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Résumé

Cette thése traite des convertisseurs multiniveaux destinés aux applications moteurs rapides,
utilisés notamment dans le domaine de ’Oil & Gas. L’objectif est ’étude d’une structure qui per-
mette de réduire les pertes par commutation, en comparaison avec la topologie conventionnelle
NPC (Neutral Point Clamped) 3 niveaux, actuellement utilisée. De plus, la structure de convertis-
seur doit permettre de fournir des grandeurs d’entrée au moteur ayant un faible taux de distorsion
harmonique, de maniére & ne pas créer des échauffement supplémentaires dans le moteur. Aprés
avoir effectué une étude des différentes structures existantes, la structure NPP (Neutral Point Pi-
loted) 3 niveaux est finalement retenue au vu de ses différentes qualités. En effet, grace a la mise en
série de composants semi-conducteurs, les pertes par commutation de ces derniers sont divisées par
deux par rapport aux composants homologues de la topologie NPC. Aprés avoir comparé les to-
pologies NPC et NPP en termes de forme d’onde et de répartition des pertes dans les composants,
I"auteur s’intéresse a la validation expérimentale de cette structure. Les performances atteintes par
le convertisseur NPP sont intéressantes puisqu’elles permettent de commuter & des fréquences deux
fois plus élevées que la topologie NPC pour un courant donné ou de commuter un courant plus
important pour une fréquence de commutation donnée. Les schémas de commutation des différents
composants du bras NPP sont étudiés afin de comprendre le gain non négligeable obtenu sur cette
structure. Malgré le fait que la structure NPP permette de commuter & des fréquences deux fois
plus élevées que la structure NPC, on ne peut pas s’affranchir du filtre sinus en sortie de 'onduleur
de maniére & respecter les contraintes harmoniques au niveau du moteur. Ainsi, une topologie de
filtre sinus & inductances couplées a été introduite.

Mots clés :

Convertisseur, IGBT, Onduleur NPP, Moteurs Grande Vitesse
Pertes par commutation, Mise en série, Filtre sinus, Inductances couplées

Abstract

This PhD thesis deals with multilevel inverters dedicated to high speed motors applications,
used in Oil & Gas applications. The main objective is to study a topology which enables reducing
switching losses, in comparison with the conventional 3-level NPC (Neutral Point Clamped) to-
pology. Moreover, the inverter has to provide motor input signals with a low harmonic distortion
level, not to create undesired additional heating in the motor. After a study of the existing topolo-
gies, the 3-level NPP (Neutral Point Piloted) topology is chosen regarding all its benefits. Indeed,
thanks to series connection of semi-conductor components, switching losses can be divided by two
compared to homologous components on the NPC topology. After having compared NPC and
NPP topologies in terms of waveforms and losses distribution in components, the author interest
is the experimental validation of this topology. The performances reached by the NPP inverter
are interesting because it enables to switch two times faster than for a NPC topology for a given
current or to switch a higher current for a given switching frequency. The switching schemes of
the NPP leg are studied to understand the gain obtained on this topology. In spite of the fact that
switching frequency can be doubled on the NPP topology, the sinus filter can not be avoided in
order to respect harmonic specification on the motor. A sinus filter with coupled inductances is
introduced so that to responds the different sizing criteria.

Keywords :

Inverter, IGBT, NPP inverter, High Speed Motors
Switching losses, Series connection,  Sinus Filter, Coupled Inductances
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Notations

Cette partie du mémoire regroupe ’ensemble des notations et abréviations utilisées lors de la
rédaction. Ces derniéres sont indiquées par chapitre.

CHAPITRE I : ETAT DE L’ART DES TOPOLOGIES MULTINIVEAUX

ANPC
ARCPI
FFET
Fpwnm
GDPW M
HDI
HSI
IEGT
IGBT
IGCT
MGV
MLI
MPC
NPC
NPP
PWM
SHEPW M
SMC
SNPC
THD

Vbe

Active Neutral Point Clamped

Active Resonant Commutated pole Inverter

Fast Fourier Transformation

Fréquence de découpage des interrupteurs commandés (Hz)
General Discontinuous PWM

High Drive Inverter

High Speed Inverter

Injection Enhanced Gate Transistor

Insulated Gate Bipolar Transistor

Integrated Gate-Commutated Thyristor

Moteur Grande Vitesse

Modulation par largeur d’impulsion

Multiple Point Clamped

Neutral Point Clamped

Neutral Point Piloted

Pulse Width Modulation (équivalent anglais de MLI)
Selective Harmonic Elimination Pulse Width Modulation
Stacked Multicell Converter

Stacked Neutral Point Clamped

Total Harmonic distorsion

Tension du bus continu (V)
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Introduction

Dans le domaine de 'industrie pétroliere (Oil&Gaz), un grand intérét est porté a 'utilisation
de convertisseurs pour ’entrainement de moteurs haute vitesse et moyenne tension, ne comportant
aucun multiplicateur de vitesse.

Récemment (en 2007), une nouvelle technologie de compresseur intégré au moteur est
apparue. Auparavant, un multiplicateur assurait 'augmentation de la vitesse entre le moteur et
le compresseur.

Dans une telle solution, le compresseur est entrainé directement par un moteur électrique, lui
méme alimenté par un convertisseur a vitesse variable, sans nécessiter de boite de vitesse. Cette
nouvelle technologie posséde de nombreux avantages :

1. Comparé a ’entrainement par turbine & gaz, I’entrainement électrique apporte :

— Une réduction des émissions de C'O4
— Une baisse du niveau sonore

— Une meilleure efficacité

— Plus de fiabilité

2. Le Moteur Grande Vitesse (MGV) directement couplé au compresseur sans multiplicateur
permet :
— Une réduction du volume du moteur
— Une meilleure fiabilité
— Une diminution du coit (investissement, entretien)

De plus, I’entrainement électrique délivre au compresseur une vaste plage de fonctionnement.
Pour le moteur électrique, & puissance donnée, I’augmentation de la vitesse engendre une diminu-
tion du couple, donc une diminution de la taille et du poids du systéme. Enfin, le cotit du systéme
global s’en trouve réduit grace a la suppression du multiplicateur et & I’absence d’entretien de ce
dernier.

Lorsque 1'on utilise des entrainements & vitesse variable pour compresseurs sans boite de
vitesse, comme celui présenté sur la figure [} la fréquence fondamentale de la tension fournie par
le convertisseur peut varier entre 100Hz et 300Hz. De plus, ces moteurs haute vitesse nécessitent
des courants statoriques ayant un faible contenu harmonique.

Plusieurs solutions sont envisageables pour satisfaire ces performances. La premiére consiste a
augmenter le nombre de niveaux du convertisseur de puissance car le THD de la tension en sortie
de 'onduleur décroit avec I’augmentation du nombre de niveaux. Cette solution est cotiteuse mais
permettrait de réduire la taille de I’éventuel filtre de sortie.

Ensuite, la fréquence de commutation peut étre augmentée pour diminuer la distorsion har-
monique (le contenu harmonique diminue avec augmentation de la fréquence de découpage).
Cependant, la fréquence de commutation du convertisseur doit varier entre 1000Hz et 3000Hz
dans le cas des applications MGV. Or une augmentation de la fréquence de commutation engendre
une élévation des pertes par commutation du convertisseur.
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Des solutions de commutation douce & zéro de tension (ZVS : Zero Voltage Switching) ou zéro
de courant (ZCS : Zero Current Switching) [Tur01] sont alors envisageables pour commuter & des
fréquences élevées. Cependant, de telles structures présentent un cotit élevé ainsi qu’un controle
complexe.

Lorsque le nombre de niveaux du convertisseur est limité & trois, comme dans le cas de 'on-
duleur NPC (Neutral Point Clamped) [A.N8I] commercialisé par Converteam, un filtre de sortie
est utilisé pour atteindre les performances souhaitées en terme de THD en courant.

@) (b)

F1G. 1 — Vue de deux moteurs avec compresseur intégré (technologie GE ICL : Integrated Com-
pressor Line)

Ainsi, certains points de fonctionnement n’étaient pas envisageables en utilisant la topologie
d’onduleur NPC conventionnelle. En effet, dans le domaine de la haute puissance, les contraintes
thermiques appliquées aux composants électriques deviennent une réelle limitation pour le systeme.

La structure NPC 3 niveaux présente ’avantage d’étre simple et relativement fiable. Cependant,
son inconvénient majeur réside dans le fait que les pertes ne sont pas équitablement réparties entre
les composants de chaque bras, ce qui implique un échauffement excessif de certains composants.

Une solution serait alors de chercher une autre structure d’onduleur mulitiniveaux de sorte
que les pertes soient mieux réparties dans les composants.

C’est dans ce contexte que cette thése intitulée "Contribution a I’étude des convertisseurs
multiniveaux destinés aux applications moteurs rapides" s’est initiée pour mettre au point une
nouvelle topologie permettant de faire face a ces applications. Parmi les structures étudiées, nous
montrons que l'onduleur 3 niveaux & six interrupteurs par bras, nommée structure NPP pour
Neutral Point piloted (figure page |18)) permet, & puissance transmise identique, de mieux
répartir les pertes dans les composants de chaque bras. Il est alors retenu comme la topologie
adaptée pour ’alimentation des MGV.

Les problématiques scientifiques posées par cette structure sont d’une part 1’équilibrage des
tensions entre les composants en série, le développement de modéles thermiques et électriques
adaptés a cette structure et sa validation expérimentale.

En paralléle avec les travaux menés sur les structures de convertisseurs, nous avons étudié de
maniére théorique et expérimentale une structure de filtre sinus dans 'objectif de réduire la taille
de ses composants.
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Ce mémoire est divisé en cing chapitres :

Le premier chapitre consiste en un état de I’art des topologies multiniveaux existantes, ainsi que
des stratégies de MLI employées dans le cadre des applications moteurs rapides. Une comparaison
de plusieurs structures simples (ne comportant pas d’associations de convertisseurs) est effectuée
et met en évidence les avantages de la structure 3 niveaux NPP. Une rapide présentation du
convertisseur 3 niveaux NPC (MV7000) commercialisé par Converteam est réalisée afin d’apporter
quelques notions concernant ce type de convertisseur.

Le second chapitre porte sur l’étude théorique d’un bras NPP. Un développement assez
important est consacré & la comparaison des pertes dans les semi-conducteurs d’'un bras NPC et
d’un bras NPP en balayant de nombreux points de fonctionnement.

Le troisiéme chapitre est consacré a la validation expérimentale de la structure NPP. Il se
découpe en deux parties. Dans la premiére, une maquette basse tension est réalisée afin de valider
le fonctionnement de la topologie NPP et de vérifier que les tensions commutées sont conformes
aux attentes. La seconde partie du chapitre consiste en la validation du fonctionnement de la
structure NPP sur un prototype moyenne tension, forte puissance.

Une étude concernant les pertes dissipées dans chaque composant semi-conducteur est effectuée
afin de comparer les pertes théoriques et expérimentales.

L’objectif du quatriéme chapitre est la compréhension des résultats obtenus dans le chapitre
3 concernant les pertes dissipées dans les composants. Ainsi, une maquette sur une puce d’IGBT
a été mise en oeuvre afin d’étudier 'effet de la commutation & mi-tension sur les IGBTs mais
également l'effet du circuit passif utilisé lors de la mise en série de composants afin d’assurer
I’équilibrage des tensions a leurs bornes.
Ensuite, la deuxiéme partie du chapitre expose les essais réalisés sur un IGBT entier. En analysant
le mécanisme de commutation de chaque composant au sein d’un bras de 'onduleur NPP, nous
proposons des schémas équivalents de commutation permettant de reproduire les conditions
de commutation des composants du prototype MV7306 NPP étudié dans le chapitre 3. Nous
disposerons ainsi d’un modéle permettant de prédire de maniére suffisamment précise les pertes
par commutation des différents composants d’un bras de la topologie NPP.

Le cinquiéme et dernier chapitre porte sur I’étude d’un filtre sinus dans le cadre de I’alimentation
des moteurs vitesse rapide. Une comparaison des structures de filtres conventionnels permet de
choisir la structure la plus adaptée aux applications MGV en tenant compte des critéres généraux
de dimensionnement a la fois au niveau du convertisseur et au niveau du moteur. L’objectif étant
de minimiser la taille des éléments passifs du filtre, nous avons proposé d’utiliser des inductances
magnétiquement couplées. Aprés avoir défini les valeurs d’un filtre sinus respectant tous les critéres
de dimensionnement dans le cas de trois moteurs appartenant & la gamme MGV, une validation
expérimentale de ce filtre est réalisée.
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1. Etat de ’art des topologies multiniveaux

En électronique de puissance moderne, la technique des onduleurs multiniveaux re-
présente un domaine de recherche important, recherche liée également a des appli-
cations toujours plus performantes et plus puissantes. Si depuis plus d’une décennie
les onduleurs appelés & trois niveaux sont devenus des produits presque classiques,
d’autres topologies sont apparues au cours des derniéres années, ausst bien au niveau
académique qu’au niveau industriel. Ces topologies comprennent principalement la
technique des onduleurs NPC a potentiels distribués, la technique dite des cellules
imbriquées et superposées, ainsi que la technique des convertisseurs cascadés.

Deuz motivations principales sont a ['origine des onduleurs multiniveauz, o savoir
d’une part l’augmentation de puissance par le biais de la génération de tensions
élevées, au-dela de celles compatibles avec les tensions de blocages des dispositifs a
semi-conducteurs de puissance. D’autre part, on cherche a obtenir des grandeurs de
sortie ayant un contenu harmonique réduit.

Pour obtenir ces résultats, différentes topologies multiniveaur ainsi que de multiples
stratégies de modulation ont été investiguées et sont présentées dans cette partie.
L’objectif étant d’obtenir les grandeurs de charge (courant / tension) ayant le plus
faible tauz de distorsion harmonique possible.

1l est important de signaler que les pertes dans un convertisseur ne reflétent pas
les contraintes imposées sur les composants. Le choix d’une topologie n’est donc pas
forcément fizé par le rendement global d’un convertisseur. On peut alors préférer de
choisir un convertisseur multiniveaux ayant le méme rendement qu’un autre car les
contraintes, notamment thermiques, sont mieux réparties entre les composants.

En effet, pour un convertisseur dont les pertes sont mal réparties entre les com-
posants, ceur-ci sont davantage sous contrainte et vont rapidement limiter soit la
puissance trnasmise, soit la fréquence de commutation de l'onduleur. De ce fait, ['un
des objectifs de ce chapitre est de détecter la structure qui, en plus de sa simplicité,
a Davantage d’une meilleure répartition des pertes et un minimum de contraintes
électriques.
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1.1 Intérét des onduleurs multiniveaux

De trés nombreuses investigations ont été faites sur un convertisseur & deux niveaux de tension
qui alimente une machine électrique a courant alternatif. L’analyse du courant et de la tension
des machines électriques alimentées par des convertisseurs & deux niveaux a montré plusieurs
limitations comme U'explique J.S. Manguelle dans sa these [Man04]. Il y a notamment des variations
brusques de la tension (dv/dt), qui occasionnent des tensions de mode commun aux bornes de la
machine. L’effet de cette tension de mode commun est d’autant plus important que le niveau
de tension et la fréquence de découpage est élevée. Il y a également existence d’harmoniques
prohibitives pour le systéme, occasionnant des pertes dans la charge et le convertisseur (pertes
Joule, pertes fer et par courants de Foucault dans la charge et pertes par conduction et commutation
dans le convertisseur). Eventuellement, si le convertisseur est connecté au réseau, ces harmoniques

entrainent des pertes Joule et des pertes fer dans le transformateur, s’il existe.

De plus, dans le cas des machines tournantes, les harmoniques de courant sont a ’origine des
ondulations de couple. Au niveau du circuit de commande, ils injectent des bruits et introduisent
des non-linéarités qui rendent plus difficile la stabilisation du systéme de réglage.

C’est pour palier & ces inconvénients que certains chercheurs ont introduit des convertisseurs a
plusieurs niveaux de tensions qui générent un signal ayant un contenu harmonique d’autant plus
réduit que le nombre de niveaux augmente.

D’un autre coté, la naissance des applications nécessitant une alimentation moyenne tension et
facilement réglable a poussé la communauté d’électroniciens de puissance a chercher de nouvelles
structures de convertisseurs, qui contournent la limitation en tension de blocage des principaux
semi-conducteurs de puissance. Ces nouvelles structures furent une extension des convertisseurs a
trois niveaux existants. C’est ainsi qu’il a été possible d’obtenir plusieurs niveaux de tension a la
sortie des convertisseurs, réduisant par la méme occasion le dV/dt lors des commutations.

Un convertisseur a niveaux multiples, ou convertisseur multiniveaux, permet de fournir une
tension de sortie comprenant au moins trois niveaux de tension ou de courant. De maniére
générale plus le nombre de niveaux de la tension générée par le convertisseur est grand, plus
faible sera son taux de distorsion harmonique. Dans toutes les topologies de convertisseurs
multiniveaux existantes, plus ce nombre de niveaux est élevé, plus la structure du convertisseur
devient complexe. Son cott et la complexité de sa commande s’en trouvent augmentés, et sa
fiabilité s’en trouve réduite.

Avec 'apparition de nouveaux composants possédant des calibres en tension et courant plus
élevés et des pertes en conduction et commutation de plus en plus faibles, on tend & réduire le
nombre de niveaux du convertisseur.

Les IGBTs sont les composants de puissance utilisés dans les applications haute vitesse. Ce
sont des composants bidirectionnels en courant et unidirectionnels en tension.

Nous étudions ensuite les différentes techniques de modulation de largeur d’impulsion (MLI)
afin de tirer leurs avantages et leurs inconvénients pour les adapter & la structure NPP retenue

dans le cadre des applications liées & I’entrainement électrique & vitesse variable des machines
électriques moyenne tension, forte puissance.

En derniére partie de ce chapitre, nous présentons la constitution et les caractéristiques d’un
convertisseur 3 niveaux NPC actuellement commercialisé par Converteam, appelé MV7000 NPC.
Les informations données dans cette section seront utilisées dans les chapitres suivants pour évaluer
les avantages et inconvénients du convertisseur NPP 3 niveaux par rapport au convertisseur NPC
actuel.
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1.2 Les structures des convertisseurs multiniveaux

Les convertisseurs & niveaux multiples peuvent étre implémentés de différentes maniéres. La
technique la plus simple est la connexion paralléle ou série de semi-conducteurs de puissance.
D’autres techniques plus complexes comme ’enchevétrement de convertisseurs conventionnels sont
également exploitées. Les limites des semi-conducteurs de puissance et celles des convertisseurs
conventionnels s’en trouvent ainsi repoussées.

Dans cette partie, une synthése des principales topologies des convertisseurs multiniveaux est
d’abord faite. Pour chacune des structures, le principe de fonctionnement y est expliqué, ainsi que
les principaux avantages et inconvénients.

1.2.1 L’onduleur Neutral Point Clamped ou NPC

Depuis son introduction en 1981 par Akira Nabae [A.N81], le convertisseur trois niveaux a
neutre clampé a été la topologie multiniveaux la plus largement étudiée. On retrouve cette méthode
sous le nom de NPC pour Neutral Point Clamped. Cette topologie a été étendue & un nombre de
niveaux supérieur a 3.

1.2.1.1 L’onduleur NPC 3 niveaux

L’onduleur 3 niveaux NPC, présenté sur la figure [L.1] comprend 4 interrupteurs actifs verticaux
connectés en série et comprennent chacun leur diode en antiparalléle. Deux condensateurs de valeur
égale sont connectés en série dans le but de partager également la tension en 2 niveaux de tension.
Les diodes de clamp permettent d’avoir un niveau de tension supplémentaire par rapport & un
onduleur 2 niveaux classique puisque ces diodes permettent de faire le "zéro" de tension.

(@) (b)
Fi1G. 1.1 — Schéma de 'onduleur 3 niveaux NPC en triphasé (a) et détail d’une phase (b)

Les IGBTs {T2+;T2-} ainsi que {T'1+;7T1—} sont commandés de fagon complémentaire.

Le tableau présente les états de commutation des interrupteurs de ’onduleur 3 niveaux
NPC.

. Etats de commutation
Nt“éﬁg%ge Sortie Va0 T2t — — —
1 Vdc/2 1 1 0 0
0 0 0 1 1 0
-1 -Vdc/2 0 0 1 1

TAB. 1.1 — Etats de commutation de I’onduleur 3 niveaux NPC

Seuls les états des IGBTSs sont représentés car ces derniers sont commandables & la fermeture.
Les diodes associées & chaque IGBT vont conduire suivant le signe du courant.
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La grandeur Va0 représente la tension phase-neutre ot le neutre 0 est le point milieu du bus
continu, comme l'indique la figure qui présente la tension phase neutre Va0 (a) et la tension
composée Vab (b) en sortie du convertisseur 3 niveaux NPC.

Tensions Va0 et Vab de I'onduleur 3 niveaux NPC
T

2000
1000
S
o 0 R
I
$ |
-1000 [ ‘ 1
—-2000 [ 1
i I i I i
0.005 0.01 0.015 0.02 0.025
temps (s) (@
5000
S
Q 0 B
<
>
-5000 t i i i i 4
0.005 0.01 0.015 0.02 0.025
temps (s)

(b)

Fi1G. 1.2 — Tensions en sortie de 'onduleur 3 niveaux NPC pour un bus DC de 5000V, f=50Hz,
Fpwm=1800Hz : tension Va0 (a) et Vab (b)

La figure [[.3] présente les composants qui conduisent suivant le sens du courant et la tension
de sortie désirée.

(d) (e)

FiG. 1.3 — Composants qui conduisent suivant le sens du courant et de la tension Va0 attendue
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La figure [[.4 résume les zones de conduction, de commutation avec et sans pertes des différents
composants du bras NPC pour un facteur de puissance égal a 1 et & -1.

cosj =1 )
1-q--9--q--9~ -4 -"\-1-f--fp------ 1
~«~— Porteuses
_ Fondamental
— du courant \0&
t
T~ M odul atrice—
[ AU (DI ADE) AR SN SUu U U 1
T2+ A ] T2+ ]
T1+ I ] T1+ J ]
D2+ ] D2+ 1 ]
D1+ ] D1+ I ]
DC+ A ] DC+ [ A

@ (b)

V771 Commutation

[ Conduction

[ Pasdepertespar commutation
[ Pasdeconduction

Fic. 1.4 — Commutations des éléments de I’onduleur 3 niveaux NPC pour un déphasage entre le
fondamental de la tension de sortie et le courant de charge de ¢=0 pour (a) et ¢ = m pour (b)

La tension bloquée et commutée par chacun des IGBTs est égale a Vdc/2 pour un onduleur
NPC 3 niveaux.

Le nom onduleur 3 niveaux est justifié par le nombre de niveaux que ’on observe sur la
tension simple Va0. Sur la tension composée, 5 niveaux sont observés, mais seuls les niveaux > 0
sont comptabilisés, c’est & dire 3.

Le contenu harmonique du convertisseur multiniveaux est plus faible que pour 'onduleur 2
niveaux conventionnel. Cela signifie aussi qu’il y a un niveau d’augmentation de tension plus faible
(dv/dt) en tension de sortie, moins d’ondulation de courant et moins d’Interférences Electroma-
gnétiques. De plus, la tension aux bornes des interrupteurs, dans le cas du convertisseur NPC, est
réduite, au minimum, & la moitié de la tension du bus DC pour un méme niveau de tension de
sortie. Ainsi, la topologie du convertisseur NPC peut étre appliquée pour une tension moyenne
(2300 V, 4160 V, 6000 V), grande puissance (300 a 20000 kW).

D’apres [Zho05] et [Man04], les avantages des convertisseurs a diodes clampées sont les sui-
vants :

La forme d’onde du convertisseur multiniveaux résulte en une meilleure qualité spectrale par
rapport a celle d’'un onduleur 2 niveaux triphasé classique, ce qui rend les filtres passifs peu
volumineux, voire inexistants.

Cette topologie est configurable de facon a obtenir un nombre élevé de niveaux, permettant
ainsi de réduire la tension bloquée par chaque interrupteur. Celle-ci est donnée par n‘q/dfp
avec m, le nombre de niveaux.

Toutes les phases partagent le méme bus DC.

Il y a réduction de 'ondulation du courant dans la charge.

Un faible nombre de condensateurs est utilisé dans la structure.

Une tension du bus DC plus importante car plusieurs interrupteurs sont connectés en série.
Le controle est simple.

Quelques inconvénients du convertisseur multiniveaux & diodes clampées peuvent étre observés

d’apres [Zho05] et [Man04].
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— Lorsque le nombre de niveaux est supérieur & trois, I’équilibre de tensions aux bornes des
condensateurs devient trés complexe voire impossible car il est intimement lié au facteur de
puissance de la charge et a 'indice de modulation (c’est & dire au point de fonctionnement).

— Cette topologie nécessite des diodes de clampage rapides qui doivent étre capables de suppor-
ter entiérement le courant de charge et sont sujettes & de sévéres contraintes de recouvrement
inverse.

— L’inégalité des commutations entre les interrupteurs ayant un point de connexion sur le bus,
a savoir T2+ et T1-, par rapport aux autres suivant le type de modulatrice utilisé.

Dans la section suivante, le cas de 'onduleur 5 niveaux va étre étudié afin de voir les différences

obtenues en termes de forme d’onde, de THD et de pertes, en comparaison avec la topologie & 3
niveaux de tension.

1.2.1.2 L’onduleur NPC 5 niveaux

La figure[[.5]présente un bras de 'onduleur NPC 5 niveaux. Le bras posséde 8 composants actifs
connectés en série. Idéalement, la tension maximum qui va étre appliquée a chaque interrupteur
dans des conditions normales est Vdc/4. Quatre condensateurs de valeur égale sont connectés en
série de fagon & partager la tension de bus en 5 niveaux de tension.

F1G. 1.5 — Schéma d’un bras de ’onduleur 5 niveaux NPC

La figure montre 'allure de la tension simple Va0 (a) et de la tension composée Vab (b)
prise entre deux bras de 'onduleur NPC 5 niveaux

Tensions Va0 et Vab de I'onduleur 5 niveaux NPC

Vao (V)

0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025
temps (s) @)
T

—5000 = L i i i i
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025
temps (s) (b)

Fi1G. 1.6 — Tensions en sortie de 'onduleur 5 niveaux NPC pour un bus DC de 5000V, f=50Hz,
Fpwm=1800Hz : tension Va0 (a) et Vab (b)
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On observe 5 niveaux sur la tension simple Va0 et 9 niveaux de tensions sont appliquées
aux bornes du moteur. Cette augmentation en nombre de niveaux réduit de moitié le THD par
rapport a la structure 3 niveaux NPC.

En effet, comme expliqué dans le document [FGS07], on peut exprimer le THD du courant
statorique d’une machine asynchrone par I’expression suivante :

THDVond

THDImoteur - (11)

prm

Lcharge X Froot

Avec :

— Fpwm : Fréquence de commutation (Hz)

— Fiot : Fréquence fondamentale du moteur

— Le¢harge © inductance de charge en pu

— THDv g : THD tension simple onduleur en pu
- THDyg,, ... - THD courant moteur en pu

Le THD entre phases en sortie d’un onduleur multiniveaux est donné par le tableau [[.2suivant :

Nombre de niveaux | THD en tension
2 60

30

20

15
60
n—1

=R NS N A

TaB. 1.2 — Valeur du THD en tension entre phases en sortie d’un onduleur multiniveaux en fonction
du nombre de niveaux

Ainsi, plus le nombre de niveaux augmente et plus la valeur du THD en tension (et donc en
courant) diminue. La figure montre 1’évolution du THD en tension en sortie de ’onduleur en
fonction du nombre de niveaux. Il est alors possible de remarquer que ’évolution du THD n’est
pas linéaire avec le nombre de niveaux et que de 60% a 10% de THD, il y a 7 niveaux de tension
requis, alors que pour passer de 10% a 5% de THD, on passe de 7 & 14 niveaux.

Evolution du THD en tension en sortiede |’ onduleur en fonction du nombre de niveaux
— T T T T T T T T T T

A A g o 9
S o o a

T T T

I I I I

w
a
T
I

THD en sortiedel’onduleur detension (%)
= = n N w

o (5, o ol o

T T T T T

L L L L L

)
T
I

L L L L L L L L L L
2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20
Nombre de niveaux

F1G. 1.7 — Evolution du THD en tension en sortie de 1’onduleur en fonction du nombre de niveaux
de la topologie
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1.2. Les structures des convertisseurs multiniveaux

Si lon utilise une MLI asynchrone avec comparaison d’une modulatrice sinusoidale avec 4
porteuses triangulaires, on peut déterminer les plages ou les différents composants conduisent et
commutent, comme l'illustre la figure [[.§]

3 Commutation

3 Conduction

Pas de pertes par commutation
[ Pas de conduction

FiGc. 1.8 — Commutations des éléments de ’onduleur 5 niveaux pour un déphasage entre entre le
fondamental de la tension de sortie et le courant de charge de ¢ = 0 pour (a) et ¢ = 7 pour (b)

La structure NPC 5 niveaux permet de diminuer le THD en sortie de 'onduleur par
rapport a la topologie 3 niveaux. Cependant, le colt de la structure dii au nombre élevé
de composants ainsi que l'obligation de mettre en oeuvre un systéme d’équilibrage des
condensateurs du bus DC rendent cette structure contraignante.
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1.2.2 L’onduleur Neutral Point Piloted ou NPP

La topologie NPP pour Neutral Point Piloted est une structure dérivée de la topologie NPC.
Comme son nom I’indique, le point neutre est commandé a ’aide d’IGBTs connectés en téte-béche.
Cette topologie a été présentée pour la premiére fois par J. Holtz en 1977 [Hol77] puis par A.
Nabae en 1981 [A.N8I] ou plus tardivement dans [BDLIS§]|. Elle a été reprise par la suite en tant
que cellule de base de topologies multicellulaires [FM02| et prise comme référence dans les theéses

de L. Delmas et de A-M. Lienhardt [Lie06].

La structure NPP est aisément identifiable a la structure 3 niveaux représentée par la figure[1.9
et présentée en 1983 [BS83] :

06— Va

FiG. 1.9 — Schéma de ’onduleur 3 niveaux généralisé

Les interrupteurs Sp, Sy et Sz représentent respectivement les interrupteurs positifs, négatifs
et zéro de tension.

La particularité de cette topologie est que les interrupteurs verticaux sont connectés en série
ce qui permet de diviser les pertes par commutation de chacun de ces composants par deux. Ceci
présente un avantage certain par rapport a la topologie NPC [GGLF09b|, [GGO9b].

En effet, dans le cas de 'onduleur 3 niveaux NPC, lorsque 'on travaille & plein taux de modu-
lation, ce sont les IGBTSs externes, a savoir T2+ et T1- qui s’échauffent le plus & cause du nombre
de commutations plus important de ces IGBTs.

La forme d’onde de la tension de sortie de la topologie NPP est identique & celle de la structure
NPC.

Le schéma de 'onduleur NPP est représenté sur la figure dans sa version triphasée et
détaillée.

T2+{ D2+

@) (b)

F1G. 1.10 — Schéma de 'onduleur 3 niveaux NPP en triphasé (a) et détail d'une phase (b)
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Le tableau [[.3] présente la valeur de la tension simple Va0 en fonction de l’état des IGBTs du

bras NPP :
Niveau de STV Etats de commutation
IS T2+ | Ti+ | TC+| T2- | Ti- | TC-
1 Vdc/2 1 1 0 0 0
0 0 0 0 0 0 1
-1 -Vdc/2 0 0 0 1 1 1

TaAB. 1.3 — Etats de commutation de ’onduleur 3 niveaux NPP

La figure [[.T1] présente les composants de la topologie NPP qui sont fermés suivant le sens du

courant et la valeur de Va0 attendue.

(d)

(©

FiG. 1.11 — Composants qui conduisent suivant le sens du courant et de la tension Va( désirée

Les pertes globales du convertisseur NPP sont identiques & celles de ’onduleur NPC, la diffé-
rence réside dans le fait que les pertes sont réparties différemment dans la structure NPP. Cette
propriété apporte a la structure NPP ’avantage de réduire notablement I’échauffement de certains
IGBTs. Ainsi, la structure NPP permet d’atteindre des points de fonctionnement qui n’étaient pas
envisageables avec la structure conventionnelle NPC & cause des températures de jonction trop
élevées sur certains composants.
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La tensions simple Va0 et composée Vab sont représentées sur la figure [[.12] dans le cas de la
topologie NPP.

Tensions Va0 et Vab del’onduleur 3 niveaux NPP
T

T
2000 H
__ 1000H
b
o or
T
>
-1000 - : R
—-2000 B
L L L
0.005 0.01 0.015 0.02 0.025
temps (9) (a)
5000 T
S
a or b
S
>
_5000 : HHMM : : H HM : ]

0.005 0.01 0.015 0.02 0.025
temps (s) (b)

F1G. 1.12 — Tensions en sortie de ’onduleur 3 niveaux NPP pour une tension de bus DC de 5000V,
f=50Hz, Fpwm=1800Hz : tension Va0 (a) et Vab (b)

Les formes d’onde en tension en sortie de 'onduleur 3 niveaux NPP sont identiques & celles de
la topologie NPC conventionnelle.

1.2.2.1 Description détaillée des séquences de conduction et commutation des
composants

L’onduleur 3 niveaux NPP comprend six composants actifs (IGBT) et six diodes par bras. Les
composants de la branche horizontale sont connectés en téte-béche afin d’assurer la réversibilité
en courant lorsque 'on désire un zéro de tension.

La distribution des contraintes sur les composants dépend de I’état des interrupteurs.

Les couples T2+ et T1+ ainsi que T2- et T1- sont commandés simultanément de sorte qu’ils
pourraient étre représentés par un seul interrupteur dans la compréhension du fonctionnement de
I'onduleur.

Lorsque que 1’on désire obtenir une tension de sortie Val égale & %dc, on ferme T2+, T1+
ainsi que TC+.

TC+ est fermé mais aucun courant ne le traverse, ceci permet de ne pas avoir de pertes par
commutations dans ce composant lorsque ’on passe de +1 & 0, comme le montre la ﬁgurem (a).
En effet, le courant ne passe pas dans TC+ car la diode DC-, qui est pourtant dans le méme sens
que TC+ posséde une tension plus négative sur son anode que sur sa cathode et n’est donc pas
passante.
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Passage état+1a0 ) Passage état0a-1 )

Chemin +1 )

T2+ %S D2+ Commutationa__ T2+ D2+
tension nulle
C
Commutation a
tension nulle {K’Q_‘ % D1+ 1+ D1+
r%n S ﬁﬂw r%n
o Va 0 e \Va

Chen_lq_\g:(-)'- Chemin 0 )

T2- D2- TC+ TC- T2-
R [Ofpu—
T1- D1- T1-
Chemin -1

(@)

FiG. 1.13 — Mise en évidence de la commutation & tension nulle de TC+ et DC- pour un courant
de charge positif

Lorsque ’on passe au niveau 0, TC+ reste fermé et on ferme également TC-. Au niveau de la
diode DC-, le potentiel de 'anode est supérieur au potentiel de la cathode, ce qui rend la diode
passante. Le courant de charge, lorsqu’il est positif passe alors par TC+ puis DC- et DC+, TC-
lorsque le courant est négatif.

La figure [[.14] présente les zones de conduction, de commutation avec et sans pertes des diffé-
rents composants du bras NPP pour un facteur de puissance égal & 1 et a -1.

cosj =1 ) cosj =1 )
1|-9--9--9--94~-"4--4¢-~r¢-"fF--f------ 1
<«~—— Porteuses
\/ \/ ___Fondamental
du courant
AT i
\—Modulatrice—
E3 R S SN AU A RN AU DN DU SRR DR, -1
T2+ [/ 7777777777 J T2+ ]
TC+ ] ] TC+ // /77777774
D2+ ] D2+ [/Z7 77777774 J
DC+ [/ / /7777777 DC+ | ]

@ (b)

V771 Commutation

1 Conduction

[ Pasdepertespar commutation
[ ] Pasdeconduction

FiGg. 1.14 — Commutations des éléments de ’onduleur 3 niveaux NPP pour un déphasage entre le
fondamental de la tension de sortie et le courant de charge de ¢ = 0 pour (a) et ¢ = 7 (b)
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Les avantages de la topologie NPP peuvent étre résumés ainsi :

— Gréace a la mise en série de composants, les pertes par commutation dans ces derniers peuvent
étre divisées par deux par rapport a la topologie NPC conventionnelle.

— Il est possible de doubler la fréquence de commutation pour un courant donné grace au
premier avantage.

— Il est possible d’augmenter le niveau de courant pour une fréquence de découpage donnée.

— L’éventuel filtre sinus en sortie de 'onduleur peut étre réduit.

— Les MLI utilisées pour le convertisseur NPC conventionnel peuvent étre conservées pour la
topologie NPP.

— Les tensions commutées par les IGBTSs verticaux sont de valeur Vdc/4 au lieu de Vdc/2 dans
le cas de la structure NPC.

— Les IGBTS horizontaux commutent pendant une partie du temps avec une tension nulle &
leurs bornes, ce qui signifie que les pertes par commutation associées sont nulles.

— La zone de sécurité (encore appelée SOA) peut étre élargie en courant.

— Contrairement & certaines structures, sur un bras d’onduleur, tous les IGBTs verticaux et
horizontaux possédent le méme calibre, ce qui facilite 'industrialisation et la maintenance
de I'équipement (piéces de rechange réduites).

Lorsque le facteur de puissance est proche de -1, ce ne sont plus les IGBTs verticaux qui
commutent le plus, donc la structure NPP n’est plus avantageuse pour ce point de fonctionnement
en comparaison avec une topologie NPC.

1.2.2.2 Nécessité de disposer d’un systéme d’équilibrage des tensions des com-
posants en série

A I’état bloqué, les interrupteurs verticaux sont chargés de se partager équitablement la tension
d’alimentation Vdc/2. Par la mise en série de n interrupteurs élémentaires (n=2 dans le cas du
NPP 3 niveaux), on réduit dans un rapport inversement proportionnel a 1/n la valeur maximale
de la tension que les composants de puissance sont capables de tenir si un systéme permet
d’assurer la répartition identique des tensions. On peut alors mettre en oeuvre des interrupteurs
de calibre de tension moindre, mais dont les pertes par commutation permettent d’augmenter
avangateusement la fréquence de commutation. Cependant, comme ’explique [MEFTF02], la mise
en série de composants n’est pas aisée.

Pour qu’une telle structure soit viable, il est nécessaire que les deux interrupteurs en série
aient des comportements rigoureusement identiques. En effet, lors d’'une commutation, si l'un des
interrupteurs s’amorce avant l'autre, alors le second devra supporter une tension supérieure a
Vde/2, valeur pour laquelle il n’est pas dimensionné.

Ainsi, dans la mise en série d’interrupteurs, il y a un risque de détérioration de l'interrupteur
le plus lent par application, lors des commutations, d’une tension plus élevée que la normale.

Lors de la mise en série d’interrupteurs, il faut alors disposer d’un systéme d’équilibrage des
tensions adéquat pour assurer le bon fonctionnement du convertisseur.

On peut ainsi placer en paralléle sur chacun des composants en série un systéeme dédié a
I’équilibrage des tensions, afin de s’assurer que les tensions se répartissent équitablement & 1’état
bloqué ainsi que lors des commutations. Conjointement, la commande rapprochée de chacun des
interrupteurs en série doit agir de maniére & induire des commutations exactement synchronisées.

Le systéme passif d’équilibrage ne doit pas étre confondu avec un snubber RC qui pourrait
servir & diminuer les pertes dans les composants. En effet, son role ne se limite qu’a 1’équilibrage
des tensions aux bornes des composants.
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1.2.3 Le convertisseur a capacité flottante ou convertisseur multicellulaire

Thierry A. Meynard et Henri Foch ont introduit le convertisseur & capacités
flottantes (ou convertisseur multicellulaire série) en 1992 et ce convertisseur a été considéré comme
la plus sérieuse alternative a la topologie a diode clampée. Dans cette topologie, il n’y a pas de
diodes de clamp mais des condensateurs flottants. La figure[[.15]illustre le convertisseur a capacités

flottantes pour 3 figure [L.15] (a) et 4 figure (b) niveaux de tension :

vdc| O ¢ — Va =— Vb% — Ve vde | -
S
s

10
2vdc/3

(@) (b)

F1G. 1.15 — Schéma de la topologie a capacité flottante dans sa version 3 niveaux (a) et 4 niveaux

(b)

La tension du condensateur flottant de la phase a de la structure 3 niveaux est de Vdc/2, tandis
que pour la structure 4 niveaux, la tension aux bornes du premier condensateur flottant est de
2Vdc/3 et le second est de Vdc/3.

Le principe de fonctionnement de cette topologie est quasiment identique & celui de la topologie
NPC. Les états de commutation du convertisseur sont résumés dans le tableau [L.4

. Etats de commutation
vaeay de Sortie Va0
WS T2+ T1+ T2- T1-
1 Vdc/2 1 1 0 0
0 1 0 1 0
0
0 0 1 0 1
-1 -Vdc/2 0 0 1 1

TaAB. 1.4 — Etats de commutation de 'onduleur 3 niveaux & capacités flottantes

Les interrupteurs T2+ et T1- travaillent de facon complémentaire, il en est de méme pour les
interrupteurs T1+ et T2-, ceci pour éviter de court-circuiter les sources de tension.

En comparaison avec 'onduleur 3 niveaux NPC, cette topologie posséde un état de commuta-
tion supplémentaire pour faire le "zéro" de tension. En considérant le sens du courant de charge,
il est possible de charger ou de décharger le condensateur flottant et ainsi, la tension de ce dernier
peut étre régulée a la valeur désirée.

Les formes d’onde des tensions simples et composées sont données par la figure [[.16}
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Tensions Va0 et Vab de I'onduleur 3 niveaux a capacités flottantes
T T T T
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(b)

F1G. 1.16 — Tensions en sortie de 'onduleur 3 niveaux & capacités flottantes pour un bus DC de
5000V, f=50Hz, Fpwm=1800Hz : tension Va0 (a) et Vab (b)

La figure [[.I7] présente le trajet du courant suivant le signe de celui-ci.

(9)

FiGg. 1.17 — Composants qui conduisent suivant le sens du courant pour la topologie 3 niveaux a
capacités flottantes

Cette structure présente plusieurs avantages, notamment :

— Le concept peut étre facilement appliqué a d’autres types de convertisseurs (continu-continu,
continu-alternatif, alternatif-alternatif), aussi bien pour un transfert unidirectionnel de la
puissance que bidirectionnel.

— Sa modularité permet une extension et une adaptation aisée des stratégies de commande &
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un nombre élevé de niveaux.

— Contrairement & 'onduleur NPC, le convertisseur & capacités flottantes assure naturellement
la répartition statique de la tension bloquée aux bornes des interrupteurs. En revanche, si
les condensateurs flottants sont réalisés par la mise en série de condensateurs identiques, ils
auront besoin d’étre équilibrés.

— Cette topologie limite naturellement la contrainte en dv/dt aux bornes des composants et
introduit un état supplémentaire de commutation qui peut étre utilisé pour maintenir 1’équi-
libre de charge des condensateurs.

— A la différence avec le convertisseur a diode clampée, la topologie & capacité flottante posséde
assez d’états de commutation pour contréler 1’équilibre de charge dans un seul bras isolé
avec des convertisseurs ayant n’importe quel nombre de niveaux, ceci méme si le courant de
phase est unidirectionnel. Ceci rend cette structure attractive méme pour les convertisseurs

DC/DC.

Cependant, cette topologie présente quelques inconvénients :

— Le controle de charge des condensateurs ajoute de la complexité au systéeme

— Si 'application dans laquelle le convertisseur est utilisé exige des tensions initiales non nulles
aux bornes des condensateurs, il faut associer & la stratégie de commande une stratégie de
pré-charge adéquate

Cette topologie est colteuse

— En cas de défaut, il faut décharger le bus pour le recharger ensuite

Le convertisseur & capacité flottante a été utilisé par Converteam dans sa structure 4 niveaux
(VDM6000), puis a été abandonné.

1.2.4 Le convertisseur multicellulaire superposé SMC

La topologie SMC est née du brevet de G. Gateau, T. A. Meynard et H. Foch en 2000 [GMF96]
et est décrite en détails dans [GMEOQ1]. Le schéma de la figure [L.1§]représente le convertisseur SMC
dans sa configuration p xn = 3 X 2, c’est a dire qu’il est composé de p=3 cellules et de n=2 étages.
Il y a donc 2 x 3 cellules de commutation imbriquées et (p — 1) x n = 2 x (p — 1) condensateurs
flottants. La tension aux bornes de ce dernier peut s’exprimer par :

kxE

ou E est la tension d’entrée globale et k le rang de la cellule. G. Gateau explique que la topologie
multicellulaire 2 X p permet de générer N,;,, = (n X p) + 1 niveaux de tension en sortie.

La fréquence apparente en sortie du convertisseur est proportionnelle & la fréquence de décou-
page Fpwm, ainsi qu’au nombre de cellules :

fappa’rente =p x Fpum (13)

Remarque : Si 'on ne considére qu'une cellule en configuration p x n = 1 X 2 et que l'on
place deux interrupteurs en série au niveau de A3E2, nous obtenons la configuration NPP.

La figure [[.19] présente le chemin de circulation du courant selon les différents états de la
structure SMC 3 x 2.
Les avantages de la topologie SMC sont les suivants :
— Cette sructure posséde moins de condensateurs que la topologie & capacités flottantes clas-
sique et leur valeur est inférieure.
— Les performances dynamiques sont les mémes que pour la topologie & capacités flottantes.
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FiG. 1.18 — Schéma de la topologie SMC dans sa configuration 3x2
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FiGg. 1.19 — Circulation du courant de la topologie SMC dans sa configuration 3x2 suivant les
différentes états des interrupteurs

Cependant, les inconvénients que cette structure peut présenter sont :

— Le nombre important de composants et de condensateurs.

— La complexité du systéme due a la charge des condensateurs intermédiaires.

— L’augmentation de la tension entraine une augmentation de la taille des condensateurs, donc
de leur prix et de leur volume.
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1.2.5 L’onduleur Active Neutral Point Clamped ou ANPC

En remplagant deux diodes par deux IGBTs par rapport a la topologie NPC conventionnelle au
niveau de la connexion au point milieu, une alternative intéressante a la topologie NPC 3 niveaux
a été realisée. L’onduleur ANPC (Active Neutral Point Clamped) posseéde le méme nombre de
composants que la topoplogie NPP mais leur disposition correspond a la topologie NPC. Ainsi,
grace a une stratégie de commutation appropriée, le point milieu est "activement clampé", d’ou le
nom de cette structure. Ceci permet a la structure de mieux dissiper les pertes dans les composants
a faible indice de modulation.

En effet, a faible indice de modulation, ce sont les diodes de clampe qui chauffent le plus dans
la topologie NPC. Grace a la structure ANPC, pour faire le zéro de tension, le courant posséde
deux chemins possibles ce qui permet de mieux disperser les pertes dans les composants et ainsi
de monter plus haut en courant pour de faibles indices de modulation et donc de ne pas avoir a

déclasser l'application.

T2+ D2+

D1+

Oe Vb Qe Ve Va

2-
1

D
D1-

g
€5
g
N

(a) (b)

F1G. 1.20 — Schéma de la topologie ANPC

Cette topologie a été largement étudiée et décrite dans la these de T. Briickner [Brii05] mais
est apparue plus tot dans la littérature [YSeIB99].

Le tableau [L.5] suivant présente la valeur de la tension simple Va0 en fonction de l'état des
IGBTs du bras ANPC :

Nveem . Etats de commutation
e Sortie Va0 T2+ T1+ TCt To- T1- TC-
1 Vdc/2 1 1 0 0 0 0
0 0 0 1 1 0 0 1
0 0 0 0 0 1 0 1
=il -Vdc/2 0 0 0 1 1 0

TAB. 1.5 — Etats de commutation de ’onduleur 3 niveaux ANPC

La figure montre ’allure de la tension simple Va0 (a) et de la tension composée
1.21|(b) prise entre les deux bras de 'onduleur ANPC 3 niveaux.

Dans la topologie NPC conventionnelle, les chemins des courants du point milieu sont
unidirectionnels. Le signe du courant de charge détermine le chemin du courant. Dans le cas de
I’onduleur ANPC, les chemins du point milieu peuvent étre choisis. Ainsi, on peut décider que la
moitié du temps le courant du point milieu prenne le chemin positif et que pendant "autre moitié
du temps, ce courant prenne le chemin négatif.
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Tensions Va0 et Van de I'onduleur 3 niveaux ANPC
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F1G. 1.21 — Tensions de sortie Va0 (a) et Vab (b) de 'onduleur ANPC 3 niveaux pour un bus DC
de 5000V, f=50Hz, Fpwm—950Hz

La figure [[.22) présente les différents états de commutation des composants semi-conducteurs
présents sur un bras de 'onduleur ANPC.

@) (b) © (d)

(e) ® ) (h)
FiG. 1.22 — Composants qui conduisent suivant le sens du courant et de la tension Va0 attendue
pour la topologie ANPC

On remarque que, contrairement & la topologie NPC classique, il y a 8 états de commutation
au lieu de 6. Dans le cas d’un courant de charge positif, comme 'illustre la figure[1.22] les états (b)
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et (¢) donnent tous deux la méme tension de sortie. Dans le cas d’un courant de charge négatif,
les états (f) et (g) donnent tous deux la méme tension de sortie. Ce degré de liberté permet de
répartir les pertes dans les composants.

Les avantages de cette topologie sont les suivants :

— Grace aux IGBTs de clamp, cette topologie posséde une avantageuse distribution des pertes
par conduction et par commutation

— La tension de sortie de ’onduleur ainsi que le contréle du potentiel du point neutre ne sont
pas affectés par la sélection de I’état "0" et par les commutation.

— Les pertes totales de 'onduleur ANPC restent quasiment inchangées par rapport a la topo-
logie NPC, elles sont uniquement réparties différemment.

— Il y a une meilleure utilisation des composants de puissance.

Cependant, un inconvénient & cette topologie est que le controle de cette derniére est plus
compliqué a mettre en oeuvre en passant d’une structure NPC & ANPC que de la structure NPC
a NPP car on tient compte des pertes et des températures de jonction dans le contréle de 'TANPC.

De plus, ’ANPC est bien adapté a de faibles fréquences et tensions , comme par exemple
pour des alimentations rotoriques de machines a double alimentation. Par contre, pour des tensions
plus élevées, il n’y a pas d’avantage & utiliser cette topologie par rapport & un convertisseur NPC
par exemple, qui posséde moins de composants, donc qui est moins onéreux.

1.2.6 L’onduleur Multiple Point Clamped ou MPC

Tout comme les convertisseurs NPP ou ANPC, la topologie MPC, présentée sur la figure [[.23]
dans sa configuration 4 niveaux, posséde 6 interrupteurs actifs. Cette topologie est assimilable a
la topologie ANPC en terme de disposition des composants, mis & part qu’ici, les IGBTs TC+ et
TC- ne sont pas connectés au méme potentiel, ce qui crée un niveau de tension supplémentaire. La
topologie MPC posséde en effet 4 niveaux de tension, ce qui permet d’améliorer le THD par rapport

a une structure & 3 niveaux de tension. Comme son nom l'indique, cette topologie, présentée dans
la thése de Alberto Lega dans sa topologie 5 niveaux [Leg07].

% E 1 - DC+ T2+_| D2+
! TN/
"
B ‘I 1 EI _— e Tltl o
Ve 3 Va
1 let= be. T2-_| D2-
0
- 0 L/ I
§E1 _— e Tl_‘l p1-

FiG. 1.23 — Schéma de la topologie MPC 4 niveaux
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Le tableau [L.6] présente le niveau de sortie du convertisseur en fonction de I’état des IGBTs du
bras MPC :

Niveau de Etats de commutation
tension To+ | T+ | TC+ | T2- | T1- | TC-
3 1 1 0 0 0 0
2 0 1 1 0 0 0
1 0 0 0 0 1 1
0 0 0 0 1 1 0

TAB. 1.6 — Etats de commutation de ’onduleur 3 niveaux MPC

La figure montre l'allure de la tension simple Va0 (a) et de la tension composée (b) prise
entre les deux bras de 'onduleur MPC 4 niveaux :
Tensions Va0 et Van de I'onduleur 4 niveaux MPC
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Fi1G. 1.24 — Tensions de sortie Va0 (a) et Vab (b) de 'onduleur MPC 4 niveaux pour un bus DC
de 10000V, f=50Hz, Fpwm—=950H

Le principal inconvénient de cette structure est le contréle complexe qui est requis. De plus,

il est possible d’obtenir un déséquilibre du bus di aux charges et décharges inégales au niveau du
bus DC.
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1.2.7 L’onduleur SNPC

A partir des topologies de base, il est possible de les combiner afin d’obtenir les avantages de
chacune. C’est ce qu’a présenté D. Floricau avec 'onduleur 3 niveaux SNPC (Stacked Neutral
Point Clamped) [FGDT07].

Cette topologie, présentée sur la figure [[.25] reprend la structure NPC conventionnelle associée
a la topologie NPP. L’avantage de cette structure est le méme que celui de la topologie ANPC,
c’est a dire qu’a "0" de vitesse, donc pour un faible indice de modulation, le courant posseéde 2
chemins possibles, ce qui permet de répartir les pertes dans les composants.

Fia. 1.25 — Schéma de la topologie SNPC

Le tableau [I.7] suivant présente les états des interrupteurs de la topologie SNPC en fonction
du niveau de tension de sortie désiré :

Niveau de . Etats de commutation
tension Sortie Va0 To+ T1+ TC+ To- T1- TC-
1 Vdc/2 1 1 0 0 0 0
0 0 0 1 1 0 0 1
0 0 0 0 1 1 0 1
=1 -Vdc/2 0 0 0 1 1 0

TAB. 1.7 — Etats de commutation de ’onduleur 3 niveaux SNPC

La tensions simple Va0 et composée Vab sont représentées sur la figure dans le cas de la
topologie SNPC.

Tensions Va0 et Vab del’onduleur 3 niveaux SNPC
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F1G. 1.26 — Tensions en sortie de I'onduleur 3 niveaux NPP pour une tension de bus DC de 5000V,
f=50Hz, Fpwm=1800Hz : tension Va0 (a) et Vab (b)

Cette topologie a 'inconvénient d’étre tout de méme cotiiteuse car un nombre important de
composants est nécessaire.
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1.2.8 Les convertisseurs résonants ARCPI (Active Resonant Commutated Pole
Inverter)

L’Active Resonant Commutated Pole Inverter ou ARCPI, présenté sur la figure [[.27] suivante,
est un convertisseur & commutation douce qui permet de réduire les pertes par commutation des
composants et ainsi d’améliorer efficacité du systéme. Il a été inventé par De Doncker [DLI0] et
a été largement décrit et étudié dans la these de Christophe Turpin [Tur01].

(@) (b)

FiG. 1.27 — Schéma électrique de 'onduleur ARCPI & commutation douce

Dans le cas ot 'on double le nombre des IGBTs verticaux, on se retrouve avec la méme
configuration que la topologie NPP avec les composants passifs Cr et Lr en plus.

Les avantages de cette topologie sont :

— 100% d’utilisation du composant de puissance

— Des interférences électromagnétiques réduites

Une robustesse améliorée

— Densité de puissance élevée

— Fréquence de commutation élevée

— Grande efficacité

— Les pertes dans les circuits auxiliaires sont réduites car ils ne fonctionnent que lors des phases
de résonances.

Cette topologie posséde cependant des inconvénients :

— Des composants passifs sont & rajouter, d’'un point de vue encombrement, ce point est &
prendre en compte

— La commande de cette structure est complexe, ce qui représente un inconvénient majeur

En effet, la commutation douce se fait soit & courant nul, soit & tension nulle. Pour cela, il faut
détecter en temps réel I'instant ol ces tensions et courants atteignent leur valeur nulle.
La commande va étre plus compliquée et plus cotiteuse qu'une commande d’un onduleur NPC
conventionnel.
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1.3 Les associations de convertisseurs
1.3.1 Les convertisseurs "cascade"

Un moyen alternatif pour augmenter le nombre de niveaux et la puissance fournie par le
convertisseur est d’utiliser une topologie cascade.

Les convertisseurs cascade sont apparus en 1975 [Bak75|, mais quelques équivalents & cette
topologie ont récemment été obtenus. La figure [[.2§] représente la structure d’un convertisseur 5
niveaux basée sur la mise en série d’onduleurs monophasés (ou pont en H, ou cellule partielle).

Va Vb Vc

Vel == Ve3 == Vb ==

Ve2 == Vcd —— Vcb =

Fi1G. 1.28 — Schéma de ’association de convertisseur : structure 5 niveaux

Les cellules y sont connectées en étoile, cependant, il est également possible de les connecter
en triangle. Chaque cellule partielle est alimentée par une source de tension continue. Elles ont
toutes la méme valeur et doivent étre isolées galvaniquement les unes des autres afin d’éviter un
court-circuit lors de leur mise en série.

Comme 'expliquent M. Manguelle et M. Rufer [SMRO1], ces tensions peuvent étre obtenues &

partir de convertisseurs DC-DC réversibles, alimentés eux-mémes & travers le secondaire isolé d’un
transformateur.
Dans ce cas, le transformateur doit étre concu pour améliorer la qualité de puissance coté primaire.
La tension de sortie de ces convertisseurs multiniveaux est la somme des tensions de sortie de
chaque cellule individuelle. Cette topologie multiniveaux n’a pas de probléme d’équilibrage des
tensions des condensateurs. Sa configuration modulaire peut-étre étendue & un haut niveau de
cellules partielles.

Les multiples possibilités permettant de générer la méme tension & la sortie de chaque cel-
lule peuvent étre exploitées afin d’optimiser les performances du convertisseur (élimination des
harmoniques, réduction des pertes par conduction ou par commutation).

Cette topologie présente plusieurs avantages parmi lesquels :

— La modularité de sa structure permet facilement son extension & un nombre élevé de cel-
lules sur chaque phase, sans complexité supplémentaire. En effet, chaque niveau a la méme
structure et il n’y a pas de diodes de clampage ou de capacités d’équilibrage des tensions
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supplémentaires.

— L’équilibrage naturel des tensions est réalisé, en effet, chaque pont est alimenté par une

source de tension DC isolée, la commande des interrupteurs en devient aisée.

— Les interrupteurs supportent la méme tension de blocage.

— Il devient possible d’alimenter une charge en haute ou moyenne tension & partir d’une ou

plusieurs alimentations basses tension.

L’inconvénient de cette topologie est que pour des applications forte puissance, la nécessité
de disposer d’autant de sources de tensions isolées que de cellules partielles rend cette topologie
volumineuse et cotteuse. Il est en effet nécessaire d’avoir plusieurs transformateurs ou un trans-
formateur avec un nombre important de secondaires.

Dans les applications triphasées, si la stratégie de commande n’est pas convenablement choisie,
on pourrait générer des tensions de mode commun qui pourraient étre prohibitives éventuellement
pour la charge, mais aussi pour le convertisseur et son alimentation.

1.3.2 Le convertisseur 5 niveaux en connexion pont-H et paralléle

Il est possible de connecter les onduleurs multiniveaux de fagon & augmenter le courant ou
la tension délivrée. Le nombre de niveaux de tensions aux bornes de la charge est augmenté, on
obtient en effet 5 niveaux sur la tension moteur tout en utilisant des convertisseurs 3 niveaux.
Ceci permet de diminuer le taux de distorsion harmonique du courant moteur. Les deux exemples
suivants illustrent la connexion série d’onduleurs 3 niveaux permettant d’augmenter la tension de
sortie ainsi que la connexion paralléle de convertisseurs NPC permettant d’augmenter le courant
de sortie.

1.3.2.1 La connexion pont-H

La figure [I.29 présente la topologie pont-H dite "F2H" dans sa configuration NPP
(a) [GGL™09a] et NPC (b) [JMO7].

(@)

(b)

F1G. 1.29 — Schéma de 'onduleur pont en H (ou F2H) dans sa configuration NPP (a) et NPC (b)

Les avantages et inconvénients de cette structure sont les mémes que ceux de la structure
cascade présentée dans le paragraphe précédent.
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Dans le convertisseur cascade de la figure [[.28] il y a 6 convertisseurs possédant chacun 4
IGBTs, ce qui nous donne 24 composants de puissance.
La structure F2H montée en topologie NPC en posséde 24 plus 6 diodes. Il y a donc plus de
composants semi-conducteurs mais moins de sources de tensions isolées.

Dans les applications ot le convertisseur est connecté a un moteur haute vitesse, cette structure

est intéressante car le THD en tension entre phases du moteur est de 15%. Il n’est donc pas
forcément utile d’ajouter un filtre sinus en sortie.

1.3.2.2 La connexion paralléle

La structure de convertisseurs connectés en paralléle, comme l'illustre la figure [1.30] permet
d’augmenter le courant dans la charge.

La connexion entre les deux convertisseurs se fait au moyen de transformateurs interphases.

| |
| |
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!
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F1G. 1.30 — Schéma de I'onduleur en connexion paralléle dans sa configuration NPP (a) et NPC

(b)

Grace a cette topologie, on peut doubler le courant dans la charge tout en améliorant son taux
de distorsion harmonique.

Cependant, la topologie paralléle est cotiteuse et il est nécessaire de disposer de nombreuses
sources isolées.

CONCLUSION :
Les associations de convertisseurs sont un moyen efficace d’augmenter le nombre de ni-
veaux et la puissance founie. Cependant, leur cotit est élevé du fait du nombre important
de composants mais également du nombre de sources de tension isolées nécessaire.
Dans les applications demandant une forte puissance, il est également possible d’utiliser
des convertisseurs simples mais de mettre plusieurs composants en série afin d’augmenter
la puissance. Ces convertisseurs ne seront pas étudiés dans la suite.
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1.4 Comparaison de plusieurs topologies

Dans cette partie, certaines des différentes topologies présentées précédemment vont étre
comparées. En effet, suivant la puissance désirée, la contrainte sur les pertes, la distorsion
harmonique sur la tension ou le courant de charge ou encore le prix global de l’onduleur, la
structure de ’onduleur & utiliser va différer.

Ainsi, une étude comparative va étre faite pour comparer les avantages et inconvénients de
chacune. Le but est de montrer qu’avec des structures présentant le méme nombre de composants
(6 IGBTs et 6 diodes), a ’exception de la topologie NPC conventionnelle qui ne posséde que 4
IGBTs, les propriétés peuvent étre différentes et un compromis doit étre fait entre celles-ci dans
le choix de la topologie.

1.4.1 Comparaison générale

Le tableau [I.§ présente une comparaison de plusieurs topologies de convertisseurs, a savoir la
topologie NPC, NPP, ANPC et MPC en terme de nombre de composants, de THD, de tension de
blocage et de commutation des différents composants :

Type de convertisseur NPC | NPP | ANPC | MPC
Nombre de niveaux 3 3 3 4
Nombre d’IGBT 4 6 6 6
Nombre de diode 6 6 6 6
THD de Vg, (% du fondamental) 30 30 30 20
T2p Tension de blocage (p.u. de Vdc) 1/2 1/2 1/2 1/3
Tension de commutation (p.u. de Vdc) 1/2 1/4 1/2 1/3
Tip Tension de blocage (p.u. de Vdc) 1/2 1/2 1/2 2/3
Tension de commutation (p.u. de Vdc) 1/2 1/4 1/2 1/3
TCp Tension de blocage (p.u. de Vdc) - 1/2 1/2 1/3
Tension de commutation (p.u. de Vdc) 1/2 1/2 1/3

TaB. 1.8 — Comparaison des différentes topologies

Chacune des topologies présentées dans le tableau posséde des caractéristiques différentes en
terme de nombre de niveau de sortie, de tension bloquée et commutée. Ceci montre 'intérét qu’il
faut porter dans le compromis & réaliser lorsque 1’on choisit une topologie plutdot qu’une autre.

1.4.2 Comparaison au niveau des pertes

La figure [I.31] présente les pertes par conduction et par commutation dans les différents
composants des topologies NPC, NPP, ANPC et MPC.

Une comparaison rigoureuse des topologies ne peut-étre réalisée qu’en considérant des compo-
sants possédant les mémes caractéristiques. Pour cette étude, les IGBTs de type ST1500GXH24
possédant une diode anti-paralléle intégrée ont été utilisés. Dans le cas du convertisseur NPC pos-
sédant des diodes de clamp, la diode de type 1000GXHH26 a été choisie. Les caractéristiques de
ces composants se trouvent en annexe [C}

Alors que les pertes par conduction sont égales dans les IGBTs T2+ de chaque struc-
ture (a), les pertes par commutations différent beaucoup entre elles (c). La topologie
NPP se révéle étre la plus bénéfique, ceci étant du & la commutation & mi-tension. Lorsque
I’on doit travailler avec des fréquences de commutation élevées, la topologie NPP sera donc choisie.
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Pertes par conduction des IGBTs (W) (a) Pertes par conduction des diodes (W) (b)
4000 4000
3500 : 3500
30001 3000
g 2500 g 2500
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E 1500 E 1500
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500 JIHH IIHH I NPC | 500
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T2p Tip Tep D2p Dip Dcp
[ mPC
Pertes par commutation des IGBTs (W) (c) Pertes par commutation des diodes (W)(d)
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30001 1 3000
< 2500¢ < 2500
§ 2000} § 2000
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1000} — 1000
500} R 500
; [l B . a Hlln
T2p Tip Tcp D2p Dip Dcp

Fi1G. 1.31 — Comparaison des pertes par conduction ((a) et (b)) et par commutation ((c) et (d))
des différents composants des structures NPC, NPP, ANPC et MPC pour un fonctionnement a
cosp = 1 avec les IGBTs ST1500GXH24

Les pertes par commutation de 'IGBT T2+ de la structure MPC sont légérement plus impor-
tantes que dans la structure NPP. Cependant, concernant 'IGBT T1+ de ces deux topologies, les
pertes par commutation sont moins importantes dans la structure MPC.

La figure [[.32] présente les pertes par conduction totales et par conduction totales dans la
somme des IGBTs (a) et la somme des diodes (b) de chaque topologie.

Les pertes totales dans les IGBTs et dans les diodes sont identiques pour les topologies NPC
et NPP. C’est la topologie MPC qui posséde le moins de pertes. A priori, cette topologie pourrait
étre retenue au détriment de la topologie NPP car elle présente un bon compromis entre THD en
sortie et pertes dans la structure.

Cependant, dans la structure MPC, certains IGBTs ont & bloquer 2/3 de la tension de bus, ce
qui en fait un gros inconvénient. De plus, dans la topologie 4 niveaux, il peut y avoir un déséquilibre
au niveau du bus DC, déséquilibre qui n’apparait pas dans la structure NPP.
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Pertes dans les IGBTs (W)
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F1G. 1.32 — Comparaison des pertes totales dans les IGBTs (a) et dans les diodes (b) des différents
composants des structures NPC, NPP, ANPC et MPC

1.4.3 Synthése

La figure [I.33] résume et compare les principales propriétés des quatre convertisseurs NPC,
NPP, ANPC et MPC.

Nombre de niveaux
de sortie

Tension 1. 100% Nombretotal de
commutée T2p ~! composants (12=100%)
(p.u. de Vdc)
Tension ; .
commutée T1p 1 1 Tension bloguée
(p.u. de Vdc) maximum
(p.u. de Vdc)
= NPC
- NPP 1
Tension
=  ANPC commutée TCp
MPC (p.u. de Vdc)

Fic. 1.33 — Graphe de comparaison principales propriétés des structures NPC, NPP, ANPC et
MPC
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Dans le tableau [[.9] qui suit, les différents critéres majeurs de sélection d’un convertisseur sont
comparés suivant la topologie :

Type de convertisseur NPC | NPP | ANPC | MPC
Nombre de niveaux + + + 4+
Nombre d’IGBT ++ + + +
Nombre de diode + + + +
THD de Van + + + ++
Tension de blocage maximale + + + ++
IGBT - . -
Tension de commutation maximale + ++ + —
Ondulation du bus ++ ++ T+ i
Fréquence de commutation maximum + ++ + —
Courant maximum + ++ T _

++ Avantage significatif
Avec: +  Avantage
- Inconvénient

TaB. 1.9 — Comparaison des avantages et inconvénients des différentes topologies

Les autres topologies possédent des avantages mais qui ne sont pas supérieurs a la topologie
NPP, notamment en terme de courant maximum atteignable ou de fréquence maximum de
commutation, ceci en raison d’une bonne répartition des pertes.

Les applications visées par ces convertisseurs sont destinées aux moteurs rapides, moyenne
tension et forte puissance. La fréquence de commutation est donc un point essentiel & considérer
dans le choix du convertisseur. La topologie NPP ne posséde pas de points négatifs dans les
critéres sélectionnés et est d’ailleurs la topologie qui présente le plus grand nombre d’avantages.

CONCLUSION :
Au vu des différents paramétres comparés, il s’avére que le meilleur compromis entre le
nombre de composants, les pertes par commutation, la tension bloquée par les composants
et le THD en sortie, se révéle étre la topologie NPP.
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1.5 Les techniques de MLI appliquées aux onduleurs
1.5.1 Introduction

Dans cette partie, nous allons nous intéresser aux différentes techniques de MLI qui permettent
de commander les interrupteurs. Ces techniques de commande sont mises en oeuvre par un circuit
spécifique ou via une implémentation logicielle sur microcontroleur. Ces techniques consistent a
générer un signal périodique dont la variation du rapport cyclique met en conduction plus ou
moins longtemps les transistors, ce qui se traduit par une variation de puissance transmise par le
convertisseur, tout en gardant une fréquence de découpage fixe.

De nombreuses techniques de MLI appliquées aux convertisseurs multiniveaux ont été étudiées
durant les deux derniéres décennies. Généralement, les techniques de MLI peuvent étre classifiées
en différentes catégories, suivant que ce soit des méthodes avec intersection avec un triangle, des
méthodes par controle vectoriel, des MLI précalculées...

On peut classifier les MLI suivant le graphe introduit par L. Franquelo présenté sur

la figure [I.34]

[ Modulation multiniveaux |

PWM & haute fréquence Fréquence de Fréguence de commutation
de commutation commutation mixte synchrone
MLI Vectorielle PWM a déphasage Disposition de Modulation Selectipn Contrdle Vectoriel
de phase porteuses décalées| Multiniveaux Hybride dharmoniques

| Dl

| |

Disposition Disposition en Disposition en
en Phase Opposition Opposition
Alternée

NAAAA NN\

F1G. 1.34 — Classification des modulations les plus communes appliquées aux convertisseurs mul-
tiniveaux

Dans les stratégies de modulation, on peut agir sur la forme et la disposition des porteuses
mais également sur la forme et la disposition de la ou des modulatrices.
Dans les stratégies de MLI multiniveaux a porteuses triangulaires, on peut agir sur le nombre de
porteuses, sur leur fréquence, leur phase et leur 'amplitude. Il existe au moins trois degrés de
liberté au niveau de la modulatrice : ’amplitude, la fréquence et la séquence zéro. En combinant
quelques uns de ces degrés de liberté, on peut générer de nombreuses stratégies de MLI.

Suivant la structure de convertisseur employée et suivant les performances souhaitées, on ne
va pas utiliser la méme stratégie de commande. Certaines sont, en effet, mieux adaptées & une
structure plutét qu’a une autre.
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1.5.2 MLI précalculée a Sélection d’Harmoniques a Eliminer (SHEPWM)

La méthode d’élimination d’harmonique sélectionnée est basée sur la théorie d’élimination
d’harmonique développée par Patel et Hoft [PH73|. La méthode Selective Harmonic Elimination
(SHE) est une technique de MLI précalculée sans porteuse. C’est un MLI synchrone car les
angles de commutations sont référencés par rapport & la phase de la tension.

Cette commande consiste & calculer les instants de commutation des interrupteurs (séquence
de fonctionnement) de maniére a répondre & certains critéres portant sur le spectre fréquentiel
de l'onde délivrée par I'onduleur. Ces séquences de fonctionnement sont alors mémorisées et
restituées cycliquement pour assurer la commande des interrupteurs.

En effet, comme le montre [GD07|, en définissant N angles de commutation entre 0 et 90°
électriques, le modéle entier de MLI est défini grace aux symétries, comme on peut le voir sur la
figure [[.35] qui présente la tension simple en sortie d’un onduleur 3 niveaux dans une configuration
a 2 angles al et a2 par quart de période.

Va0
A
A
; + + } >
al a2 p2f X p 2p  wt
p-al p-a2
-A

FiGg. 1.35 — Tension simple Va0 d’un onduleur 3 niveaux NPP ou NPC en MLI précalculée a 2
angles, avec "A" la demi-tension du bus DC

Les harmoniques de tension contiennent uniquement les rangs impairs, donnés par la formule
suivante, dans le cas de 'onduleur 3 niveaux :

Va1 = it SN cos((2k + Daw,) - (—1)" (1.4)

ol a1, s, ...,y sont les angles de commutation entre 0 et 90° et k le rang de ’harmonique de

tension.

Il y a N degrés de liberté, un est utilisé pour imposer le fondamental et (N-1) pour éliminer (N-

1) harmoniques typiques. Les harmoniques de rangs multiples de trois constituent la composante
homopolaire et n’interviennent pas car ils sont naturellement éliminés. On peut établir deux sortes
de stratégies :

— Supprimer les N-1 premiers harmoniques. Le résultat est proche de la MLI sinusoidale.

— Supprimer les N-1 premiers harmoniques impairs non multiples de trois. Il est ainsi possible
de supprimer les premiers harmoniques de tension de rang 6k+1 qui sont les seuls a l'origine
des harmoniques basses fréquences du courant.

Théoriquement, cette méthode permet de fournir des signaux de sortie de meilleure qualité en

comparaison avec toutes les autres méthodes de MLI.

Lorsque le nombre de niveaux est supérieur & trois ou que la topologie est différente, par
exemple dans le cas d’une structure pont en H, Péquation [[.4] différe comme 'indique larticle ?7.
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Le tableau [[.I0] présente les premiers harmoniques présents sur la tension composée en sortie
de 'onduleur en utilisant la stratégie de suppression des premiers harmoniques.

Nombre d’angles | Harmoniques éliminés ler harmonique présent
1 Réglage fondamental )
2 5 7
3 5,7 11
4 57,11 13
5 5,7, 11, 13 17
6 5, 7,11, 13, 17 19
7 5, 7,11, 13,17, 19 23
8 5, 7,11, 13,17, 19, 23 25
n 6k+1, k entier> 1 3n-+1 si n pair, 3n+2 si n impair

TaB. 1.10 — MLI Synchrone ou précalculée : les premiers harmoniques présents sur la tension
composée Vab en sortie de ’onduleur

La SHEPWM présente les avantages suivants :

— Les instants de commande sont connus au préalable.

— Elle permet la sélection d’harmonique & éliminer.

— Elle permet aussi le controle de I'amplitude du fondamental.

— Le filtrage de la tension est beaucoup plus aisé car les harmoniques sont repoussés & des
fréquences beaucoup plus élevées.

Un inconvénient de cette méthode est qu’elle est compliquée & implanter.

Suivant le type d’onduleur que ’on souhaite commander et le nombre de niveaux de tension
de sortie désirés, les équations a résoudre seront différentes.

Sil’on se place dans le cas d’un onduleur 3 niveaux et dans le cas d’une stratégie de suppression
des premiers harmoniques, les angles de commutation en fonction de 'indice de modulation sont
représentés sur la figure [I.36]

Evolution des angles de plusieurs MLI synchrones en fonction de I'indice de modulation

2 angles i . 3 angles . .
15F ; 15F
g 1 g
P °
g’ 05 En 0
z0° 2 .5
0 i i i ; ! ; o ; ; i i i ;
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4
Indice de modulation m (a) Indice de modulation m (b)
4 angles 5 angles
1.5 ‘% ‘ 7 ol ‘ ‘J_r
S . g |
© ©
=2 (=2
c 0.5 L
E Zos
o i i i i i i 0 ; i i i i ;
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4
Indice de modulation m (C) Indice de modulation m (d)
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1-5’\/’_// 1 15 ‘ ‘ :
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: £, ﬂ
o i i i i o ; ; i i i ;
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4
Indice de modulation m () Indice de modulation m (f)

F1G. 1.36 — Evolution des angles des différentes MLI synchrones suivant ’indice de modulation
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Les courbes de la figure [[.37] présentent les variations des angles de plusieurs MLI synchrones
suivant I'indice de modulation. On remarque que les MLI possédant un nombre d’angles impair
ont leurs angles qui s’éloignent de 90° lorsque I'indice de modulation augmente, ce qui implique un
plateau a 1 qui augmente également lorsque l'indice de modulation augmente. Ceci est bénéfique
d’un point de vu des pertes par commutation.

Comparaison de trois MLI synchrones pour un facteur de puissance unitaire

Van (p.u)
Imoteur (p.u.)
MLI 3 pulses MLI 4 pulses MLI 5 pulses
1 : : : : 1 T 1 N -
0.5 J/H/ 0.5 0.5
0 0 0 T H
0.5} -0.5 -0.5
Pertes par
commutation
-1 -1 -1 L )
0 1 2 3 4 5 0 1 2 3 4 5 0 1 2 3 4 5
temps (s) (@) x10° temps (s) (b) %10 temps (s) (c) x 1072

FiGg. 1.37 — Comparaison de trois MLI synchrones pour un facteur de puissance unitaire avec
m=0.8 : (a)=3 angles, (b)=4 angles et (c¢)=5 angles

En effet, lorsqu’on travaille avec des facteurs de puissance proches de 1, il y aura un gain au
niveau harmonique & travailler en MLI 4 angles plutét qu’avec une MLI 3 angles. Cependant, les
pertes en 4 pulses peuvent étre supérieures & celles obtenues avec une MLI 5 angles.

1.5.3 Meéthode de MLI sinusoidale ou sous-harmonique (SPWM)

Carrara a développé la méthode de MLI sous-harmonique (ou SH-PWM pour sub-harmonic
PWM) étudiée par [TT99| comme suit : pour un convertisseur a m niveaux, m-1 porteuses ayant
la méme fréquence fc et la méme amplitude créte a créte sont disposées telles que la bande qu’elles
occupent soit contigué. La modulatrice a une amplitude créte a créte Am et une fréquence fm et
est disposée au milieu des porteuses. La référence est continuellement comparée avec chacune des
porteuses. Si la référence est supérieure & la porteuse, alors l'interrupteur correspondant & cette
porteuse se ferme et si la référence est inférieure & la porteuse, alors l'interrupteur correspondant
s’ouvre.

Sur la figure , les porteuses et la modulatrice (non échantillonnée) sont représentées en
haut pour un onduleur 3 niveaux (figures (a)) ainsi que pour une structure 5 niveaux (figures
1.38] (c)) et dans les fenétres inférieures, on peut voir la MLI générée aprés échantillonnage du
signal sinusoidal.

Pour un convertisseur a MLI sinusoidale, le spectre des fréquences harmoniques en sortie est
décalé vers les hautes fréquences et les harmoniques de rang faible sont réduites significativement.
Ainsi, les éléments du filtre de sortie peuvent étre plus petits pour atténuer simplement les har-
moniques de rang élevé.

Il y a un degré de liberté qui est la séquence d’homopolaire qui peut étre additionnée aux trois
références de tension.
Il y a deux types de SPWM en fonction de la position de la porteuse par rapport & la modu-
latrice :
— SPWM synchrone, quand la fréquence de la porteuse est multiple de la fréquence de la
modulatrice (fpwa = k X fm)
— SPWM asynchrone, quand fpway # k X fm.

L’inconvénient de cette méthode est qu’il faut connaitre les valeurs des paramétres de la charge
pour pouvoir déterminer la tension de référence, ce qui rend les performances de cette commande
dépendantes de la précision de détermination des paramétres.
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Modulante et porteuses pour un convertisseur 3 niveaux Modulante et porteuses pour un convertisseur 5 niveaux
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F1G. 1.38 — Méthode de génération des pulses avec 2 porteuses pour un convertisseur 3 niveaux (a)
et (b) ainsi qu’avec 4 porteuses (c) et (d) pour un onduleur 5 niveaux pour m=0.8, Fpwm=1800Hz,
f=50Hz

1.5.4 La MLI H3

L’utilisation d'une MLI sinus/triangles ne permet pas de travailler a plein taux de modulation
comme le montre la figure [EEMO0]. En effet, toute valeur de modulatrice supérieure & 1 p.u.
(ou 0,98 p.u. en considérant les pulses minimum) constituera une perte d’information. Cette perte
sur la tension de sortie de I'onduleur peut étre corrigée en fonctionnant avec un fondamental de
valeur supérieure & 1. Cette stratégie est appelée "sur-modulation". En effet, le\/f;ondamenta,l de la

Vdc

tension composée en sortie de 'onduleur a pour valeur maximale Uond, g =

T T
’ Limite a 1 p.u.

MLI H3
Homopolaire
Signal sinusoidal | |

0.5

-0.5

Limite ai-1 p.u.

i i i i i i
0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012
temps (s)

F1G. 1.39 — Comparaison d’'une MLI sinusoidale et H3 pour f=80Hz, Fpwm=1800Hz, m=0.98

En ajoutant un séquence d’homopolaire & la tension de référence comme I’indique la figure[1.39
la valeur maximum du fondamental peut étre augmentée d’un facteur égal a %, soit 1,15. Pour cela,
lorsque la modulatrice est un signal sinusoidal de pulsation w, on lui ajoute un signal également
sinusoidal mais de pulsation 3w et d’amplitude % de la composante fondamentale de la modulatrice.
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La valeur efficace de la tension entre phases en sortie de 'onduleur s’exprime alors de la facon
suivante :

Uond(rms) = m x Ve (1.5)

V2

Avec :
— m : Indice de modulation compris entre 0 et 0,98
~ Vdc : Tension du bus DC (V)

Les pulses générés par la MLI H3 sont présentés sur la figure [L.40]

N o
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Pulses phase u

porteuses, modulatrices et homopolaire

Fia. 1.40 — Génération de la MLI H3 : MLI des trois phases, porteuses et homopolaire (a) ainsi
que les pulses générés (b) pour f=80Hz, Fpwm=1800Hz, m=0.93

1.5.5 La MLI discontinue GDPWM

La GDPWM (General Discontinuous PWM) est une méthode discontinue qui vient de I’étude
de deux sortes de MLI discontinues comme l'explique le document [HKL97|. Cette technique a
pour but d’éliminer les pertes des semiconducteurs en limitant le nombre de commutations et
d’augmenter la valeur efficace du fondamental. Cette méthode est obtenue grace & une séquence
d’homopolaire ajoutée a la modulatrice. La séquence d’homopolaire est calculée pour ne pas avoir
de modulation sur chaque phase durant 2x60°, comme le montre la figure [[.41]

Les paliers sont centrés sur les maxima et minima de la modulante ce qui permet de dégrader
légérement le contenu basse fréquence du signal en gardant une certaine symétrie du signal mo-
dulé. Ces paliers peuvent étre décalés pour étre en phase avec le courant créte, ainsi, la séquence
d’homopolaire dépend du courant.

Les principales caractéristiques de cette MLI sont les suivantes :

— Reéduction optimale des pertes par commutation car la phase ayant le courant le plus fort
n’est pas commutée.

— L’harmonique de courant le plus faible est & des multiples de 1,5 fois la fréquence de com-
mutation.

— Un partage de contraintes thermiques ameélioré entre les IGBT.

— Optimum en hautes modulations car il évite des problémes de non-linéarité des références
de tension.

Malheureusement, cette technique engendre également des harmoniques basses fréquences né-
fastes pour le moteur. Malgré la réduction possible du nombre de commutations, la densité spectrale
reste riche.
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Fi1Gg. 1.41 — Génération de la MLI GDPWM : MLI des trois phases, porteuses et homopolaire (a)
ainsi que les pulses générés (b) pour f=80Hz, Fpwm=1800Hz, m=0.93

1.5.6 La modulatrice Toggle

Cette modulatrice, représentée sur la figure [[.42] est obtenue en ajoutant une séquence d’ho-
mopolaire de forme carrée d’amplitude deux fois plus faible que la porteuse et de méme fréquence
que cette derniére. Ce type de MLI est adapté aux faibles fréquences.
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F1G. 1.42 — Génération de la MLI toggle : MLI des trois phases, porteuses et homopolaire (a) ainsi
que les pulses générés (b) pour f=80Hz, Fpwm=1800Hz, m=0.3

Les avantages de cette modulatrice sont les suivants :

— Les pertes par conduction et commutations sont réparties dans les différents interrupteurs.

— On peut travailler avec un indice de modulation nul car on ajoute une séquence d’homopolaire
qui ne dépend pas de I'indice de modulation, contrairement & d’autres modulatrices.

Un inconvénient de cette modulatrice est que 'on ne peut pas travailler avec un indice de
modulation supérieur & 0,425 sous peine de perdre le contréle de la commande. En effet, on ajoute
un signal d’amplitude 0,5 & une sinusoide et lorsque I'indice de modulation est de 0,5, la modulatrice
vaut 1,15 x 0,5, soit 0,575.
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1.5.7 Evolution du THD de tension de sortie de ’onduleur selon les MLI utilisées

L’évolution du THD selon l'indice de modulation pour différentes MLI est illustrée sur la

figure [[43]

THD de la tension composée en sortie de I'onduleur 3 niveaux NPC ou NPP
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FiG. 1.43 — Evolution du THD de la tension composée en sortie de 'onduleur 3 niveaux NPC ou
NPP en fonction de I'indice de modulation pour différentes MLI

Le THD évolue de la méme facon suivant l'indice de modulation pour les différentes MLI
étudiées pour toute la plage de variation de I'indice de modulation. En terme de pertes, par contre,
il est utile de considérer quelle MLI présente le moins de pertes suivant le point de fonctionnement.

En général, la MLI Toggle est utilisée pour un indice de modulation variant de 0 & 0.4, ensuite,
une MLI asynchrone telle que la H3 ou la GDWPM est utilisée. La GDPWM est avantageuse au
niveau des pertes par commutations qui sont nulles pendant 2 x60° sur une période du fondamental.
Quand la fréquence du fondamental devient trop élevée, la MLI précalculée est utilisée car le nombre
de commutations est limité, donc les pertes par commutation le sont également. La valeur de la
fréquence du premier harmonique a I'avantage d’étre connu a I’avance.

1.5.8 Les différentes formes de porteuses

Comme l'explique [TT99], Carrara a considéreé différentes méthodes pour disposer les porteuses
requises dans les convertisseurs multiniveaux. Les trois cas qu’il a considérés pour les convertisseurs
ayant un nombre impair de niveaux sont les suivants :

1. Disposition en phase (Phase Disposition PD) ou toutes les porteuses sont en phase.

2. Porteuses alternées (APOD) ou chaque porteuse est décalée de 180° par rapport aux
porteuses adjacentes.

3. Disposition en opposition de phase (Phase opposition Disposition ou POD) ou les por-
teuses situées au dessus de la référence zéro sont en phases mais décalées de 180° par rapport
aux porteuses situées sous la référence nulle.

Ces différentes porteuses dépendent de la structure onduleur & commander et du nombre
de niveaux de celui-ci. En effet, dans le cas de 'onduleur NPC ou NPP 3 niveaux, 2 porteuses
triangulaires superposées sont utilisées. Les types de porteuses utilisées sont les porteuses en
opposition de phase pour la MLI toggle et la modulation en phase pour toutes les autres MLI
énumérées dans les paragraphes précédents.

L’influence des porteuses est plus facilement identifiable lorsque I'on considére une structure
multiniveaux avec plus de 3 niveaux. En effet, le degré de liberté dans la disposition et le nombre
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de porteuses est d’autant plus important que le nombre de niveaux augmente.

Ainsi, I'influence du nombre de porteuses va étre étudié sur une structure pont-H type "F2H"
possédant 5 niveaux de sortie aux bornes de la charge, plutéot que sur une topologie NPP. Dans
cette topologie, 2 porteuses superposées ou 4 porteuses peuvent étre utilisées, comme 'indique la

figure

MLI avec 2 porteuses MLl avec 4 porteuses
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Fic. 1.44 — Comparaison des MLI et des tensions de sortie d’'un onduleur F2H pour différentes
modulatrices et 2 porteuses (a) ou 4 porteuses (b)

Le THD sera légerement différent dans les deux cas, comme le montre la figure [[.45] suivante :

THD de I'onduleur pont-H "F2H" avec 2 porteuses
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FiGg. 1.45 — Comparaison des THD de la tension de sortie d’'un onduleur F2H pour différentes
modulatrices et 2 porteuses (a) ou 4 porteuses (b)

Sur la figure m (a), les THD obtenus avec les MLI sinus et H3 sont similaires et forment
deux "ponts". La MLI obtenue avec la MLI GDPWM forme 4 "ponts", ce qui correspond plus
aux courbes de THD obtenues avec 4 porteuses, comme l'indique la figure m (b).

En effet, en MLI GDPWM, les paliers & 2 x 60° sans commutation transforment le signal de
telle sorte que les pulses passent tous les paliers de tensions sans en sauter (sans passer directement
de +5000V a +10000V comme le montre la figure [1.44] (e)).
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CONCLUSION :

Différentes MLI ont été introduites dans cette section. Elles possédent toutes des caracté-
ristiques différentes qui présentent des intéréts suivant le point de fonctionnement étudié.
En effet, & faible vitesse de fonctionnement, la MLI utilisée sera la Toggle, puis, une MLI
asynchrone de type GDPWM, car elle permet de minimiser les pertes par commutation.
Lorsque la fréquence du moteur est proche de la vitesse nominale, la MLI précalculée
est plus efficace car le spectre du signal en tension est connu & 'avance et plus particu-
lierement, le premier harmonique est connu, comme on pourra le voir plus tard, lors de
I’étude du filtre sinus.
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1.6 Présentation générale du convertisseur NPC 3 niveaux commercialisé par
Converteam : le MV7000

1.6.1 Introduction

Compte-tenu de I’étude bibliographique effectuée, la topologie retenue pour la suite est la struc-
ture NPP. Les perfomances de cette topologie vont étre comparées & la structure existante chez
Converteam, & savoir la topologie NPC. Ainsi, afin de faciliter la compréhension dans la suite de
I’étude, il est important de donner quelques notions générales concernant le convertisseur MV7000,
son controle, les composants utilisés, le mode de refroidissement de ces derniers.

Cette partie va présenter le MV7000 NPC commercialisé par Converteam et les gammes de puis-
sances de ce convertisseur. Ensuite, une rapide présentation d’une pile de cette structure va étre
faite en détaillant les composants utilisés. Une bréve introduction de l'outil de calcul analytique
des pertes dans le MV7000 sera ensuite réalisée.

Enfin, nous allons nous intéresser aux limites de ’onduleur NPC dans les applications haute vitesse
et ainsi présenter ’objectif de I’étude.

En effet, I’étude et le développement de la topologie NPP dans le contexte de cette thése
s'inscrivent dans I’évolution de la gamme MV7000.

L’onduleur de tension est devenu une solution trés attractive pour un nombre étendu d’appli-
cations, typiquement allant de SMW & 30MW et pour des charges dont la fréquence varie de 0 &
300Hz.

Actuellement Converteam commercialise entre autre des onduleurs NPC de la gamme MV7000,
qui se décline en plusieurs puissances, comme l'indique le tableau [[.11]:

MV7000 | Tension (V) | Puissance (MW) | Courant maximum (A)
MV7304 3300 3.2 675
MVT7306 3300 6 1350
MVT7308 3300 8.4 1800
MVT7312 3300 12 2700
MVT7316 3300 16.8 3600
MV7407 4160 6.4 900
MVT7410 4160 9.6 1400
MV7414 4160 13.4 1950
MV 7420 4160 19.2 2800
MV7428 4160 26.9 3900
6600 7.6 900
6600 12 1400
6600 16.8 1950
6600 24 2800
6600 33.6 3900

TAB. 1.11 — Les différentes gammes de MV7000 NPC avec leur tension, courant maximum et
puissance

Le nom de chaque convertisseur répond & un code, ainsi si ’on considére le nom MV7XYZ :
— MV 7 : Indique la famille des convertisseurs moyenne tension (Medium Voltage)

— X : Tension (kV)

~ YZ : Gamme de puissance (MW)
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1.6.2 Présentation du convertisseur MV7000 NPC
1.6.2.1 Le MV7000 en configuration ’stand alone’

Le schéma [[.46] suivant présente le schéma électrique en configuration standard de 'onduleur
MV7000 en mode stand alone (2 quadrants, pont de diodes coté réseau) [JKGOT].
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FiG. 1.46 — Schéma global de l'installation

Le systéme est constitué des éléments suivants :

— Un transformateur dodécaphasé utilisé pour réduire les harmoniques de courant injectés sur

le réseau,

Un pont réseau (D.F.E. : Diode Front End) pour la conversion en tension AC/DC,

Un bus DC constitué des capacités utilisées pour constituer les demi-tensions de celui-ci,

— Le pont machine (mégamodule),

— Un filtre de sortie de type :
— Filtre ”%” si la longeur de cable entre le convertisseur et le moteur est supérieure a 50m.
— Filtre sinus si les harmoniques de courant/tension du moteur doivent étre trés réduits.

1.6.2.2 L’armoire MV7000

La figure [I.47] présente une vue d’ensemble d’un MV7000.

Cette armoire comprend :

— Une partie controle

— Une partie refroidissement avec désionisation de ’eau

— Une partie contenant le redressement de la tension

— L’onduleur avec ses trois phases

— Le bus continu

Le systéme de refroidissement comprend la désionisation de l'eau afin d’éviter qu’elle soit
conductrice au niveau électrique. En effet, cette eau passe au travers de radiateurs qui sont, quant
a eux, des conducteurs électriques et au potentiel électrique.

L’armoire de controle du MV7000 intégre I’ensemble des éléments utiles a I’ordonnancement du
convertisseur. L’organe de commande est un controleur de type PEC ("Power Electronic Contro-
ler") constitué d’une carte CPU, d’une carte de controle (PIB 100), de cartes d’acquisition (PIB
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F1G. 1.47 — Photo de armoire MV7000

102) et de cartes d’allumage (PIB 310) pour les IGBTs. Un canal de type VME permet la com-
munication entre ces différentes interfaces.
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Fi1G. 1.48 — Rack de controle

Le rack PEC gére les différentes séquences du MV7000 utilisées pour amener le convertisseur
a son fonctionnement normal (démarrage de la centrale d’eau, précharge du bus continu et
prémagnétisation du transformateur) tout en garantissant la protection de I’équipement. Une fois
le convertisseur arrivé dans les conditions normales de fonctionnement, la fonction principale du
rack PEC est d’assurer la génération de la MLI pilotant I’onduleur trois niveaux.

Le controle vectoriel de flux embarqué dans la PIB100 (carte de controle) utilise la mesure
des courants en sortie de 'onduleur (PIB102) pour estimer le flux rotorique de la machine, puis
pour calculer les tensions de référence des trois phases de sortie. Celles-ci sont ensuite utilisées
pour générer les ordres d’allumage des IGBTs (PIB 310), de maniére asynchrone ou synchrone par
rapport au fondamental de la tension onduleur.

1.6.2.3 Eléments constitutifs d’une phase d’onduleur

Apres avoir évoqué de maniére générale le convertisseur MV7000, il est important d’effectuer
une présentation plus détaillée des éléments constitutifs d'une phase d’onduleur. La figure [[.49]
présente une pile MV7000 (a) avec sa représentation 2D (b) pour une meilleure compréhension de
la disposition des éléments.

Cette phase est constituée d’un assemblage de 4 IGBTs et 2 diodes. Des boites a eau (ou
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F1G. 1.49 — Exemple de connexion de pile MV7000 : vue de face (a) et schéma 2D de celle-ci (b)

radiateurs) sont utilisées pour le refroidissement des composants. Leur utilisation se justifie par
le niveau important de flux thermique & extraire et la limitation du volume. Les composants
utilisés sont de type press-pack, boitiers utilisés depuis une dizaine d’années en électronique de
puissance. Le principe du boitier press-pack est de maximiser la surface de passage du courant et
du flux thermique. Les contacts thermiques et électriques sont assurés par la mise en pression du
composant. Ainsi, "avantage de ce type de composant est la possibilité de le refroidir sur les deux
faces, ce qui améliore la dissipation thermique.

Dans ce mémoire, nous nous attacherons a restreindre 1’étude au convertisseur MV7306 et
quelques références seront faites au MV7308. Dans ces deux gammes de puissance, les IGBTs et
diodes utilisés sont fabriqués par Toshiba. Les deux gammes de puissance se différencient physi-
quement par leurs IGBTS qui ne possédent pas les mémes caractéristiques. En effet, le MV7306
NPC posséde des IGBTs ST1500GHX24 avec diodes de roue libre intégrées au composant. Chaque
composant possede alors 30 puces IGBTs et 12 puces diodes. Dans le cas du MV7308, la diode
de roue libre et 'IGBT sont deux composants distincts. On a ainsi un boitier IGBT possédant 42
puces IGBT uniquement. Le boitier diode comprend quant a lui 21 puces diode. Les puces étant
connectées en paralléle dans les boitiers, elles bloquent toutes la méme tension mais le courant
se répartit dans chacune d’elles. Ainsi, plus le nombre de puce par composant est élevé et plus le
courant nominal du boitier sera éleveé.

Les avantages des IGBTs press-pack utilisés sont :

— En mode défaut les IGBTs se mettent en court-circuit ce qui permet d’envisager la mise en
série dans des applications ol la redondance des composants est souhaitée pour une meilleure
fiabilité du systéme.

— Ces IGBTs n’explosent pas.

— Les composants press-pack, aussi bien les diodes que les IGBTs, peuvent étre refroidis sur
les deux faces, ce qui permet un meilleur refroidissement.

Chaque IGBT est placé sur un extracteur qui comporte également la commande de la grille
(ou "gate driver") ainsi que I'alimentation de ce dernier, comme le montre la figure m
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(€Y (b)
Fi1a. 1.50 — Vue d’un IGBT ouvert (a) et de son schéma simplifié interne (b)

Gate Driver

IGBT Press
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Alimentation

FiG. 1.51 — Vue d’un IGBT press-pack sur son extracteur

La figure [[.52] présente de maniére schématique un IGBT entre deux radiateurs :

Radiateur \

U
) =)
Radiateur _/

FiGc. 1.52 — Vue d’'un IGBT et des deux radiateurs qui ’entourent

Les IGBTs et diodes sont serrés a une certaine pression grace au clamp. La figure[1.53] présente
le détail d’'un clamp avec le semi-conducteur Press Pack entre deux boites a eau m (a).

L’uniformité de la pression de la pile sur les composants peut étre vérifiée grace & un papier
libérant une encre rose sous l'influence de la pression. Sur la figure m (b), la répartition de
pression est uniforme sur toute la surface alors que sur la figure m (c), ce n’est pas le cas et cela
peut mener a la destruction du composant pour cause de non refroidissement. La pression exercée
sur la pile peut étre mesurée grace & un capteur de force.

Ce serrage a une influence sur la résistance thermique et la dissipation de puissance dans
les composants. Une force de serrage insuffisante résulte en une augmentation de la résistance
thermique et ne peut fournir un bon contact électrique.

Dans 'autre sens, une force de serrage excessive entraine une contrainte mécanique qui peut
réduire la durée de vie du composant. Ainsi, pour utiliser le maximum de potentiel du semi-
conducteur, il est important d’appliquer la force de serrage Fm prédéfinie dans les données construc-
teur (datasheets) pour garantir une distribution homogéne sur la surface du composant.
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F1G. 1.53 — Vue d’un IGBT serré et des forces de serrages (a), et des tests de bonne répatition des

forces (b) et (c) [Hid03]

1.6.3 Outil de calcul analytique des pertes dans les composants

Afin de prévoir les pertes dissipées dans les composants du convertisseur MV7000, un outil de
calcul analytique des pertes a été développé.

Ainsi, connaissant le point de fonctionnement du systéme (fréquence fondamentale, indice
de modulation, facteur de puissance, courant de charge, ...), les pertes théoriques de chaque
composant d’un bras d’onduleur sont calculées.

La prise en compte du modéle thermique de la pile permet de calculer la température de
jonction des différents composants et ainsi prévoir si le point de fonctionnement étudié peut étre
retenu ou rejeté.

CIONVERTEAM  MV7000 CATI V4.lrevlreleased

Drive MV|7308 [Max DC ripple (V) 200
Default Manual _Jcurrent Max Peak Junction T (C) 100 Switching losses Conduction losses
Input Water Temp. (C) 43 43 Max Switching Losses per IGBT(W) | 4480 ®+0% ®+0%
Glycol Rate (%) 0 o Max Total Losses per IGBT (W) 6160 o o 0 o
Water Flow (/h) 280 0 +10% +10%
S Inverter DC volt. (V) 5000 5000 O+20% O+20%
o |Inverter Capacitance (F)] 2.18E-02 0.02184
gg F PWM (Hz) 900 Point #1 12+ 1 11- ) 11+ 1 12- | D2+ D1- | D1+ D2- DC+ } DC- |Total 1/2 stack
Y g Modulation Index 0.9500) P total (W) 42936 | 1054 N\ 0 0 497 4487]
832 Power Factor 1] P cond (W) [ 926 (1054 ) 0 0 111
x9S F (Hz) 50 P switch (W) | 2010 0, “~ 0 0 386 Max Temp.
2 | (Arms) 1000 [Avg Temp. (T) P87 1 687 | 547 | Ma7 | 435 | 436 | 436 § 435 | 517 | 514 68.7]
Voltage (Vrms) 3300 Temp. Ripple (C) | | 24 1.7 0.0 0.0 25
S [Active power (kW) 5716) Peak temp. (C) | /3.1 1 73.1 | 56.4 | 56. 0| 43.5 | 43.6 | 436 | 435 | 54.2 | 53.8 73.1
g PWM type GDPWM | [DC voltage Ripple (V) 29|

1
° Interrupteur étudié Ici
,1% T2+ et T1- Valeur des pertes

,,,,,, totales, des pertes
par conduction et
par commutation
sur l'interrupteur

FiG. 1.54 — Outil de calcul des pertes et des températures de jonction des composants du conver-
tisseur MV7000
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1.6.4 Limites du NPC dans les applications vitesse rapide

Dans les applications Moteur Grande Vitesse (MGV), de plus en plus de systémes sont mis
en oeuvre avec le moteur et le compresseur intégrés. Il n’y a donc plus de boite de vitesse,
ceci pour des raisons de facilité et de cott de mise en oeuvre. Cela implique alors que la
fréquence de la tension de référence de commande de 'onduleur soit identique & celle du moteur.
Ainsi, la fréquence de découpage de l'onduleur peut aller jusqu’a 3000Hz, ce qui fait chauffer
dangereusement les composants.

Le filtre sinus utilisé entre 'onduleur NPC et le moteur présente un volume et un cofit
important. Ceci est di au fait que la fréquence de résonance du systéme ne doit pas étre trop
élevée, sinon cela oblige & commuter plus vite. La capacité du filtre sinus avait, dans de nombreuses
applications, une valeur élevée, afin de diminuer la chute de tension sur 'inductance série Ljsq
mais cela pouvait entrainer l'auto-excitation du moteur en cas de coupure des pulses.

1.7 Objectifs de I’étude

Le travail a pour objectif d’étudier une structure de convertisseur capable d’alimenter les mo-
teurs grande vitesse. Ceci implique donc que ’on puisse commuter & des fréquences plus élevées
sur cette structure par rapport a la topologie NPC existante.

Ainsi, la recherche bibliographique a mené & découvrir la topologie NPP, publiée pour la pre-
miére fois en 1977. La structure NPP, introduite page [I§] permet, comme on a pu le voir, de mieux
répartir les pertes dans les composants et ainsi de permettre de commuter plus vite. En effet, les
pertes totales de ces deux structures sont identiques, seule leur répartition est différente. Ainsi, les
contraintes thermiques sont mieux réparties dans la topologie NPP, ce qui permet d’envisager de
travailler & plus haute fréquence de commutation pour un courant de charge donné, ou de travailler
a courant de charge plus élevé pour une fréquence de commutation donnée.

1.7.1 Intéréts de la structure NPP pour I’industriel

Les avantages apportés par la topologie NPP sont tels que cette derniére est simple et rapide
a mettre en oeuvre dans un contexte industriel.

En effet, si 'on se place d’un point de vue de la réalisation du systéme de puissance :

— Le nombre de composants de la pile NPP est trés proche de celui de la pile NPC. Seule une
modification de cette derniére est nécessaire pour 'industrialisation du convertisseur.

— La structure NPP permettant une fréquence de commutation plus élevée, la valeur des élé-
ments du filtre sinus de sortie peut étre diminuée par rapport a la solution NPC actuelle. Par
conséquent, ’encombrement relatif au filtre de sortie peut-étre diminué ainsi que son cofit.

Si 'on se place maintenant d’un point de vue controle :

— Les stratégies de MLI sont conservées, il n’y a donc pas de modification & effectuer.

— Les commandes des IGBTs du bras NPP sont les mémes que celles du bras NPC ou en sont
des duplications. Il n’y a pas de contrainte supplémentaire a prendre en considération. En
effet, certaines topologies nécessitent la prise en compte du point de fonctionnement pour le
calcul des ordres de commande.

Si I'on se place maintenant d’un point de vue performances, deux améliorations se présentent :

— Le point de fonctionnement du convertisseur en haute vitesse n’est plus un point critique
grace a la diminution des pertes par commutation.

— Le contenu harmonique vu par le moteur est réduit grace aux MLI employées en haute vitesse
et la taille du filtre sinus peut-étre réduit grace a la solution NPP.
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1.7.2 Le filtre sinus dans les applications MGV

Le filtre sinus associé aux convertisseurs dans le domaine de la grande vitesse présente
I'inconvénient de nécessiter une valeur élevée de capacité, comme on pourra le voir en détail au
chapitre [B] ceci afin de compenser la chute de tension aux bornes de 'inductance série en sortie
de I'onduleur.

Cependant, une valeur de capacité trop importante peut entrainer l’auto-excitation du moteur et
nécessite alors la mise en place d’un circuit de décharge adéquat.

L’étude du filtre sinus devra alors permettre de dimensionner un filtre qui puisse répondre aux
différents critéres de dimensionnement qui seront énumérés au chapitre [} Ce filtre devra avoir
des composants dont la valeur est plus faible par rapport au filtre utilisé jusqu’a présent dans les
applications comprenant un convertisseur NPC.

1.8 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons comparé différentes structures d’onduleur multiniveaux afin
de retenir I'une d’elles pour I'alimentation des moteurs rapides, moyenne tension et forte puissance.

Les critéres de choix sont la minimisation des pertes par commutation, la répartition des
pertes entre les composants de chaque bras, la réduction de la tension de blocage et de la tension
commutée, la simplicité de commande et de réalisation et, le point le plus important est le
critére de coiit. Avec ce dernier critére, ’association des convertisseurs en cascade et en série pour
atteindre une fréquence apparente plus élevée a forte puissance n’est pas retenue car le nombre de
composants nécessaires est trop élevé.

De méme, le convertisseur multicellulaire, malgré ses avantages, n’est pas retenu car cette topologie
est cotliteuse.

Nous avons ainsi considéré, en plus de ’onduleur 3 niveaux NPC conventionnel, trois autres
structures, a savoir les topologies NPP, ANPC et MPC qui, avec un nombre identique de
composants, possédent des performances différentes en termes de pertes par commutation, de
tension de blocage et de fréquence de commutation.

Sur I’ensemble des critéres cités et pour les applications visées, nous avons retenu l’onduleur
3 niveaux de structure NPP. Méme si cette structure présente les mémes pertes totales que la
structure classique NPC ou la structure ANPC, elle permet de mieux répartir les pertes entre les
composants. De ce fait, en comparaison avec la structure NPC, les composants de la topologie
NPP n’atteignent la température critique que pour une puissance transmise bien plus élevée, ou
pour une fréquence de découpage bien plus importante. Ainsi, & contrainte thermique identique,
I’augmentation de la fréquence de découpage permet de réduire le THD du courant en sortie
de 'onduleur et de réduire ainsi la taille du filtre de sortie qui est un avantage indéniable. Ceci
évidemment sous condition que la tension commutée puisse étre répartie de maniére égale entre
les composants en série de chaque bras.

La structure NPP, comparée a la structure 4 niveaux MPC présente l'intérét d’une plus faible
tension maximale de blocage. De plus, 1’équilibrage des tensions aux bornes des condensateurs du
bus continu de I'onduleur 4 niveaux MPC est bien plus compliquée.

Dans le chapitre suivant, nous allons faire une étude approfondie de la structure NPP et nous
la comparons avec la structure NPC.
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2. Etude théorique de la structure NPP, comparaison avec la topologie NPC

La maitrise de la détermination des limites thermiques du convertisseur est essen-
tielle. En effet, pour tout point de fonctionnement, il est indispensable de prévoir si ce
dernier est acceptable pour le convertisseur. Cette étude est primordiable dans ’étape
de définition des limites du convertisseur & différents points de fonctionnement.
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2.1 Introduction

Afin de s’assurer qu’un point de fonctionnement ne sera pas destructif pour les composants
d’un bras (IGBTs et diodes d'une pile), il est nécessaire de prédéterminer les pertes engendrées a
un point de fonctionnement caractérisé par les paramétres suivants :

— Courant de commutation

— Indice de modulation

— Stratégie de MLI

— Fréquence du fondamental de la modulatrice

— Fréquence de découpage
Facteur de puissance de la charge

Le calcul des pertes totales dans un composant va permettre d’estimer la température moyenne

de jonction & partir du modéle thermique statique de ce dernier. Il faut de plus déterminer la
température maximum atteinte par la jonction, qui peut s’effectuer connaissant le modéle
thermique dynamique du systéme.
Dans ce chapitre, une étude théorique de la méthode de calcul des pertes sur les composants
d’un bras d’onduleur sera faite. Pour cela, une comparaison des structures thermiques statiques
des bras MV7306 NPC et NPP sera effectuée afin de déterminer les températures de jonction
des semi-conducteurs des deux types de topologies citées. Cette étude permettra de constater
le gain apporté par le convertisseur NPP par rapport a la structure NPC actuelle que posséde
déja Converteam. Cela a nécessité le développement d’'un modele statique et dynamique pour le
convertisseur NPP.

En considérant ces modéles, nous avons pu comparer les pertes dans les composants homologues
des convertisseurs NPC et NPP en fonction du point de fonctionnement.

A la suite de cette étude, nous avons mis en évidence les composants les plus contraints dans
chaque structure.

2.2 Comparaison des topologies NPC et NPP en terme de répartition des pertes
dans les composants

2.2.1 Signaux de commande des convertisseurs

Si 'on compare les formes d’ondes des tensions en sortie des topologies NPC et NPP, les
tensions simples V49 ou composées Vg sont strictement identiques pour les deux structures, bien
que la disposition des IGBTs soit différente.

La figure 0] présente un schéma de commande des composants d’un bras en topologie NPC
(a) et NPP (b).

On remarque qu’a partir de la comparaison de deux porteuses triangulaires avec la modulatrice,
deux signaux de commande différents sont obtenus et traités de facon différente sur les deux bras.
La génération des pulses sur les IGBTs T2+ et T1+ du bras NPP revient & dupliquer les pulses
générés sur le composant T2+ du bras NPC. Il en est de méme pour les signaux envoyés aux
composants T2- et T1- du bras NPP qui reviennent & la duplication des signaux envoyés & 'IGBT
T1- du bras NPC[]

'Les signaux sont dupliqués dans le soft de controle et non directement au niveau des fibres optiques sur les
cartes d’allumage des IGBTs.
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NPC NPP

U -> ! 74‘ Y
Modulatrice 7 Modulatrice

MM MM
A A
Porteuse Porteuse

@) (b)

Fi1G. 2.1 — Schéma de commande des onduleurs NPC (a) et NPP (b)

Les signaux de commande peuvent étre résumés dans le tableau 2.1}

Etat des interrupteurs
NPC T2+, T1+ T1+, T2- T2-, T1-
NPP | T2+, T14, TC+ | TC+, TC- | T2-, T1-, TC-

TaB. 2.1 — IGBTs allumés selon la tension de sortie désirée pour les topologies NPC et NPP

2.2.2 Définition des zones de conduction et de commutation des composants des
piles NPC et NPP

Le tableau 2.2]indique, selon le signe du courant de charge et la tension de sortie Va0, les pertes
qui sont présentes sur chaque composant d’un bras du convertisseur NPC.

VOA 1>0 1<0
Base VDC/2 T2+ T1+ D2+| D1+ T2-| T1- D2- D1- Dc+ Dci T2+ T1t D2+ D1+ T2- T1- D2-D1- | Dc+ Dc-
1 Pcond| Pcond Pcond | Pcond
Eoff Eon Eoff | Eoff=0 Eon Eon=0
1ac iacC 0a 0a iaC Oa 0a
oavVv vao vao 0ao Vao 0a(
Eon Eoff Eon | Eon=0| Eoff Eoff
oal 0Oa iacC Oa 0a iaC iacC
Vao OaVv Vao 0ao0 (VERY 0aV
0 Pcond Pcond Pcond Pcond
Eoff Eon=0 Eon Eoff Eon Eoff
0a-: iac Oa 0a iac 0a iac
0av 0ac vVaC | OaVv Vag oav
Eon Eoff=0 Eoff | Eon=0 Eoff Eon
-lac 0a iacC 0a 0a iaC 0a
vao oao vao 0ano oao vVao
-1 Pcond | Pcond Pcond| Pcond

TaB. 2.2 — Composants qui conduisent suivant le sens du courant et de la tension Va0 attendue
pour le bras NPC

Ainsi, si 'on considére I'exemple de 'IGBT T2+, on remarque qu’il ne présente des pertes
qu’avec un courant de charge positif et ne conduit que lorsque la tension Va0 est égale a 1. Si la
tension Va0 est négative, T2+ ne travaille pas, il n’y a donc pas de pertes. Lorsque Va0 passe de
0Oaloudela0 (en p.u.), T2+ va présenter des pertes par commutations a 'ouverture (Eoff) et
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a la fermeture (Eon).

Il arrive que des composants commutent & tension nulle, ce qui est le cas de certaines diodes
dans le tableau 2.2} 'énergie de commutation est alors nulle.

Suivant le sens du courant, ce ne sont pas les mémes composants qui conduisent. Le tableau
posséde une symétrie par rapport a la tension Va0=0V. En effet, la structure 3 niveaux NPC
étant symétrique, les pertes dissipées dans le demi-bras supérieur sont égales aux pertes dissipées
dans le demi-bras inférieur.

Le tableau présente les composants qui commutent et conduisent sur un bras de ’onduleur
NPP suivant le sens du courant et le signe de la tension Va0 :

>0 1<0
T2+ T1+ TC+ D2+|D1+|DC+|T2-| T1- | TC-| D2- D1- DC- T2+| T1+|TC+ D2+ | D1+ | DC+ T2- [ T1- TC- D2-|D1-|DC-
1 [Pcond|Pcond|Pcond=0 Pcond|Pcond
Eoff | Eoff | Eoff=0 Eon Eoff [ Eoff | Eon=0 Eon
ia0 [ iao0 iao Oai ia0[ia0o| Oai Oai
oav|oav 0ao0 Vao Oav|oav| 0ao0 Vao
Eon Eon Eon=0 Eoff Eon | Eon | Eoff=0 Eoff
Oai [ Oai oai ia0 Oai|0Oai| iao0 ia0
vao|vao 0ao oavVv Vao[vao| 0ao0 oavVv
0 Pcond Pcond Pcond Pcond
Eoff Eon | Eon | Eoff=0 Eoff | Eon | Eon | Eon=0
ia0 Oai|o0ai iao ia0 |Oaifo0ai| Oai
oav Vao|vaOo| 0a0 0av |vaofvao| o0ao
Eon Eoff | Eoff | Eon=0 Eon | Eoff | Eoff | Eoff=0
Oai ia0o|iao Oai Oai [ia0|ia0| iao0
Vao O0av|oaVv| 0a0 Vao |0aVv[0aVv| 0a0
-1 PcondTPcond Pcond|Pcond|Pcond=0

TAB. 2.3 — Composants qui conduisent suivant le sens du courant et de la tension Va0 désirée pour
le convertisseur NPP

Dans le cas de la structure NPP, lorsque les IGBTs T2+ et T1+ sont fermés, 'IGBT TC+
est fermé mais aucun courant ne le traverse. Les pertes par conduction dans ce dernier sont donc
nulles, ce qui est indiqué par "Pcond=0" dans le tableau 2.3}

Les cases vides des tableaux 2:2] et 2.3] indiquent qu’il n’y a ni pertes par conduction, ni pertes
par commutation.
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2.3 Calcul théorique des pertes dans une pile MV7306
2.3.1 Calcul des pertes dans les composants

Les pertes d’un semi-conducteur de puissance sont principalement les pertes par conduction
et par commutation. Dans les structures haute puissance, la considération de ces pertes est trés
importante. En effet, les pertes entrainent une augmentation de la température de jonction des
semi-conducteurs de puissance, ce qui peut détruire ces derniers. Les composants Toshiba de la
gamme MV7000 sont définis pour fonctionner & une température de jonction maximum de 125°C.

2.3.1.1 Les pertes par commutation

Les pertes par commutation dans un onduleur de tension sont dépendantes du courant de
charge et augmentent avec 'amplitude du courant. Certains fabricants d’interrupteurs indiquent
que cette relation est approximativement linéaire, c’est a dire que les pertes par commutation sont
proportionnelles a I’amplitude du courant.

Sur une période de fonctionnement de la modulatrice, on a un certain nombre de périodes de PWM
a considérer :

.U,
P Modulatrice Porteuse

Instants de
commutation

Fi1G. 2.2 — Commutations sur une période de PWM pour {=50Hz, F},,=950Hz, modulatrice H3
(MLI intersective)

Pour déterminer les pertes par commutation, il faut connaitre, pour chaque commutation, le
courant circulant dans 'interrupteur considéré.

Comme le montre la figure 2.3} il se produit deux commutations par période de MLI car le
triangle et la modulatrice se coupent deux fois pendant cette durée. On appelle I, et I, ;s respec-
tivement les courants correspondant & la premiére et & la seconde intersection entre la modulatrice
et la porteuse pendant la période de MLI.

En notant I le courant de charge, supposé purement sinusoidal, les courant I, et I,f; ont pour
expression :

Im = IX\/?XSZ‘H(Zﬂ'th(m—(p) 01
Lyii = IxXV2xsin(2nf X tors — ) (2.1)

avec

1-m

{ ton = te—Tpwm + (552 x Tpw) (2.2)
toy = te— (5" x Tpwnr) '
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V (enp.u.) e
4 (2-m). T pwm M.Towm P
1 - > / porteuse
modulatrice
0.5+ /
0.3
t-T lon loff
0 K pwm " > 1
ty
147 R
prm

FiG. 2.3 — Instants de commutation pour un indice de modulation considéré constant

Les pertes par commutation dépendent des énergies de commutation, on peut alors exprimer
les pertes par commutation de la fagon suivante :

Pcommut = (Eon + Eoff) X FPWM (23)

La valeur de I’énergie de commutation est donnée pour les conditions dans lesquelles se sont
déroulés les essais mono-coup effectués par le fabricant (voir annexe [C| page . Alinsi, cette
énergie dépend du courant de charge, de la tension de commutation du composant, de I'inductance
de commutation utilisée par le constructeur, de la température de jonction et peut s’exprimer grace
a l'expression suivante :

IC VC
Eon = Bong, % () x (3)
Eops = Eoppy, x (£=) x (2=

chs Vdcds

Avec :

— Eop,, : Energie au turn-on donné par la datasheet (J)

— Ey¢y,. - Energie au turn-off donné par la datasheet (J)

— I. : Courant de commutation (A)

Ve : Tension réellement commutée (V)

— Ve, : Tension commutée de référence sur la datasheet (V)

En développant 1'équation 2-4], on peut exprimer I'énergie de commutation a l’amorgage et au
blocage par les expressions suivantes :

Eon = (Ki_Eonx I.+ K0 _Eon) x <VZ’dc ) s
& 2.5
Eopy = (Ki_FEoff xI.+KO0_Eoff) x (V%

Avec :

— I. : Courant de commutation (A)

— Ki_ Fon : Coefficient directeur de la courbe d’énergie Eon

— KO0_FEon : Coeflicient a 'origine de la courbe d’énergie Eon
— Ki_ FEoff : Coefficient directeur de la courbe d’énergie Eoff
- KO _FEoff : Coefficient a l'origine de la courbe d’énergie Eoff
Vie : Tension réellement commutée (V)

— Vie,, = Tension commutée sur la datasheet (V)
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2.3.1.2 Les pertes par conduction

Afin de calculer les pertes par conduction, un modéle simplifié de 'IGBT en conduction est
utilisé. En effet, 'IGBT en conduction peut étre représenté par une tension de seuil équivalente a
la tension de diffusion du collecteur et la tension de diffusion de ’émetteur mise en série avec une
résistance représentant la résistance équivalente a la région de tenue en tension.

Fi1G. 2.4 — Schéma équivalent de 'GBT en conduction

La chute de tension a I’état passant s’exprime en fonction du courant, de la résistance série et
du seuil de tension :
VCE = RonIc + VT (26)
Les valeurs de la tension de seuil et de la résistance dépendent de la température. Cependant,
entre 25°C et 125°C, pour les courants commutés (inférieurs & 2500A), la variation de la résistance
peut étre négligée car sa variation est de 'ordre de 3%.

Pour déterminer les pertes par conduction, il faut connaitre le temps de conduction de chaque
interrupteur. Ce temps dépend de 'amplitude de la valeur échantillonnée de la modulatrice sur
la période considérée de MLI. La figure montre, & titre d’exemple, que pour une modulatrice
d’amplitude 0.3 (p.u.), un interrupteur conduira pendant 30% de la période de MLI et l'autre
pendant le reste de cette période, soit 70% de Tpyw .

V (enp.u.) T2+, T1+
4 aTcronN P
- TC+ ON - porteuse
1 /
modul atrice

0.5+ /

0.3 I

|
t-T on off
0 K pwm ' >t
ty
-1+ -
prm

Fi1G. 2.5 — Temps de conduction des interrupteurs

Sur la figure les interrupteurs T2+ et T1+ des topologies NPC et NPP vont conduire
pendant un temps égal & m x Tpwas, tandis que linterrupteur TC+ du bras NPP et T1+ du

bras NPC vont conduire pendant un temps égal a (1 —m) X Tpwar +m X Tpw s soit Tpyw .
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2.3.2 Analyse thermique de la pile MV7306 NPP

La fiabilité des applications est fortement liée & la température instantanée de jonction qui est
malheureusement difficile & connaitre avec précision [Alo01].

Dans les composants de forte puissance, cette température peut varier trés rapidement et la
température moyenne de jonction est inadaptée pour connaitre la marge de sécurité d’un fonction-
nement donné.

Une technique utilisant 'analogie entre les conductions thermiques et électriques dans les ré-
seaux RC a été mise au point par W. E. Newell [New76].

Cette méthode peut étre appliquée & une grande variété de situations.

2.3.2.1 Deéfinition des termes et unités utilisés

Le tableau présente I’analogie entre les grandeurs électriques et les grandeurs thermiques :

Grandeurs thermiques Grandeurs électriques

T Température ["C] U Tension [V]

J Flux de chaleur [[C/m?] J | Densité de courant [A/m?]

P Chaleur [W] I Courant [A]

Q | Quantité de chaleur | [J]=[W.s| | Q Charge |Cl]=|A.s]
Ath Conductivité [W/("C.m)| | & Conductivité [1/(2.m)]
Ry Résistance ['C/W] R Résistance [V/A]=[Q]
Cin Capacité [Ws/°C] | C Capacité [A.s/V]=[F]

p(t) i®

Ua(t)

Ta®)

T w®

TAB. 2.4 — Analogie entre grandeurs électriques et thermiques [MNQT]

2.3.2.2 Systéme de refroidissement

Le refroidissement des composants de puissance est assuré par des radiateurs parcourus par
de l'eau désionisée. Comme il a déja été décrit dans le chapitre [} le composant semi-conducteur
press-pack est disposé entre deux radiateurs. L’évacuation des pertes par le radiateur peut étre
représentée par les équations suivantes :

P
AT = —— 2.7
m x Cp (2.7)
L’équation [2.7] peut encore s’écrire :
P=ATxCpxpxD=~1,16 x AT x D (2.8)

Avec

— AT : Elévation de température du fluide (*C)
~ P : Puissance a dissiper (W)

— Cp : Chaleur spécifique (kJ/kg."K)

— m : Débit massique (kg/s)

~ D : Débit(m3/s)

~ p : masse volumique kg/m?

Ainsi, connaissant les températures d’eau en entrée et en sortie de chaque radiateur, ainsi que
le débit de I'eau, les pertes mesurées sont déduites rapidement.
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2.3.2.3 Représentation mécanique de la pile NPP

Dans le but de comparer les pertes du banc de test par rapport aux calculs théoriques, il est
nécessaire de déterminer le modéle thermique de la pile. La pile NPP peut étre représentée par la

figure 2.6]

Sortiedela pile
(phase)

Eau chaude

Radiateurs —.

"

— 4 N 4 (92}
S & f@
l T2+ Ti+ TT T2- T T1- T
® \f ©)
Connexions au Connexionsau

"+" du busDC Eau froide "o et
du busDC

RD4

F1G. 2.6 — Pile entiére du bras NPP avec le sens de circulation de 1’eau de refroidissement

La pile est divisée en deux parties isolées thermiquement entre elles. Les IGBTs et diodes
formant un seul boitier sont placés entre deux radiateurs nommés de RD1 & RD6.
L’eau de refroidissement des boites & eau circule de part et d’autre de celles-ci avec un certain
débit. La température de I’eau d’entrée de chaque radiateur est identique.

REMARQUE : Les circuits RC d’équilibrage ne sont pas représentés sur le schéma de la pile
NPP car leur réle n’est pas de soulager les IGBTs au niveau des pertes, ce qui constituerait le
réle d’un snubber, mais ils servent uniquement & assurer 1’équilibrage des tensions aux bornes des
composants mis en série.
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2.3.2.4 Schéma thermique équivalent en régime stationnaire

En régime stationnaire, il est possible de représenter le schéma équivalent thermique d’un IGBT
avec sa diode interne par la figure .7]

Ry Vo

e AYAYA AV VA cn B .
Boite aeau

Diode

T ,"7 \\‘
‘ 1 ‘ <« RD1
! ! Rth_Col
l T3 : ) Rth radiateur T v
) h Rth_Emit eau chaude “ Hi; ‘\\ ! eau froide
N PR | = 4
!
2

-«—_RD
R7 Ru VO " )I7771
%% AN -
Rg Tul T~
/\ [

(@) (b)

F1G. 2.7 — Schéma équivalent thermique d’un IGBT Toshiba de type ST1500GXH24 & diode interne
(a) et représentation schématique de 'IGBT dans sa pile (b)

Chaque composant électrique est représenté par deux résistances thermiques, chacune modé-
lisant une moitié (supérieure ou inférieure) du composant. Les valeurs de Ry, coi et Rin Emit
correspondent aux valeurs de résistance thermique coté collecteur et coté émetteur du composant
(diode ou IGBT). Ces valeurs sont données dans les datasheet du constructeur.

Dans notre cas, les caractéristiques des IGBTs et diodes sont données dans le tableau 2.3 :

IGBT | Diode
Rth collecteur ("C/W) | 0.012 0.029
Rth émetteur (‘C/W) | 0.019 | 0.049

TAB. 2.5 — Valeurs des résistances thermiques des IGBTs et diodes du composant ST1500GXH24
de Toshiba

Les composants ne sont donc pas symétriques d’un point de vue thermique. Les grandeurs
I1 et 12 correspondent aux pertes totales sur 'IGBT et la diode respectivement, les pertes sont
donc représentées par des sources de courant. Ces pertes sont injectées entre les deux résistances
émetteur et collecteur du composant considéré.

La résistance nommée Ryprqdiatewr cOrrespond a la résistance thermique du radiateur.

La modélisation du radiateur est faite en se basant sur la figure 2.8

Vue de face Vue de profil _ Représentation thermique

/) /)
R2
Ry
X
o e
R3 R1  Eauderefroidissement

F1G. 2.8 — Schéma équivalent thermique du radiateur
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Les résistances Ro et R3 représentent les résistances thermiques entre la surface du radiateur
et I'eau. La résistance Rj représente la résistance thermique entre les deux surfaces opposées du
radiateur. La résistance R,, représente la résistance thermique de ’échange avec 1’eau. Elle dépend
du débit de I’eau.

La source de tension notée V5 sur le schéma 2.8 représente la température d’entrée de 1'eau dans
la boite a eau.

La figure .9] présente le schéma équivalent au niveau thermique du bras NPP.

IGBT !

F1G. 2.9 — Schéma équivalent au niveau thermique de la pile NPP
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La partie (a) représente le schéma équivalent thermique correspondant aux deux IGBTs T2+
et T1+ ainsi que TC+ et TC-. La partie (b) représente quant a elle le schéma équivalent des
deux IGBTs verticaux T2- et T1-. Comme nous 'avons déja dit, ces deux groupes sont isolés
thermiquement.

Chaque IGBT se trouve entouré d’un ou de deux radiateurs. Dans le cas des IGBTs externes
de la pile, & savoir T2+ et TC+, les radiateurs qui se trouvent coté collecteur et émetteur respec-
tivement ne sont représentés que par une résistance thermique.

Par contre, lorsque le radiateur se trouve entre deux composants semi-conducteurs, celui-ci est
représenté par un triangle de résistances thermiques.

Etant donné que les pertes dans chaque IGBT ne sont pas directement mesurées, la seule
fagon de vérifier que les pertes théoriques et expérimentales concordent est de calculer la puissance
dissipée dans chacun des radiateurs.

En effet, la puissance théorique dissipée dans chaque boite a eau peut étre exprimée selon les
équations en tenant compte du circuit électrique équivalent :

T1 —Tu0
Prp1 = ( 7l )
T4 —Tul T5—Tul
Prpa = o + 78
P - T8 —Tu2 + Tmid — Tu2
fbs = R14 R15 29)
P - T9 — Tu2bi3 Tmid — TUQ(,,L'S '
b4 = R15p;, R14y,,
po_(T12-Tus  T13—Tu3
RD5 = R21 R22
T16 — Tu4
Prpe = <R27 )

La détermination des températures théoriques se fait en écrivant les équations des courants a
chaque noeud du circuit thermique équivalent représenté sur la figure 2.9}

On obtient alors les équations suivantes, qui expriment les températures des résistances
thermiques équivalentes des IGBTs et des diodes aux points de jonction avec les radiateurs de la
pile correspondant aux groupe A de la figure 2.9]

Si I’on distingue le premier terme de chacun des trois systémes d’équation précités, on peut les
stocker dans une matrice notée [A]. Les températures, une fois isolées, peuvent étre a leur tour
stockées dans une matrice notée [T°]. Les termes en admittances sont isolés dans un matrice [B].

On peut alors écrire :
[A] = [B] x [T"] (2.10)

On obtient alors 'expression de la matrice température, correspondant au groupe A, grace a
I’équation suivante :

(7 = [B]™" x [4] (2.11)
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On obtient alors les températures de jonction des différents composants qui sont regroupés
dans le tableau pour les composants du groupe A dont le schéma est présenté sur la figure :

IGBT | Température | Diode | Température
T2+ T2 D2+ T3
T1+ T6 D1+ T7
TC- T10 DC- T11
TC+ T14 DC+ T15

TAB. 2.6 — Nom des températures de jonction des différents composants du groupe A

Pour les éléments du groupe B, les températures de jonction des différents semi-conducteurs
sont indiqués dans le tableau :

IGBT | Température | Diode | Température
T2- T2 D2- T3
Ti- T6 Di- T7

TAB. 2.7 — Nom des températures de jonction des différents composants du groupe B
2.3.3 Analyse thermique de la pile MV7306 NPC

2.3.3.1 Représentation mécanique de la pile NPC

Dans l'objectif de comparer les structures NPP et NPC, I’étude thermique est reproduite. La
figure [2.10] présente la structure mécanique de la pile MV7306 NPC :

2 K K2 @
o+ | pc- | bpc+ T2- T1-
© ©

F1G. 2.10 — Pile entiére du bras MV7306 NPC avec le sens de circulation de ’eau de refroidissement

RD2

En comparaison avec la pile NPP, ’eau de refroidissement parcourt les radiateurs de maniére
différente. En effet, les radiateurs de la pile NPC sont refroidis en série tandis que ceux du NPP ont
un refroidissement unique et direct. Pour la topologie NPC, la conséquence est le refroidissement
par une eau tiéde du second radiateur.
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2.3.3.2 Schéma thermique équivalent en régime stationnaire

Le schéma thermique équivalent en régime stationnaire associé a cette pile est donné par la

figure 2.11]

" L LALLLELL AL AL LA LL LA L LA LELL LR '
E : E Ry  Vo+ E
: o O ;
: : E Rp1 E
: . E lger—= "1 DC+ E
: - Rp2 '
: : . ldc2—{ T, DC- :
. < : . Rps :
: s —{Ts T%f la T1+ Pl Vo :
[] : : RU - "
: R P Sa :
: R13 R, Vs .
: AN AN :
: Tu2 - :
i GROUPE A i 1 GROUPE B :

: GROUPE A

FiG. 2.11 — Schéma équivalent au niveau thermique de la pile MV7306 NPC

Cette pile est découpée en trois parties isolées thermiquement par des plaques isolantes
(représentées en marron sur la figure [2.11)). Ainsi, les IGBTs et diodes verticaux peuvent étre
étudiés indépendamment des diodes de clamp (découplage thermique).
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2.3.4 Schéma thermique équivalent en régime dynamique

La modélisation thermique d’un composant est une opération complexe faisant appel a
I’analyse par éléments finis. Une telle démarche n’est pas réaliste dans la plupart des cas. Les
fabricants permettent de contourner ce probléme en segmentant le volume du composant en
plusieurs parties significatives.

Comme l'explique Martin Marz [MNOI1], "expérience montre qu'une segmentation de la struc-
ture du semi-conducteur de puissance en volumes partiels est possible si I’on respecte les points
suivants :

1. L’épaisseur et la succession des couches doivent étre choisies de maniére a ce que la constante
thermique de chacune d’elles aille dans le sens croissant (7, = Cyp Ryp,) dans la direction de
propagation de la chaleur.

2. La surface du silicium ou est produite la chaleur est petite. Si les matériaux prévus pour le
refroidissement par conduction sont homogénes, il y a un effet de diffusion latérale.

3. Les dimensions et les caractéristiques thermiques de chaque élément de volume traversé par
le flux de chaleur doivent étre déterminées précisément car la capacité thermique de ces
derniers a une influence décisive sur 'impédance thermique du systéme lorsque la puissance
a dissiper est le résultat d’impulsions de courte durée.

Tj

p(t)

TAt)

IGBT '

Te(®)

Tc

Rih =

5
%)

Radiateur
Cify = B .d.S

Tair ambiant

F1G. 2.12 — Structure du modeéle thermique d’un semi-conducteur de puissance [MNOT]

2.3.4.1 Circuit équivalent naturel

Le circuit de conduction de la chaleur équivalent dit naturel est dérivé de la théorie des lignes de
transmission. Ce modéle décrit correctement la distribution de la température interne du systéme
et permet une corrélation claire entre éléments équivalents et les éléments physique (puce, soudure,
semelle métallique de refroidissement, etc).

En fonction du nombre d’étages "n" de ce réseau, la précision de ce modeéle thermique tran-
sitoire s’améliore. Cependant, un nombre n trop élevé nécessite 1'identification d’'un nombre de
parameétres du modeéle trop important. En choisissant un nombre n suffisement élevé, on peut
décrire correctement le systéme. La fonction de transfert est donnée par :

_ 1
Zth(p) o PXCpit —

W : (2.16)

Rina L
—
PCth3 Rihn

Le terme Zy, est représenté par 1’évolution de la température en fonction du temps lorsqu’une
puissance constante est dissipée dans la jonction.
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Température
— de boftier
' Température T

Pertes Tj ®

. | 2
Cth1 Cth2 Cthn I
Température
""""""""""""""""""""""""""""""""""""" ' ambiante

F1aG. 2.13 — Modele thermique dynamique d’un composant [MNO1]

de jonction !
\ Radiateur externe

2.3.4.2 Circuit équivalent fractionnaire

La modélisation du systéme en régime dynamique fait appel & une représentation des compo-
sants électriques au moyen de résistances thermiques et de capacités thermiques, comme I'indique

la figure 2.14]

Température
de boftier
Température
de jonction \
Pertes T] (t) Rthq Rthy Rth3 Rth4 C Rth5 eau
~ - J
IGBT ou diode Radiateur

F1G. 2.14 - Circuit thermique dynamique équivalent donné par le constructeur [MNOT]

Ce réseau équivalent est utilisé par la plupart des fabricants. Les éléments RC individuels
représentent les termes d’une division fractionnaire partielle de la fonction de transfert thermique
du systéme, par contre, 'ordre des termes individuels est arbitraire. Leur valeurs sont données
par le constructeur.

L’originalité de ce réseau est sa forme mathématiquement simple, dont la réponse indicielle est
donnée par :

Ripy Ripa Ripn

Zuin, + .. 2.17
n(t) = L+p X RpiCip1 - 1+ p X RpaCinz "1 +p X RipnCinn (217)
On obtient donc ’expression générale de 'impédance thermique transitoire Zy, :
Zun(t Z Rien (1 —e szh%h) (2.18)
k=1
Avec : .
Citn = — (2.19)

Ry,
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La température de jonction peut s’exprimer de la fagon suivante :
n=4
;t
Tj(t) = P(t) x > R, (1-¢™ ) + 1o (2.20)
i=1

Avec Tc la température du boitier.

Les valeurs des résistances des IGBTs et des diodes ST1500GXH24 sont indiquées dans le
tableau

Composant de puissance N 1 2 3 4 5
IGBT Ren(Ck/W) | 0.00085 | 0.00185 | 0.0005 | 0.0038 | 0.0051

7(s) 0.01 0.068 | 0.0012 0.5 5
Diode Rin(Ck/W) | 0.0055 0.001 | 0.0015 | 0.01 | 0.0054

7(s) 0.05 0.005 0.001 0.8 5

TAB. 2.8 — Valeur des résistances thermiques des IGBTs, diodes et radiateurs pour le composant
ST1500GXH24

La figure 2.15] présente 1'évolution de I'impédance thermique le 'IGBT ST1500GXH24 et de
sa diode de roue libre.

Impédance thermique IEGT

g Zth IGBT

g Zth diode

o 0.01

e)

i)

a

B

g 0.005

£

N .
0 -3 172 171 K 0 K 1 2
10 10 10 10 10 10

temps (s)

F1G. 2.15 — Evolution de 'impédance thermique de la diode et de 'TEGT ST1500GXH24 et de la
diode de roue libre associée

L’impédance thermique de la diode est plus importante que celle de 'IGBT. Ceci implique
que pour des pertes totales équivalentes, la température de jonction de la diode sera plus élevée
que celle de 'IGBT.

CONCLUSION :
Ce modéle thermique dynamique va étre utilisé dans ’outil de calcul analytique des pertes
dans la structure NPP afin de prévoir que le point de fonctionnement étudié ne sera pas
destructif pour les composants.
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2.3.5 Evolution des pertes avec le facteur de puissance

La figure R.16] présente I’évolution des pertes par conduction et par commutation des différents
composants des bras NPC et NPP suivant le facteur de puissance de la charge dans le cas d’un
onduleur MV7306. L’indice de modulation est égal & 0.8 pour tous les points de fonctionnement.

Pertes par conduction bras NPC @(1=1000A, PWM=H3, f=50Hz, MVV7306) Pertes par commutation bras NPC @(I=1000A, PWM=H3, f=50Hz, MV7306)
2500 ————————————————— 700——————F——F——F—————————
2000 L = | 6000 -

+
. =
2 1500+ L 1 o2+ | = a000)
4] o o1 4]
173 +
2 1000} 1 [ Jocs| B8 3000
- -
— 2000 ¢
500 — 1
— 1000
1 08 06 04 02 0 -02-04-06-08 -1 1 08 06 04 02 0 -0.2-04-06-08 -1
cos@ (a) Im o= cos¢ (b)
| Topologie NPP |

Pertes par conduction bras NPP @(1=1000A, PWM=H3, f=50Hz, MV7306) Pertes par commutation bras NPP @(I=1000A, PWM=H3, f=50Hz, MV7306)
2500 — 7000 ——
20000 6000

I T2+ 5000

£ 1500} Erer | o
:w; o2+ ;m: 4000 [
2 1000} C_Joc+ % 3000}

- -
2000 1

500
1000
0 0
1 08 06 04 02 0 -02-04-06-08 -1 1 08 06 04 02 0 -02-04-06-08 -1
cosg  (c) cosg (d)

FiG. 2.16 — Evolution des pertes par conduction et par commutation des bras NPC et NPP pour
différentes valeurs du facteur de puissance, au point de fonctionnement suivant : Vdc=5000V,
I=1000A, type MLI=H3, {=50Hz, m—0.8

On remarque qu’a cos¢ = 1, les pertes par commutation de 'IGBT T2+ sont deux fois plus
faibles sur le bras NPP (sous réserve que les tensions commutées soient rigoureusement identiques,
ce qui est le cas avec le circuit RC d’équilibrage).

Pour un facteur de puissance égal & -1, les pertes par commutation sont égales dans les com-
posants T1+ du bras NPC et TC+ du bras NPP.

2.3.6 Comparaison des pertes a faible indice de modulation

A faible indice de modulation, la MLI utilisée est la toggle, comme expliqué au chapitre I.

La figure présente la MLI toggle pour un indice de modulation considéré tres proche de
0. La comparaison des triangles avec la porteuse (fig. (a)) permet la génération des pulses
représentés sur le graphe (b). A partir de ces deux premiers schémas, on obtient différentes zones
de fonctionnement (fig. 2.17] (c)) selon que I'on ait & générer +Ug./2, 0 ou —Uqge/2.
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MLI Toggle
et triangles L

+1

i AT niv

>t
SAAAAY

Modulatrice
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hnon
U [ e

b@@@@@@@@ @0

0

-1
Zones de

fonctionnement

-t
(c)

FiG. 2.17 — Génération des pulses en MLI toggle et définition des différentes zones

En considérant un courant de charge positif, il est possible de préciser les composants qui
conduisent dans les différentes zones suivant que l'on travaille avec une topologie NPC ou NPP.
Si l'on ne considére qu'une période de fonctionnement, on peut définir le tableau 2.9] qui précise
les composants qui conduisent selon la zone étudiée en se référant au schéma de la figure I page[62}

Convertisseur
Zone | Répétition dans la période NPC NPP
Composants | Composants
1 1 T2p, Tlp T2p, Tlp
2 T1p, Dcp Tep, Dep
3 1

D2m, D1m D2m, D1m

TAB. 2.9 — Définition des composants qui conduisent selon la zone de fonctionnement considérée

Dans le cas de 'onduleur NPC, le composant T1p conduit pendant les 3/4 du temps alors que
ce méme composant ne conduit que pendant le 1/4 du temps lorsque ’on travaille avec la topologie
NPP.

La figure 2.18] compare les pertes par conduction, par commutation et totales des composants
des bras NPC et NPP lorsque l'on travaille & faible indice de modulation en MLI toggle.
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Pertes par conduction desIGBTs(W) (@) Pertes par conduction desdiodes (W)  (b)
2000 T T T T T

1500 . 1500

1000

Pertes (W)

T2p Tip Tcp D2p Di1p Dcp

2000

Pertes par commutation desIGBTs(W) () Pertespar commutation desdiodes (W)  (d)

1500

1000

Pertes (W)

500

0 i

T2p Tip Tcp D2p D1p Dcp

Fi1G. 2.18 — Comparaison des pertes des bras NPC et NPP pour le point de fonctionnement suivant :
MLI= Toggle, Udc=5000V, Tload=900A, m=0.1, cos¢p=1, f=50Hz, Fpy r=950Hz

La figure 2.I8 montre qu’a faible indice de modulation, les pertes par conduction dans le
composant T1p du bras NPC sont égales & la somme des pertes des composants T1p et Tcp du
bras NPP. Ainsi, il existe une meilleure répartition des pertes par conduction a faible indice de
modulation dans la stratégie NPP par rapport a la topologie NPC.

Au niveau des pertes par conduction des diodes, on remarque que les pertes des diodes du bras
NPC sont égales aux pertes des mémes diodes sur le bras NPP.

PertesIGBTs(W)  (d)
5000

T
4000
E 3000
8
s 2000
o
1000
0
Pertes par commutation totales (W) Pertes par conduction totales (W) Pertes totales (W)
I \NPC
NS
Pertes diodes (W) (b)
5000 ‘
4000 — -
E 3000 — -
8
¥ 2000 .
o
1000 —
0

Pertes par commutation totales (W) Pertes par conduction totales (W) Pertes totales (W)

Fic. 2.19 — Comparaison des pertes totales sur les IGBTs et diodes des bras NPC et NPP pour
le point de fonctionnement suivant : MLI= Toggle, Udc=5000V, Iload=900A, m—0.1, cos¢p—1,
f=50Hz, Fpwr=950Hz
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2.3.7 Bilan sur les pertes dans les structures NPC et NPP

Le tableau compare la répartition des pertes des structures NPC et NPP. Les pertes
totales dans les deux topologies sont strictement identiques, par contre, la répartition des pertes
dans les composants est différente.

Ainsi, les pertes par conduction de 'IGBT T2+ du bras NPC sont égales aux pertes dans
I'IGBT T2+ du bras NPP. Concernant 'IGBT T1+ du bras NPC, il posséde les mémes pertes
que la somme des pertes dans les IGBTs T1+ et TC+ du bras NPP. Ceci montre bien ’avantage
de la topologie NPP par rapport & la structure NPC conventionnelle.

Pertes par conduction
Bras NPC | Bras NPP

T2p T2p
Tlp Tlp + Tep
D2p D2p
Dlp Dlp
Dcp Dcp

Pertes par commutation
Bras NPC | Bras NPP
T2p T2p + Tlp

Tlp Tep
D2p D2p + Dl1p
Dcp Dcp

TaAB. 2.10 — Analogie entre les composants des bras NPC et NPP en terme de pertes par conduction
et commutation

La répartition des pertes dans les composants est favorable a la topologie NPP car les compo-
sants qui étaient le plus sollicités dans le bras NPC dans la majorité des applications industrielles
a vitesse rapide se trouvent désormais soulagés.

CONCLUSION :

Les pertes totales des bras NPC et NPP sont identiques, seule leur répartition dans les
composants est différente. Les pertes par commutation totales dans le bras NPC sont
égales a celles du bras NPP. De méme, les pertes par conduction totales du convertisseur
NPC sont identiques & celles correspondant au bras NPP.

Lorsque I’on travaille avec un facteur de puissance proche de -1, il n’y a plus d’intérét a
utiliser la structure NPP par rapport a la topologie NPC car 'IGBT T14 du bras NPC
aura les mémes pertes que 'IGBT TC+ du bras NPP et c’est ce composant qui va étre
le plus sollicité donc qui va limiter le fonctionnement du convertisseur.
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2.4 Composants les plus contraints selon le point de fonctionnement

2.4.1 Intérét du NPP en configuration HSI et HDI

Le convertisseur NPP posséde 'avantage par rapport & la topologie NPC d’atteindre des points
de fonctionnement qui seraient beaucoup trop contraignants pour un convertisseur NPC. En effet,
les deux gammes dans lesquelles se décline le convertisseur NPP sont :

— Le mode HSI : le courant est le méme que le courant nominal du convertisseur NPC mais la
fréquence de commutation est doublée (2 X Fpym; In).

— Le mode HDI : le courant est égal a 1.5 fois le courant nominal du convertisseur NPC mais
la fréquence de commutation est la méme (Fpym; 1.5 x Ip).

Ainsi, les pertes et températures moyennes de jonction de chaque composant des bras NPC et
NPP vont étre comparés dans ces deux cas particuliers de fonctionnement.
2.4.1.1 Etude en configuration HSI (High Speed Inverter)

La figure[2:20] présente une comparaison des pertes par commutation et par conduction des bras
NPC et NPP pour le point de fonctionnement : cosp=1, Vdc=5000V, f=50H%Z, Fpwm=1800Hz,
Icharge=1300A, m=0.8, MLI=GDPWM.

Comparaison des pertes dans les bras NPC et NPP ainsi que la température moyenne de jonction de chaque composant,
Vdc=5000V, Fpwm=1800Hz, f=50Hz, m=0.8, 1=1300 A, cos ¢=1, GDPWM

Pertes dans les composants du bras NPC Pertes dans les composants du bras NPP
7000 T T T T T 7000 T T T T
[ Pertes par commutation [ Pertes par commutation
6000 I Pertes par conduction |1 6000 I Pertes par conduction
5000 5000
2 000} 2 000}
%] %]
2 2
3 3000 5 3000
o8 o8
2000 2000 |
0 0 — :
T2+ T1+ D2+ D1+ DC+ T2+ TC+ D2+ DC+
Températures moyennes de jonction Températures moyennes de jonction

des composants du bras NPC des composants du bras NPP

TC+ D2+ D

FiGg. 2.20 — Comparaison des pertes par conduction et commutation des bras MV7306 NPC et
NPP cosp=1, Vdc=5000V, f=50HZ, Fpwm=1800Hz, Icharge=1300A, m=0.8, MLI=GDPWM
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On remarque que la température moyenne de jonction de 'IGBT T2+ du bras NPC dépasse
les 100°C qui est la limite thermique de sécurité que 1’on s’impose. Par contre, concernant 'IGBT
T2+ du bras NPP se situe aux alentours de 85°C, donc bien en dessous de la limite thermique.
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2.4.1.2 Etude en configuration HDI (High Drive Inverter)

La figure présente une comparaison des pertes par commutation et par conduction des
bras NPC et NPP pour le point de fonctionnement : cosp=1, Vdc=5000V, f=50HZ, Fpwm=900Hz,
Icharge—2000A, m—0.8, MLI-GDPWM.

Comparaison des pertes dans les bras NPC et NPP ainsi que la température moyenne de jonction de chague composant,
Vdc=5000V, Fpwm=900Hz, f=50Hz, m=0.8, I=2000 A, cos ¢=1, GDPWM

Pertes dans les composants du bras NPC Pertes dans les composants du bras NPP

6000 T T T 6000 T T
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FiGg. 2.21 — Comparaison des pertes par conduction et commutation des bras MV7306 NPC et
NPP cosp—1, Vdc—=5000V, f=50HZ, Fpwm—900Hz, Icharge—2000A, m—0.8, MLI-=GDPWM

Le constat est le suivant : en configuration HDI, le convertisseur NPP permet non seulement
la réalisation du point de fonctionnement demandé, mais opére avec une marge thermique de 9°C,
alors qu’avec la configuration NPC, la limite thermique est dépassée.

CONCLUSION :

Les deux cas de figure, & savoir le fonctionnement en mode HSI et HDI, montrent que
pour le point de fonctionnement étudié, la température moyenne de jonction de 'lGBT
T2+ du bras NPC dépasse la limite thermique que ’on s’impose, a savoir 100°C, alors
que la température moyenne de jonction du méme composant du bras NPP se trouve en
dessous de cette limite.

Ce constat montre le gain apporté par la topologie NPP et prouve que dans les appli-
cations MGV, (c’est a dire le cas HSI) il n’est possible d’atteindre des fréquences de
commutations élevées qu’en utilisant le convertisseur NPP.
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2.4.2 Comparaison de I’évolution des contraintes sur les composants

La figure 2:22) présente les composants les plus contraints thermiquement suivant le facteur
de puissance et I'indice de modulation pour les topologies MV7306 NPC et NPP. Le point de
fonctionnement est donné pour Vde=5000V, I=1000A, {=50Hz, Fpwm=900Hz.

Dans cette comparaison, lorsque l'indice de modulation est inférieur & 0.4, la MLI utilisée est
la toggle, ensuite la MLI utilisée est la GDPWM.

Composants des bras NPC et NPP dont la température de jonction est la plus élevée,
Vdc=5000V, f=50Hz, Fpwm=900Hz, I=1000A, MLI: Toggle (m<0.4) -——-> GDPWM (m>0.4)

Bras NPC Bras NPP

Facteur de puissance cos ®
Facteur de puissance cos ®

0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9
Indice de modulation m (a) Indice de modulation m (b)

Fi1G. 2.22 — Comparaison des composants les plus contraints thermiquement pour les bras MV7306
NPC et NPP, Vdc=5000V, f=50HZ, Fpwm=900Hz, Icharge=1000A, MLI=Toggle (m<0.4) puis
GDPWM (m>0.4)

On remarque qu’au niveau du bras NPP, la plage ou les contraintes thermiques sur 'IGBT
T2+ sont maximales est grandement diminuée par rapport & ce méme composant sur la pile NPC.
C’est la diode DC+ qui est la plus contrainte dans la topologie NPP, mais ceci sans dépasser les
limites acceptables.

CONCLUSION :

Suivant le point de fonctionnement étudié, le composant le plus contraint thermiquement
ne va pas étre le méme. Suivant la topologie considérée, le composant le plus contraint ne
va pas non plus étre le méme. Ainsi, il est possible de constater que le composant T2+
posséde une plage de contrainte qui est plus faible en travaillant en topologie NPP plutot
qu’en NPC. Par contre, c’est la diode DC+ qui "absorbe" la plage de contrainte de cet
IGBT.

Seulement, la plage de contrainte des composants entre les bras NPC et NPP ne signifie
pas que les températures moyennes de jonction de ces composants sont identiques. Ce
point doit donc étre considéré.
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2.4.3 Comparaison de 1’évolution des températures moyennes de jonction
2.4.3.1 Cas de 'onduleur NPC

La figure 2:23] présente la variation de la température moyenne de jonction des composants
du bras NPC en fonction de I’indice de modulation et du facteur de puissance, lorsque ’on passe
d’une MLI toggle & une GDPWM :

Evolution de la température moyenne de jonction des différents composants du bras NPC,
Vdc=5000V, 1=1000A, f=50Hz, Fpwm=900Hz, MLI= Toggle (m<0.4) ————> GDPWM (m>0.4)

o Température moyenne de jonction (°C) de I'NGBT T2+ du bras NPC o Température moyenne de jonction (°C) de I''GBT T1+ du bras NPC
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Fi1g. 2.23 — Evolution de la température moyenne de jonction des différents semi-conducteurs
du bras NPC Vdc=5000V, f=50HZ, Fpwm=900Hz, Icharge=1000A, MLI=Toggle (m<0.4) puis
GDPWM (m>0.4)

Ces figures permettent de constater 1’évolution de la température moyenne de jonction des
différents composants du bras NPC en fonction du facteur de puissance et de 'indice de modulation.

Ainsi, PIGBT T2+ du bras NPC chauffe le plus pour un indice de modulation élevé et pour
un facteur de puissance proche de 1, c’est a dire pour le point de fonctionnement auquel le
convertisseur est destiné dans les applications MGV. Lorsque le facteur de puissance devient
proche de -1 (mode redresseur), 'IGBT T2+ posséde une température de jonction bien plus faible
et n’est plus le composant le plus contraint, ce qui s’explique par le fait que le courant passe par
les diodes anti-paralléle verticales.

Ainsi, c’est la diode D2+ qui posséde la température moyenne de jonction la plus élevée pour
un facteur de puissance proche de -1. Lorgsue l'on travaille en MLI toggle, c’est a dire pour un
indice de modulation inférieur & 0.4, c’est la diode DC+ qui posséde la température moyenne de
jonction la plus élevée.



2.4. Composants les plus contraints selon le point de fonctionnement

87

2.4.3.2 Cas de 'onduleur NPP

La figure [2:24] présente I’évolution des températures de jonction des composants du bras NPP
en fonction de I'indice de modulation et du facteur de puissance.

Evolution de la température moyenne de jonction des différents composants du bras NPP,
Vdc=5000V, I=1000A, f=50Hz, Fpwm=900Hz, MLI= Toggle (m<0.4) ———-> GDPWM (m>0.4)
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Indice de modulation m (@)
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FiG. 2.24 — Evolution de la température moyenne de jonction des différents semi-conducteurs
du bras NPP Vdc=5000V, f=50HZ, Fpwm=900Hz, Icharge=1000A, MLI=Toggle (m<0.4) puis

GDPWM (m™>0.4)

La température maximum de 'IGBT T2+ est de 67°C pour un facteur de puissance égal a 1
et un indice de modulation proche de 1. Cette température est 11°C plus faible que pour le méme
composant au niveau du bras NPC et ce, pour le méme point de fonctionnement.

On remarque que lorsque l'on travaille avec la MLI toggle, la température de jonction des
composants TC+ et DC+ reste quasiment constante suivant 'indice de modulation et le facteur
de puissance. Ceci s’explique par le fait que, en toggle, lorsque l'indice de modulation varie, les
pulses générés par la comparaison des porteuses avec la modulatrice varient trés peu, comme on

peut le voir sur la figure [2.25

MLI toggle: comparaison de la porteuse et de la modulatrice pour deux indices de modulation différents
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Fic. 2.25 — Comparaison des porteuses avec la MLI toggle suivant deux indices de modulation
différents pour Vdc=5000V, f=50HZ, Fpwm=900Hz, m=0.1 et m=0.3
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On remarque d’ailleurs que certaines pulses générées avec deux indices de modulation différents
sont pratiquement de méme largeur, ce qui signifie que les pertes générées, aussi bien par conduction
que par commutation, dans les différents composants des bras & ce moment sont identiques.

2.5 Conclusion

Dans ce chapitre, une étude théorique de la structure NPP a été effectuée en insistant sur les
pertes dans les composants semi-conducteurs. Pour cela, deux modéles thermiques de type circuit
ont été proposés pour la structure NPP, I'un basé sur la théorie des lignes de transmission et 'autre
étant un circuit équivalent fractionnaire. Le modéle fractionnaire, compte-tenu de sa simplicité de
résolution a été retenu. Ce modéle permet la définition de la température dynamique a différents
points, aussi bien sur la jonction que sur les radiateurs.

Le modéle thermique de la pile a été défini, ce qui permet, connaissant les pertes totales de
chaque composant, de calculer les températures de jonction dans la structure NPP pour n’importe
quel point de fonctionnement.

Ce modele de pile a déja été développé pour la topologie NPC. Nous I’avons adapté pour la
structure NPP en tenant compte de son modéle de refroidissement. L’outil de calcul des pertes
existant (présenté page peut alors étre mis & jour afin de prédéterminer les pertes et les
tempértures de jonction des composants du bras NPP.

En se basant sur ce modéle thermique, nous avons étudié les contraintes imposées sur les dif-
férents composants des structures NPC et NPP. Il a été montré lors de ’étude que les pertes
totales des topologies NPC et NPP sont identiques en utilisant les mémes composants dans les
deux structures, mais par contre, leur répartition est différente et est avantageuse dans le cas de
la topologie NPP.

En effet, le fait d’avoir une meilleure répartition des pertes dans les composants diminue la
contrainte thermique qui leur est imposée. Cette diminution des contraintes sur les composants du
convertisseur NPP peut étre utilisée pour atteindre deux objectifs différents :

— Soit augmenter le courant de charge, ce qui correspond au fonctionnement HDI (High Drive

Inverter)
— Soit augmenter la fréquence de découpage, ce qui correspond au fonctionnement HSI (High
Speed Inverter)

Dans les applications haute fréquence, les pertes dans 'onduleur NPC représentent une
limitation qui peut étre par conséquent reculée grace a la topologie NPP utilisée dans sa version
HSI. La réduction des contraintes sur les composants de la structure NPP n’est atteignable que
si la tension de commutation des IGBTs verticaux de la topologie NPP est divisée par deux.
Ceci n’est réalisable que grace a un systéme d’équilibrage efficace des tensions aux bornes de ces
derniers durant la commutation.

Le principe de ce systéme d’équilibrage est présenté dans les chapitres [3] et [] et est validé
expérimentalement & ’aide de deux prototypes, I'un a faible puissance et I'autre & forte puissance.

De méme, les résultats obtenus dans ce chapitre étaient basés sur le modéle thermique proposé.
La validité de ce dernier va étre vérifiée lors de I’étude expérimentale de la topologie NPP sur le
prototype MV7306 NPP, ce qui constitue I'un des objectifs du chapitre suivant.



Chapitre 3

Validation expérimentale de la structure
NPP

Sommaire

8.1 Introductionl . ... .. ... ... e 91
[3.2  Validation expérimentale sur maquette basse tension|. . . . . . .. .. 91
B.21 Introduction] . . .. ... ... . 91

[3.2.2  Présentation généralel . . . . . . ... ... o oL oL 92

B.2.3  Mesures réalisées et validation] . .. ... ... ... ... ... ... ... 95

[3.2.4  Validation des performances obtenues| . . . . . .. .. ... ... ... .. 100

[3.3 Validation expérimentale sur le prototype MV7306 NPP moyenne |

| Y =3 o | 103
B.3.1 TIntroduction| . ... .. .. ... .. 103

[3.3.2  Schéma électrique du bancde test| . . . .. .. ... ... ... ..... 104

[3.3.3  Composants du bras de test NPP|. . . . . .. ... ... ... .. ..... 105

B.3.4 [ inductance de commutation du cirewitl . . . . . . . . ..o 106

[3.3.5 Equilibrage des tensions des IGBl's mis en sérief. . . . . . ... . ... .. 107

[3.3.6  Mesures thermiques sur le prototype MV7306 NPP[. . . . ... ... ... 112

[3.3.7  Comparaison des énergies théoriques et expérimentales|. . . . . . . . . .. 122

[3.3.8 Comparaison des pertes théoriques et mesurées dans les radiateurs| . . . . 125

[3.3.9  Courants maximums atteints expérimentalement| . . . . . . . . . ... .. 129

[3.3.10 Définition de deux nouvelles gammes de convertisseurs| . . . . . . . . . .. 131




90

3. Validation expérimentale de la structure NPP

Apres U'étude théorique des convertisseurs de type NPC et NPP effectuée dans le
chapitre précédent, nous allons ici décrire les tests expérimentauz permettant de les
valider. Ces essais se sont réalisés en deux phases sur deux prototypes distincts.

Dans un premier temps, afin de valider le bon fonctionnement de l’onduleur NPP,
une maquette basse tension connectée en pont H avec un bras monté en topologie
NPC et lautre en NPP a été testée.

Aprés avoir analysé et comparé le comportement de cette maquette avec les calculs
théoriques, l’étude expérimentale s’est déroulée sur un prototype MV7306 NPP de
forte puissance (3.3kV, 6MW) de maniére & valider le convertissseur NPP en si-
tuation réelle avant industrialisation. Pour cela, un bras du convertisseur NPC' est
remplacé par un bras monté en topologie NPP.
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3.1 Introduction

L’étude théorique menée dans le chapitre précédent a montré que la structure NPP possédait
des contraintes thermiques favorables par rapport a la structure NPC ce qui lui permet de
commuter & des fréquences plus élevées ou de commuter des courants plus importants.

Afin de valider I’étude théorique, deux maquettes ont été réalisées, une a tension réduite et
I’autre a I’échelle réelle.

La structure NPP présente les mémes caractéristiques que la topologie NPC en termes de
forme d’onde de sortie, de THD et d’ondulation du point milieu du bus continu. Ainsi, la maquette
basse tension mise en oeuvre est constituée de I'assemblage d’un bras NPC et d’un bras NPP pour
réaliser une structure en pont en H afin de tester la fonctionnalité de la structure NPP, valider la
commande et comparer les performances des deux types de bras NPC et NPP.

Dans le cas du prototype moyenne tension, 'objectif est de tester les limites du bras NPP.
Pour cela, un mégamodule & trois bras est utilisé. Deux de ces bras, qui sont de structure NPC,
seront placés en paralléle pour constituer une phase du pont en H de maniére & ne pas solliciter
excessivement les composants. Le troisiéme est un bras de structure NPP pour pouvoir vérifier les
différentes contraintes imposées & ses composants dans différentes conditions de fonctionnement.

La constitution des bras NPC et NPP va étre détaillée pour les deux prototypes réalisés. De
meéme, les dispositifs passifs et actifs d’équilibrage de tension associés aux composants verticaux
du bras NPP vont étre présentés.

Les objectifs des essais expérimentaux réalisés & I'aide de ces deux prototypes sont :

— Validation de l'efficacité du systéme d’équilibrage de tension commutée des composants mis
en série de la structure NPP

— Mise en évidence des contraintes imposées aux différents composants du bras NPP

— Validation des modéles thermiques proposés au chapitre précédent pour différents points de
fonctionnement

— Etude comparative des performances globales en termes de puissance transmise et de fré-
quence de découpage des deux structures NPC et NPP

3.2 Validation expérimentale sur maquette basse tension
3.2.1 Introduction

Le schéma de principe de la maquette basse tension est présenté sur la figure 3.1
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FiG. 3.1 — Schéma global de la maquette basse tension
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Le but de cette maquette basse tension est de valider le principe de fonctionnement électro-
technique de la structure NPP ainsi que la génération des pulses. Des circuits RC d’équilibrage
sont placés en paralléle sur les IGBTs verticaux du bras NPP. Par contre, sur le bras NPC, il n’y
en a pas car ces composants ne sont pas en série.

3.2.2 Présentation générale

La maquette a été spécialement concgue lors de cette thése et nécessite ainsi la définition com-
plete de ses composants. L’inductance de charge a une valeur de 670uH et une résistance interne

de 3.31m¢.
L R
e S
DC+ DC- Tl+«| D1+ §_
Vb T
0
VeV

T1- 1 D1- i

FiG. 3.2 — Détail de la structure pont en H de test

Les IGBTS utilisés sont du fabricant Semikron et ont pour référence SKM100GB123D
(1200V, 100A). L’inconvénient de ces IGBTs par rapport a la manipulation est que les pertes par
commutation sont trop faibles pour tirer des conclusions significatives quant aux pertes entre les
deux bras. Néanmoins, ces composants ont été retenus car, dans cette gamme de puissance, aucun
composant ne satisfaisait aux attentes.

L’ensemble de 1’électronique de puissance de la maquette a été placé dans une armoire comme
on peut le voir sur la figure [3.3]

Alimentations Gate Drive
! A ARl

“E, ‘]’

Bras NPC RC Snubber

(a) (c)

F1G. 3.3 — Armoire contenant ’ensemble bus DC, bras NPP et NPC ainsi que les alimentations
des Gate Drive (a) et détail des deux bras (b) ainsi que 'IGBT Semikron (c)
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Afin d’obtenir un cos(y) égal & 1 sur un bras, compte tenu de la charge inductive de valeur
connue, il va étre nécessaire d’agir sur le déphasage et l'indice de modulation des deux bras. En

—

R
effet, si ’on prend le vecteur V; comme référence, comme le montre la figure le vecteur Vi, va

=,
décrire un cercle dont le centre est I’extrémité du vecteur V.

J__@ V2 l l V1 — o
= Frmaf s
L M

F1G. 3.4 — Obtention de cos(¢) = 1 sur un bras pour une amplitude de courant donnée pour deux
points de fonctionnement

Ainsi, dans un cas on prendra le premier bras comme référence pour obtenir le facteur désiré
sur ce bras, ensuite, on prendra le deuxiéme bras comme référence afin de travailler avec le méme
facteur de puissance sur ce dernier.

3.2.2.1 Systéme de refroidissement de la maquette

Bien que les composants IGBTs choisis présentent de trés faibles pertes par commutation, lors
du fonctionnement des bras, les boitiers vont nécessiter un refroidissement afin de ne pas atteindre
leurs limites thermiques. Ainsi, la méthode de refroisissement est similaire & celle employée sur le
prototype haute tension, c’est & dire que les IGBTs sont refroidis grace & des radiateurs & eau.
Nous ne disposons que d’un débitmeétre qui mesure le débit total de ’eau circulant dans le
systéme. Ainsi, afin de s’assurer de 1’équilibrage des débits dans chacun des deux radiateurs & eau,
une attention particuliére & été portée quant & la longueur des tuyaux d’eau et des connectiques.
Nous supposons ainsi que les débits dans les deux radiateurs sont identiques.

Les IGBTs n’ont pas été fixés directement sur les boites & eau mais sur une semelle en aluminium
qui est vissée au radiateur, comme on peut le voir sur la figure

Graisse thermique
S mom Modules IGBT
1e——— Semelle —>

"
Sm momy
Boiteaeau =

l—

@ (b)

FiG. 3.5 — Représentation de 'IGBT avec sa semelle et sa boite & eau

En effet, il n’est pas concevable de fixer directement les IGBTs sur la boite a eau car 1’épaisseur
de cette derniére est trop faible pour supporter des vis. Par contre, la boite & eau étant préalable-
ment percée en huit endroits par le fabricant, il n’y a pas de problémes si ’on fixe une semelle &
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la boite via ces trous. Ainsi, les IGBTs sont vissés sur la semelle en aluminium apreés avoir placé
de la graisse thermique entre les deux. De la graisse thermique est également placée entre le ra-
diateur et la plaque en aluminium afin de s’assurer d’un bon échange thermique, donc d’un bon
refroidissement.

Le schéma global du montage permettant de refroidir les deux bras d’IGBTs est présenté sur

la figure [3.6]

Sens decirculation
—

-«— Eauchaude

NPC

<— Cuveaeau

Débitmétre —
_ L
Eau froide — r ~<— Pompeaeau

U~ Echangeur et
son ventillateur

F1G. 3.6 — Synoptique du refroidissement d’un bras d’IGBTs

3.2.2.2 Le circuit RC d’équilibrage

Afin d’assurer 1’équilibrage des tensions aux bornes des composants mis en série, un circuit RC
est placé en paralléle avec les composants verticaux a savoir T2+, T1+, T2- et T1- E| comme on
peut le voir sur la figure [D.3]

2

Réquilibrage

C¢quilibrage

FiG. 3.7 — Schéma du montage RC d’équilibrage aux bornes d’un IGBT

L’objectif premier de ces RC d’équilibrage n’est pas I’évacuation des pertes dans les composants
mais ’équilibrage aux bornes des composants mis en série. La valeur des éléments passifs du
circuits RC sont pris de telle sorte a ne pas retarder la durée de la commutation.

Ainsi, les valeurs des composants du circuit d’équilibrage sont résumées dans le tableau 3.1}
Le temps de charge du condensateur ne modifie pas la durée de commutation de 'IGBT.
L’essentiel du courant de commutation passe par I'lGBT et non par le circuit RC.

!Leur dimensionnement est présenté en annexe IE' page XXXVIII
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Composant | Valeur | Puissance
Réquilibrage 27Q 3W

Céquilibrage 3nF
R, 10k02 5W

TAB. 3.1 — Valeur des composants du circuit RC d’équilibrage

3.2.3 Mesures réalisées et validation

Les mesures réalisées sur cette maquette sont principalement faites pour vérifier la faisabilité
de la structure. Sachant que 1’on utilise des IGBTs en boitiers, il est difficile d’extraire les pertes et
surtout de dissocier les pertes par conduction des pertes par commutation. Ainsi, nous nous sommes
attachés a réaliser les mesures qui nous permettent de vérifier rapidement le bon fonctionnement
de la structure.

3.2.3.1 Equilibrage des tensions

La figure 3.8 représente les tensions Vee mesurées aux bornes des composants T2+ et T1+ du
bras NPP (décalées verticalement pour plus de lisibilité). Les deux tensions sont identiques, ce qui
signifie que les tensions aux bornes de ces deux composants sont bien équilibrées. Ainsi, lors de la
commutation de ces IGBTs, les pertes seront identiques dans les deux composants.

§ 1 VTo+

B} Vice T2+ NPP 100 mV 400 1iS 4 B} Vice T2+ NPP. 100 mV 400 nS . . . .
EXVea T MPR o0 oy (40045, vy Lo T Lo b becna b ] BLVGe I PP 100y 4000S o Ty 0y by by e Laay

(@) (b)

F1G. 3.8 — Tensions Vce aux bornes des composants T2+ (bleu) et T1+ (vert) du bras NPP pour
une commutation au turn-off (a) et au turn-on (b)

3.2.3.2 Commutation a4 mi-tension des IGBTs verticaux (T2+, T1+, T2- et
T1-)

Une autre mesure importante a réaliser sur cette maquette est la tension de commutation des
IGBTs T2+ et T1+ du bras NPP a comparer avec la tension de commutation de 'lGBT T2+ du
bras NPC.

La figure présente ces tensions précitées ainsi que le courant circulant dans la charge in-
ductive.
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[ vr2+NPC

By 3 T

Vdc/2  vdc/2

ff) VT2+_NPT 200 V 4 msS

;

Brvizy Hidh speedi2dovi qms] vy o Ly T Lo b e by e

F1G. 3.9 — Tensions Vce aux bornes des composants T2+ du bras NPP (rouge) et NPC (bleu) ainsi
que courant de charge

La tension commutée pour les interrupteurs T2+ des deux bras NPC et NPP correspond
aux tensions ou le courant de charge est positif. Ces courbes permettent de mettre en évi-
dence que lorsque le courant est positif, la tension aux bornes de l'interrupteur T2+ du bras
NPC passe de 0V a Vdc/2, alors que celle de U'interrupteur T2+ du bras NPP passe de 0V a Vdc/4.

La tension bloquée par ces deux interrupteurs est celle ou le courant de charge est négatif.
Ainsi, les interrupteurs T2+ des deux bras bloquent tous deux la demi-tension du bus.

3.2.3.3 Comparaison des tensions simples des bras NPC et NPP

La figure [3.I0] présente les tensions simples en sortie de 'onduleur, & savoir Va0 pour le bras
NPC (a) et Vb0 pour le bras NPP (b) dans le cas d’'une MLI 4 pulses.

(R

v
I I
e ———
TN
_'m
l l

i} tension phase neutre Va0 4|1uls0£ as NPC 100 vV 10 mS . ]
El tepgipn phase neutre Vad ylse PR Ape M 10w ) 3

F1G. 3.10 — Tensions simples de sortie du hacheur : Va0 du bras NPC (a) et Vb0 du bras NPP (b)
pour un déphasage nul entre les deux bras (a vide)

Ces deux tensions sont identiques, ce qui valide le fonctionnement de ’onduleur NPP.
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3.2.3.4 Tensions en sortie du hacheur

Les figures [3.11] présentent les formes d’ondes obtenues en sortie du hacheur. Les mesures de
Va0, Vb0 et Vab sont mesurées pour le point de fonctionnement suivant : Vdc=500V, m=0.7,
déphasage entre les deux bras=120".

F1G. 3.11 — Tensions simples de sortie du hacheur (a) : Va0 du bras NPC et Vb0 du bras NPP
ainsi que la tension aux bornes de la charge et la tension du bus DC (b)

Les tensions simples en sortie de chaque bras sont identiques. La tension composée de sortie
entre les deux bras NPC et NPP donne lieu & une tension 3 niveaux. La tension du bus continu
reste constante.

3.2.3.5 Pertes dans la structure

Etant donné que les IGBTs sont montés sur un unique radiateur pour chacun des bras NPC et
NPP, il ne sera possible que de mesurer les pertes totales dans chacun des bras mais il ne sera pas
possible de dissocier les pertes dans chacun des composants. En effet, le probléme est que les pertes
par commutation dans les IGBTs SKM100GB123D sont trés faibles. Les énergies a la commutation
On et Off sont en effet de I’ordre du millijoule en comparaison avec des IGBTs de forte puissance
(4500V, 1500A) qui eux, ont une énergie de l'ordre du Joule. C’est pourquoi, il n’est pas envisa-
geable de placer chaque IGBT sur un radiateur différent car les pertes mesurées seraient tres faibles.

Compte-tenu du systéme de commande qui est identique & celui utilisé pour les convertisseurs
NPC de forte puissance, il n’était pas possible, au moment des essais, de commuter & une fréquence
de commutation supérieure & 1400Hz, ce qui est insuffisant pour obtenir des pertes conséquentes
sur les IGBTs. Il faudrait, pour cela, commuter & des fréquences de 'ordre de la dizaine de kHz.

Afin de minimiser 'erreur de mesure, il est possible d’augmenter les pertes par commutation
en ralentissant les commutations. Pour cela, un moyen consiste & augmenter la résistance de grille
R¢ mais également d’ajouter un condensateur C'go entre la grille et le collecteur.

3.2.3.5.1 Modification de la résistance de grille

La résistance de grille R, va étre augmentée. Initialement, elle est fixée a 15§2, mais nous allons
I’augmenter jusqu’a 622, ce qui va augmenter les énergies Eon et Eoff. En effet, si ’on observe la
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figure donnée par le constructeur, nous voyons que pour R=62€2, Eon est augmentée de 230%
tandis que Eoff est augmentée de 80% :

30 ‘ skm100gb123d_4
T,=125°C
mJs | V=600V
/
20 ;
e
10 f== 1
E
0

15 . ‘62
0R 10 20 30 40 50 60 () 70

F1G. 3.12 — Caractéristique typique Eon et Eoff en fonction de R4 pour I'IGBT SKM100GB123D

La valeur des pertes par commutation avec et sans résistance de grille Rg sont données dans
le tableau B.2

Point de fonctionnement | Psw sans résistance Rg (W) | Psw avec résistance Rg (W)
Fpwr |He| 20000
m 0.8
cos 1 49 97
F [Hz] 50
I[A] 90
MLI H3

TaB. 3.2 — Comparaison des pertes par commutation d'un bras NPP avec et sans résistance de
grille Rg

Les pertes par commutation doublent grace & 'ajout d’une résistance de grille. Cependant, le
point de fonctionnement étudié n’est pas réalisable pratiquement a cause de la fréquence de com-
mutation trop élevée. La fréquence de commutation que I’on pourra atteindre expérimentalement
est de 1400Hz, soit 14,3 fois moins élevée que les 20000Hz de ’exemple. Les pertes par commu-
tation mesurées vont varier dans ce méme ratio, ainsi, les pertes attendues sur le prototype basse
tension sont de 'ordre de 3W, ce qui est trés faible et difficile & mesurer.

Ces pertes peuvent étre légérement augmentées en ajoutant un condensateur entre la grille et
le collecteur de chaque IGBT.

3.2.3.5.2 Ajout d’un condensateur Cgc

Le condensateur Cgc modélise les échanges de charges entre la grille et le drain du MOSFET
interne, c’est & dire entre la grille de 'IGBT et la base du transistor pnp interne. Cette capacité
est fortement non linéaire en fonction de la tension Vece [Fra03).

Les pertes des IGBTs semikron skm100gh123d sont trés faibles, de ordre de la dizaine de
watt au maximum pour un courant de 50A et une fréquence de commutation de 1000Hz.

Afin de mettre en évidence les pertes par commutation, il est possible d’augmenter la va-
leur de Ron et Roff ou bien de placer un condensateur Cgc entre grille et collecteur de chaque IGBT.
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Ainsi, un condensateur Cgc d’une valeur de 2,2nF a été placé entre la grille et le collecteur de
chaque IGBT, comme le montre la figure [3.13

FiG. 3.13 — Connexion du condensateur Cgc entre grille et collecteur de I'IGBT

La figure B.14] présente les tensions Vce aux bornes des IGBTs T2+ des bras NPC et NPP avec
et sans condensateur Cgc.

Vce au turn—off de 'IGBT Semikron skm100gb123d Vce au turn—off de I''GBT Semikron skm100gb123d
sans condensateur Cgc avec condensateur Cgc
700 700+
600 6001
500 500l
400+ 400
Vce T2+ NPC
3007 Vce T2+ NPP 300 v
200} 200!
rma MU AR AL b
100 I 100 L
O Vs " 1 L J 0 L L
0 0.5 1 1.5 2 0 1 2 3
temps (s) x10°° temps (s) x10°
(a) (b)

Fi1G. 3.14 — Mesure des Vce au turn-off des composants T2+ des bras NPC et NPP sans Cgc (a)
et avec Cgc=2,2nF (b)

La pente de la tension est plus faible lorsque 1’on ajoute le condensateur Cgc, la commutation
est donc ralentie et les pertes sont augmentées. Le tableau indique la valeur du dv/dt avec et
sans condensateur Cgc au niveau des IGBTs T2+ des bras NPC et NPP.

Sans Cgc | Avec Cgc
T2+ NPC 2205 384
T2+ NPP 1000 310

dv/dt (V/us)

TAB. 3.3 — Comparaison des dv/dt au turn-off avec et sans condensateur Cgc pour les composants
T2+ des bras NPC et NPP

Le tableau [3.3] donne les pertes obtenues avec et sans condensateur Cge. Une résistance Rg de
6292 est utilisée dans les deux cas. Les pertes augmentent de 16% avec I'ajout du condensateur Cgc.
Ces pertes correspondent a des pertes par commutation étant donné que ce sont les commutations
qui sont ralenties.
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Sans Condensateur Cgc
Point de fonctionnement NPC NPP
m 0.7
Débit (L/heure) 60 Delta T (°C) 5.5 | Delta T (°C) | 5.6
I charge eff (A) 80

prWELH(ZP)IZ) 86030 Pertes (W) | 382.8 | Pertes (W) | 389.7
Avec Condensateur Cgc
Point de fonctionnement NPC NPP
m 0.7

Débit (L/heure) 60 Delta T (°C) 6.3 | Delta T (°C) | 6.4
I charge eff (A) 80
f (Hz) 63
Fym (Hz) 800

Pertes (W) 438 Pertes (W) 445

TaB. 3.4 — Comparaison des pertes totales des bras NPC et NPP avec et sans condensateur Cgc

3.2.4 Validation des performances obtenues

La structure NPP posséde les pertes maximum sur les IGBTs verticaux (T2+, T1+, T2- et
T1-) lorsque l'on travaille & cos(¢) = 1. Les pertes dans la structure NPP pour ce point seront
majoritairement générées par ces IGBTs, mais il y aura également des pertes minimes dans les
composants de la branche horizontale, & savoir 'IGBT TC+ et la diode DC-.

Sur notre montage hacheur, il va donc étre intéressant de calculer les pertes pour un
point de fonctionnement donné sur un bras qui sera dans la configuration cos(¢) = 1, puis de
reproduire I'opération sur ’autre bras. Les deux bras seront donc testés sous les mémes contraintes.

3.2.4.1 Pertes mesurées

Comme il a déja été précisé, les pertes dans les deux bras sont en théorie scrupuleusement
identiques.

Ainsi, afin de dissocier les pertes par conduction des pertes par commutation, une mé-
thode consiste a mesurer les pertes des deux bras & un point de fonctionnement donné, pour une
fréquence de fondamental donné puis de réitérer I’essai a une fréquence de fondamental plus élevée.

En effet, lorsque I'on travaille en MLI asynchrone, pour augmenter les pertes par commutation,
il faut augmenter la fréquence de commutation, donc la fréquence des porteuses, alors qu’avec la
MLI synchrone, il faut augmenter la fréquence du fondamental ce qui a pour résultat d’augmenter
la récurrence de la forme d’onde sur une période donnée.

La différence des pertes entre les deux points de fonctionnement représentera alors les pertes
par commutation car les pertes par conduction ne varient pas avec la fréquence du fondamental.

Les tableaux [3.5] et B.0] présentent les pertes mesurées dans les bras NPC et NPP pour une
MLI synchrone a 4 angles [}

Dans le premier cas de figure, la fréquence de fonctionnement est de 20Hz, tandis que dans le
second, la fréquence est de 200Hz, les autres parameétres de fonctionnement restant identiques.

2La MLI 4 angles est présentée page
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Point de fonctionnement NPC NPP

m 0.7

Débit (L/heure) 60 Delta T (°C) | 3.1 | Delta T ("C) | 3.3
I charge eff (A) 76
f (Hz) 20

MLI 4 angles

Pertes (W) | 215 | Pertes (W) | 229

TaB. 3.5 — Comparaison des pertes totales des bras NPC et NPP & f=20Hz

Point de fonctionnement NPC NPP

m 0.7

Débit (L/heure) 60 Delta T (°C) | 4.7 | Delta T (°C) | 4.7
I charge eff (A) 76
f (Hz) 200

MLI 4 angles

Pertes (W) | 327 | Pertes (W) | 327

TAB. 3.6 — Comparaison des pertes des bras NPC et NPP & f=200Hz

Les pertes totales dans les bras NPC et NPP pour le premier point de fonctionne-
ment sont du méme ordre de grandeur. La différence peut provenir de la sensibilité de la
sonde. En effet, la tolérance de la sonde est de 0.2°C, ce qui représente des pertes égales a
P = AT x Debit x 1.16 = 0,2 x 60 x 1,16 = 13,9W. Cette valeur correspond & la différence de
pertes mesurée entre les deux bras.

Lorsque la fréquence de fonctionnement atteint les 200Hz, les pertes totales dans les deux bras
NPC et NPP sont identiques. Ces résultats montrent que les pertes dans les deux bras varient
dans le méme ordre de grandeur et que les pertes sont identiques pour les deux topologies.

Les pertes par commutation & 200Hz sont en théorie 10 fois supérieures a celles obtenues a
20Hz, les pertes par conduction sont, quant & elles, identiques pour les deux points de fonctionne-
ment.

On peut donc écrire le systéme d’équations suivant :

{ Pcond(y + Pswyy = 215W (3.1)

Pcondg) + Pswpy = 32TW

Avec :
— Pcond,) : pertes par conduction du point de fonctionnement x
— Psw(,) : pertes par commutation du point de fonctionnement x

Or Pcond(;y = Pcond(y) car les pertes par conduction ne varient pas avec la fréquence fonda-
mentale en MLI synchrone. De plus, au niveau des pertes par commutation, on peut écrire :
PSU}(Q) =10 x Psw(l).

Ainsi, le systéme d’équations [B.1] devient :

{Pcond(l) +  Psw = 215W (32)

Pcond;y + 10 x Psw(y = 327TW

On en déduit les valeurs des pertes par commutation : Psw(j) = 12,4W, Pswg) = 124W et
les pertes par conduction : Pcond(yy = 202.6W
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On remarque alors que les pertes par conduction sont prépondérantes par rapport aux pertes
par commutation. La mise en évidence de l'intérét de la topologie NPP par rapport aux pertes par
commutation est impossible & réaliser sur cette maquette basse tension.

Pour vérifier la répartition des pertes dans les composants, un prototype moyenne tension a été
réalisé.

CONCLUSION :
La maquette basse tension aura permis de vérifier le contréole de la topologie NPP. De
plus, elle aura permis de valider ’allure des tensions aux bornes des composants des bras
NPC et NPP, en particulier le fait que les IGBTs verticaux de la pile NPP commutent a
mi-tension par rapport aux mémes IGBTs du bras NPC.
Bien que la mesure des pertes s’avére difficile du fait des faibles pertes par commutation,
il a été vérifié que les bras NPC et NPP possédent des pertes totales identiques.
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3.3 Validation expérimentale sur le prototype MV7306 NPP moyenne tension
3.3.1 Introduction

La deuxiéme partie de ce chapitre va se consacrer a I’étude expérimentale du convertisseur
MV7306 NPP. A l'état initial, ce prototype possédait trois bras d’onduleur de type NPC,
un de ces bras (la phase V) a été transformé en une structure NPP. La figure présente
le convertisseur prototype de test. La partie concernant la désionisation de l’eau se trouve a
I’extérieur de 'armoire. Les mesures de température de I'’eau sont prises au niveau de la centrale
de refroidissement.

Les calculs thermiques théoriques vont étre comparés aux mesures expérimentales effectuées
sur ce banc de test et ce, pour différents points de fonctionnement, afin de se rendre compte des
performances que 1’on peut atteindre avec une telle topologie.

Centrale de
désionisation Partie contrble
de l'eau

Cent_rale de Condensateurs Mégamodule
refroidissement du bus DC

FiG. 3.15 — Vue extérieure de I'armoire prototype du MV7306 NPP

Dans cette partie, une présentation du prototype MV7306 NPP va étre faite en détaillant la
pile NPP moyenne tension. Ensuite, les inductances de commutation du circuit vont étre mesurées
afin de s’assurer de la symétrie du cablage. La méthode d’équilibrage des tensions aux bornes des
IGBTs verticaux va étre présentée et une vérification expérimentale de I’équilibrage sera effectuée.
Les mesures des tensions et courants commutés au niveau des différents composants vont étre
présentées ainsi que les énergies de commutation correspondants. Ces énergies pourront alors étre
comparées a celles données par les fabricants.
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3.3.2 Schéma électrique du banc de test

La figure B.16] présente le banc de test. Ce banc est composé de trois bras connectés a un bus
continu de valeur Vdc=5000V. Deux bras sont de type NPC et un bras de type NPP. Le prototype
est connecté de telle sorte & travailler en mode hacheur : les deux bras NPC sont connectés en
paralléle, le courant dans chacun de ces deux bras est alors égal & la moité du courant traversant
le bras NPP.

Phase U NPC Phase V NPP Phase W NPC

TZp‘{

T

== == T12m
TCp TCm
Tlm‘{

(a) (b)

F1G. 3.16 — Banc de test MV7306 NPP avec la connexion de la charge sur 'onduleur (a) et une
des inductances de charge utilisées lors des essais sur le prototype (b)

Il est alors possible de tester thermiquement un point de fonctionnement sur le bras NPP sans
que cela ne soit destructif pour les deux bras NPC car la contrainte qui leur est appliquée est
inférieure & leur capacité maximale. En effet, la connexion de la charge est telle qu’elle permet de
faire circuler un courant I dans le bras NPP et un courant I/2 dans les bras NPC. Le bras NPP
étant le bras de test, si on fait circuler un courant trop important dans ce dernier, il faut éviter
que ce méme courant soit destructeur pour les deux autres phases.

La figure [D.5] de ’annexe [D] présente le schéma global de I'installation. La figure B-I7] présente,
quant a elle, la pile NPP du prototype MV7306.

On remarque que cette pile n’est pas symétrique. Une premiére moitié du bras est constituée
des deux IGBTs verticaux positifs (T2+,T1+) ainsi que des deux IGBTs horizontaux (TC+,TC-).
La deuxiéme partie du bras est constituée des deux IGBTs négatifs (T2-,T1-). Les deux parties
du bras sont séparées thermiquement et électriquement par un isolant et sont donc totalement
découplées pour 1’étude des pertes.

La présence de deux radiateurs accolés (RD3 et RD4) s’explique par le fait que 'on doit
connecter la phase de la pile entre T1+ et TC-. Ainsi, une des solutions les plus pratiques consistait
a placer un deuxiéme radiateur accolé au premier et de placer la connexion & la phase entre les
deux.
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4

Gate drive retourné

Gate drive

Plagque isolante

RD1 RD2 RD3 RD4 RD5

(&)

Sortie de la pile

#~ (phase)
O

Radiateurs — T
ja} o
4 n:
\ Connexions au ConneX|ons au
"+" du bus DC — "0" et '- _

du bus DC
(b)
F1G. 3.17 — Schéma 3D de la pile NPP 7306 (a) ainsi que la représentation schématique de cette
pile (b)

3.3.3 Composants du bras de test NPP

Tous les IGBTs présents sur le bras NPP sont des IGBTS Toshiba de type ST1500GHX24. Les
diodes antiparalléles sont internes au composant. Ces composants sont également utilisés dans le
cas de 'onduleur MV7306 NPC.

Les caractéristiques en conduction et en commutation des composants ST1500GXH24 données
par le constructeur sont résumeées dans le tableau [C.1] de 'annexe [C]

La fonction de 1’énergie au turn-on et au turn-off est déterminée dans un premier temps a
partir des spécifications Toshiba.

Pour la mesure des tensions et courant dans les composants semi-conducteurs, les appareils de
mesure sont listés dans le tableau

Mesure Appareil de mesure Calibre | Bande passante
Vee Sonde différentielle textronic 3000V 20MHz
Ic LEM Rogowski 0.5mV/A TMHz
Température eau Sonde PT100 _

TAB. 3.7 — Matériel de mesure utilisé sur le prototype MV7306 NPP
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3.3.4 L’inductance de commutation du circuit

La mesure des inductances de commutation doit étre effectuée afin de s’assurer que le cablage
est bien réalisé et qu’il est symétrique. Il faut bien prendre conscience que la moindre connexion
meétallique posséde une inductance propre et des coefficients de couplage avec les autres connexions.

Les boucles de commutation de la figure B.I8| représentent le chemin parcouru par le courant
lors d’une commutation de I’état 1 a0, 04 1, 0 & -1 ou encore -1 & 0. Les inductances parasites dues
au cablage peuvent étre différentes suivant les boucles, ce qui fait que les IGBTs ne vont pas avoir
les mémes conditions de commutation. Les boucles de commutation représentées sur la figure [3.18
doivent étre identiques :

<

Boucle 1 T2+

Commutation de | Commutation de
I'état 1aOouOal|l'éat0a-1ou-1a0

Boucle 1 Boucle 2

T2-

T1-

FiG. 3.18 — Représentation des boucles de commutation du bras MV7306 NPP

La figure B.19] représente les mesures prises sur 'IGBT T2+ du bras NPP afin de mesurer
I'inductance de commutation Lsw due au cablage. Cette mesure est faite lors du turn-on de T2+
et correspond & la mesure de la boucle 1.

Commutation turn—on de I''GBT T2+ ST1500GXH24 , Vdc=5000V, Icharge=1620A
3500 T T T T T

T T T
Tension collecteur-émetteur Vce (V)|
Courant collecteur Ic (A)

3000 - —

2500

2000

1500

1000

500

temps (s) X107

Fic. 3.19 — Mesure de la tension émetteur-collecteur Vce et du courant collecteur Ic lors d’un
turn-on de 'IGBT T2+ pour une tension de bus de 5000V
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Sachant que ’on peut écrire :

A1
Av = Lg,— .
v Al (3.3)
On en déduit 'inductance de commutation :
Av X At
Lyy=—— 4
A (3.4)

Avec Av qui est égale a la somme des chutes de tension collecteur-émetteur des deux IGBTs
mis en série, soit T2+ et T1+.

Pour la boucle 1, on mesure sur la figure [3.19:

- Av=280V

— 2= 3533 A/us

On en déduit Lg,— 160nH.

Pour la boucle 2, I'inductance de commutation mesurée est identique a la premiére, nous en
déduisons que le circuit est bien équilibré d’un point de vue mécanique. Le di/dt mesuré est de
3500A /us pour un bus DC a 5000V. Cette valeur est inférieure a la valeur de 3900A /us préconisée
par Toshiba. Il faut en effet s’assurer que la valeur de l'inductance de commutation ne soit pas
trop importante, ce qui donnerait des surtensions importantes au turn-off mais une inductance de
commutation trop faible donnerait un di/dt trop important qui risquerait de détruire les diodes.

CONCLUSION :
Les inductances de commutation du circuit, c’est & dire les inductances parasites dues
au cablage, sont un point essentiel a prendre en compte lors des commutations des com-
posants du convertisseur considéré. Pour qu’un montage soit considéré symétrique d’un
point de vue des commutations, il faut que les inductances de commutation soient iden-
tiques sur les boucles considérées.

3.3.5 Equilibrage des tensions des IGBTs mis en série

Dans la topologie NPP, la mise en série de composants permet la commutation de composants
semi-conducteurs verticaux a une tension de Vdc/4. Ceci n’est réalisable qu’avec un dispositif de
mise en série efficace. En effet, les composants ne possédent pas tous des caractéristiques stric-
tement identiques et risquent de ne pas commuter la méme tension. Un composant commuterait
alors moins de Vdc/4 et lautre plus de Vdc/4 ce qui pourrait détruire ce dernier.

Deux points principaux sont & prendre en considération lors de ’équilibrage des tensions des
composants mis en série, & savoir I’équilibrage passif et ’équilibrage dynamique.

La mise en série de semi-conducteurs est une technique bien maitrisée par Converteam depuis
plusieurs années [Gol06|. Différents essais ont d’ailleurs été effectués a I'époque afin de mettre
en évidence le bon fonctionnement des mécanismes de mise en série et sont présentés dans les
paragraphes qui suivent.

3.3.5.1 Mise en série d’IGBTs sans équilibrage

La figure [3.20] présente la tension aux bornes de deux IGBTS sans dispositif de mise en série
lors d’un essai monocoup. Ces essais ont été effectués a tension réduite (2000V) afin de ne pas
détruire les composants.
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1) Vee IGBT1 500 V 5 uS
2) VeeIGBTZ 500 V 5uS

FiG. 3.20 — Tensions émetteur-collecteur Vce aux bornes de 2 IGBTs mis en série sans systéme
d’équilibrage (essais réalisés par Converteam dans le cadre du brevet [Gol06])

Les tensions aux bornes des deux composants se déséquilibrent au moment du turn off. Un
IGBT voit a ses bornes une tension inférieure & Vdc/2 tandis que 'autre doit supporter une
tension supérieure & Vdc/2. Ceci peut s’avérer destructif si l'on travaille avec une tension de bus
DC plus élevée.

3.3.5.2 Mise en série d’IGBTs avec systéme passif d’équilibrage des tensions

L’équilibrage passif sur le prototype MV7306 est réalisé au moyen de circuits RC (figure
(a) et (b)) placés en paralléle sur les IGBTs (figure (¢))- Ces circuits d’équilibrage sont refroidis
par de ’eau qui circule dans le socle sur lequel sont fixés les composants passifs.

Rc

Lle
I
Requilibrage  Cequilibrage
E..q .

Céquilibrage — Re Réquilibrage

T2+

T+

r

(a)

T2-

Radiateur

Requilibrage
Tuyaux
d'eau

T1-

(b) (c)

F1G. 3.21 - Schéma d’implantation du circuit RC d’équilibrage et le radiateur associé (a) avec la
photo détaillée d’implantation sur le prototype MV7306 NPP (b) ainsi que la schématisation de
la connexion du circuit RC sur la pile (c)

11 est préférable que ces circuits d’équilibrage soient situés au plus prés des IGBTs afin de limiter
les inductances parasites dans les cibles de connexion du RC. En effet, leur influence augmenterait
les pertes par commutation.
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La figure .22 montre que la tension aux bornes des deux IGBTS mis en série avec un dispositif
d’équilibrage passif, & savoir un circuit d’équilibrage RC. Un systéme de dv/dt mis en place sur la
carte gate driver est également utilisé lors de cet équilibrage.

L B B L e L L B

b 4)Verd 3 vV S0 S .

F o HVen? 2 v SBEng
ke 100 mY S80S

L VeeT2+
ST | Lot s, [T

VeeT1l+

L Ic iy, - A

-ﬁ“."n-n"."'ﬂ.o\rmuﬂ.kmph { ‘L"\JM;H‘

C o B | *‘.u'rj K. Y
PR r :

Fi1G. 3.22 — Tensions émetteur-collecteur Vce aux bornes de 2 IGBTs mis en série avec systéme
passif d’équilibrage (essais réalisés par Converteam dans le cadre du brevet [Gol06])

Les deux tensions ne sont pas identiques, il existe en effet un retard temporel entre les deux
tensions. La tension aux bornes de T2+ doit supporter une tension de blocage plus élevée que le
composant T1+. Cette différence de tension est cependant fortement réduite par rapport a la mise
en série n’utilisant aucun systéme d’équilibrage.

3.3.5.3 Mise en série d’IGBTs avec systémes d’équilibrage passif et actif des
tensions

Dans cette section, un dispositif actif et passif d’équilibrage est utilisé. Ainsi, le circuit RC est
connecté en parallele avec chaque IGBT mais un dispositif actif de mise en série est mis en place
afin d’assurer I’équilibrage. La figure présente le schéma de principe de I'active sharing (a) et
son implantation sur le bras NPP du prototype (b).

20
i Edl

T | [ -
L \

\— RC de I'active sharing

(@ (b)

F1a. 3.23 — Schéma de principe de I""active sharing" (a) [Gol06] et photo de son implantation sur
le prototype MV7306 NPP

Un courant i est injecté sur la grille du premier IGBT mis en série. Ce courant correspond au
signal correctif et peut s’écrire :

) d
01 = C@ (VC’I — VCQ) (3.5)
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Ainsi, en fonctionnement, lorsqu’une différence des dérivées de la tension par rapport au temps
au bornes des deux IGBTs se produit pendant la commutation, une dissymétrie dans la charge
ou la décharge des condensateurs apparait. Ainsi, un courant Ji est produit et est injecté dans
la grille de 'IGBT 7Tj corrigeant ainsi le courant qui le traverse et modifiant ainsi de maniére
corrélative la charge du condensateur monté en paralléle.

La figure [3.24] présente deux IGBTs mis en série avec un dispositif d’équilibrage passif et actif.

VeeT1+

‘1) Veed 500 ¥V dus)

3jlc 200mY  4uS

¥

FiG. 3.24 — Tensions émetteur-collecteur Vce aux bornes de 2 IGBTs mis en série avec systémes
d’équilibrage passif et actif (essais réalisés par Converteam dans le cadre du brevet [Gol06])

Les tensions aux bornes des IGBTs sont bien équilibrées, il n’y a pas de retard au niveau
des tensions émetteur-collecteur. La différence de tension lors du second turn-off est relativement
faible, en effet, on obtient Vce; — Vecea < 200V. Cette différence de tension est tout a fait
raisonnable et ne va pas étre destructive pour 'IGBT qui aura plus de tension a supporter, méme
pour une tension de bus nominale (5000V).

La figure B.29] présente les mesures des tensions Vce des IGBTs T2+ et T1+, réalisées sur le
prototype MV7306 NPP, ainsi que le courant les traversant pour un turn-on et un turn-off.

Commutation au turn—on et au turn—off de 'IGBT ST1500GXH24 (RC: R=1.5&, C=0.33uF)

Turn-on Turn-off
3500 T T T 3500 T T T
Conditions de test : Conditions de:test :

L — Temperature max=95°C | L — Temperature max= 95 °C il
3000 - Tension bus = 5000 V 3000 — Tension bus = 5000 V
2500 X 1 2500+ |
2000 Fooes M- — 2000 1
1500+ : 4 1500 T

1000 4 1000 frros oy Ay et s i

500 q 500

olbe iy " i
0 0.5 1 15 2 0 0.5

temps (s) () %107

Tension collecteur-émetteur Vce T2+ (V)
Tension collecteur—-émetteur Vce T1+ (V)
Courant collecteur Ic (A)

FiG. 3.25 — Tensions Vce des IGBTs T2+ et T1+ ainsi que le courant de collecteur pour un turn-on
et un turn-off des deux IGBTs

Les tensions Vce des IGBTs T2+ et T1+ sont quasi parfaitement superposées, ce qui montre
que ’équilibrage des tensions au niveau des composants en série fonctionne correctement.
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Le releve de la figure [3.26] présente la tension aux bornes des deux IGBTSs verticaux supérieurs
(T2+ et T1+) ainsi que la tension aux bornes de T2+.

B} [r K mns v

) [mv7306].CH1 1kV 10 mSvcé

deux plus .
piy

F1G. 3.26 — Mesure des tensions aux bornes de T2+ et du couple {T2+ ;T1+}

On remarque bien que 'on a V1s
assuré.

3.3.5.4 Comparaison des tensions
NPC et NPP

La figure présente les bras NPC (a) et
IGBTs T2+ de chaque topologie.

Phase NPC

(VT4 +VTiy)
2

, donc que I’équilibrage des tensions est

aux bornes des composants des topologies

NPP (b) avec les tensions V7154 aux bornes des

Phase NPP
sz# TVTZ“L NPP
7T/dc/2 Tip
FoemEs
= T sz#
Vdc/2 Tlm{ﬁ %E %

F1G. 3.27 — Mesure des tensions aux bornes de T2+ sur les bras NPC et NPP

La tension de commutation de 'IGBT T2+ du bras NPP doit étre deux fois plus faible que
celle correspondant au bras NPC. Ceci se vérifie sur la figure .28 qui présente les tensions aux

bornes des deux IGBTs en question.

La tension commutée par 'IGBT T2+ du bras NPP est de 600V alors que celle commutée par

le composant T2+ du bras NPC est de 1200V.

la figure [3.28]

Le courant traversant 'lGBT T2+ est indiqué sur

verticaux T2+ et T1+ du bras NPP sont

bras NPC.

CONCLUSION : Les tensions collecteur-émetteur Vce aux bornes des composants

par ces IGBTSs est deux fois moins élevée que celle commutée par les IGBTs verticaux du

bien équilibrées. De plus, la tension commutée
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i

T T

1)CH1500 ¥ 4m$ YCE DEUX PLUS NPP
2)CH2 500 ¥ 4ms VCE DEUX PLUS NPC . ]
31 CH3 00 my 4 mS | € DEUX PLUS NPP 0.3y | | | ) ]

Fia. 3.28 — Vérification de 1’équilibrage des tensions : rouge : T2+ NPP, bleu : T2+ NPC, vert :
courant dans T2+ NPP

3.3.6 Mesures thermiques sur le prototype MV7306 NPP
3.3.6.1 Introduction

Le but de ce prototype de test est de vérifier que, comparativement & la structure NPC et

pour un point de fonctionnement donné, la structure NPP permet de travailler & une fréquence
de commutation deux fois plus élevée & courant constant ou & un courant de charge plus élevé a
fréquence de découpage constante.
Comme nous ’avons indiqué plus haut, le courant circulant dans chacun des bras NPC est deux
fois plus faible que celui qui circule dans le bras NPP qui est le bras de test. Ainsi, on peut étudier
un point de fonctionnement critique au niveau des pertes sur le bras de test alors qu’en terme de
pertes, ce point de fonctionnement sera tout a fait convenable pour les deux autres bras.

3.3.6.2 Mise en oeuvre des tests

Toute ’analyse théorique de la modélisation thermique de la pile présentée dans le chapitre
précédent avait pour but de prédire les pertes dissipées au niveau du convertisseur pour un point
de fonctionnement donné. En effet, avant de faire passer du courant dans le convertisseur, il est
indispensable d’avoir connaissance des pertes qui seront produites par les composants pour le
point de fontionnement testé qui peut étre destructif pour 'onduleur.

Sur le prototype, il n’est pas possible de mesurer la température de jonction des composants

semi-conducteurs constituant les phases. La solution pour contrer ce probléme est de mesurer les
pertes dissipées dans les radiateurs.
Si 'on considére un IGBT et sa diode de roue libre entre deux radiateurs, alors les pertes totales
dans 'IGBT et la diode seront entiérement dissipées dans ces deux radiateurs. Les pertes ne
seront pas équitablement réparties dans les radiateurs mais dépendront des résistances thermiques
des collecteurs et émetteurs des composants semi-conducteurs.

Ainsi, on peut exprimer les pertes correspondant aux IGBTs T2+ et T1+ ainsi que leur diode
anti-paralléle grace aux radiateurs RD1, RD2 et RD3. En effet, ces trois radiateurs dissipent les
pertes de ces 4 composants et on peut écrire, en prenant comme référence le schéma de la pile NPP

de la figure B.17] page [I07] :

Prp1 + Prp2 + Prp3
2

= Proy + Ppoy (36)
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En effet, les pertes totales des IGBTs T2+ et T1+ sont théoriquement identiques, de méme
pour les diodes D2+ et D1+, on peut ainsi écrire :

Proy + Ppa+ = Priy + Ppiy (3.7)

Il est de méme possible de mettre en évidence les pertes dans TC+ et DC+ grace a I'équa-

tion B.8] :

Prps + Prps + Prpe
2

= Prct+ + Ppcy (3.8)
En effet, tout comme pour les IGBTs verticaux, on a ici :
Pr¢y+ + Ppc+ = Prc- + Ppo- (3.9)

Afin de vérifier les calculs théoriques des pertes dissipées dans les composants, il suffira donc
de comparer les pertes théoriques et expérimentales des radiateurs du bras, les pertes totales des
composants étant dissipées dans les radiateurs.

Pour résumer, on peut écrire pour le bras NPP (figure [3.17] page [105) :

m=10 n=6
> Prp, =Y Pr,+Pp, (3.10)
m=1

n=1

Avec Pr, et Pp, les différents semi-conducteurs du bras.

Lors des essais, les pertes théoriques seront comparées & tout moment aux pertes mesurées sur
le prototype. Cette comparaison présente I’avantage de sécuriser le systéme car, lors des essais sur
le prototype, il faut étre certain qu'un IGBT ne chauffe plus que prévu pour diverses raisons.

En effet, bien qu’arrivant trés rarement, un tuyau d’eau peut fuir, ce qui entraine la surchauffe
intempestive d’un interrupteur et des radiateurs associés. La mesure des pertes s’éloignera alors
rapidement des pertes théoriques.

3.3.6.3 Méthode de mesure des puissances dissipées dans les radiateurs

La mesure des pertes sur la pile NPP est réalisée grace aux mesures thermiques sur les boites
a eau. En effet, de la méme maniére que sur la maquette basse tension NPP, les pertes sont
mesurables en connaissant le débit de ’eau circulant dans les radiateurs et la température de cette
eau.
La figure schématise le refroidissement d’un composant semi-conducteur par une boite & eau.

— Radiateur (boite a eau)

/

T° entrée T° sortie

Composant /

arefroidir

F1G. 3.29 — Schéma d’un systeéme de refroidissement d’un composant par boite a eau
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Le calcul de la puissance dissipée par le radiateur est donnée par I’équation de la chaleur :
P=~1,16 x D x AT (3.11)

Avec :

— P [W] : pertes totales du composant semi-conducteur

— D [litre/heure| : débit de 1’eau

— A T [°C] : gradient de température entre l'entrée et la sortie de la boite a eau

Pour les convertisseurs de type MV7000, les débits d’eau sont en général de 'ordre de 400L/h
et la température d’eau en entrée de chaque radiateur de ’ordre de 43°C.
Les températures sont relevées grace a des sondes PT100 qui sont insérées dans les tuyaux d’eau
grace a une fine incision comme le montre la figure [3.30] :

Tuyau d'eau
Parker

Incision

Sonde de
température PT100

F1G. 3.30 — Sonde thermique PT100 dans un tuyau d’eau

Sur la sonde, I’erreur de mesure sur la température est de 0.2°C. Ceci correspond, avec un débit
de 3501/h, & des pertes qui valent :

P =1,16 x 350 x 0,2 = 81, 2W (3.12)

La figure présente la partie de la pile NPP MV7306 de test utilisée pour le calcul des
pertes thermiques. Les pertes dans les composants étant symétriques dans la structure (les pertes
dans les composants pour un sens de courant sont les mémes dans les composants symétriques

pour l'autre sens du courant), il ne nous est pas indispensable de mesurer les pertes dans la pile
entiére (présentée sur la figure (3.17).

T1 T7 T9|T6 T2 T8
Température de I'eau
en sortie des radiateurs

RD6

Température de I'eau
en entrée des radiateurs

F1G. 3.31 — Représentation schématique de la pile NPP avec les mesures de température

Le schéma de la figure indique les mesures qui sont réalisées sur le prototype NPP
au niveau des radiateurs : on mesure la température d’entrée de l'eau (Tj,) et 'on mesure les
températures en sortie des différents radiateurs, a savoir T1, T7, T9, T6, T2 et T8.
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En s’appuyant sur l’équation [B.I1] il est possible de déterminer la puissance dissipée dans
chaque radiateur. Les pertes dans les radiateurs sont exprimées par les équations

Prp1 = (T1 — Tyater) X D x 1,16
Prpo = (T7 — Tyater) X D x 1,16
Prps = (T9 — Tyater) X D x 1,16 (3.13)
Prps = (T6 — Tyater) X D x 1,16
Prps = (T2 — Tyater) X D x 1,16
Prpe = (T8 — Tyater) X D x 1,16

Avec :

~ Twater : température de 'eau & P'entrée des boites a eau (égale a Tj,)
— D : débit d’eau (L/h)

- T1,7T7,7T9,T6, T2, T8 : températures en sortie des six radiateurs

De nombreux tests effectués sur les structures MV7000 NPC ont montré que les pertes dissipées
expérimentalement étaient équivalentes aux pertes dissipées théoriques. Ainsi, la référence sur
laquelle on se basera pour vérifier les résultats expérimentaux est la spécification Toshiba du
composant ST1500GXH24.

3.3.6.4 Analyse des premiéres mesures expérimentales

Lors des premiéres mesures expérimentales, les puissances dissipées théoriques et mesurées
dans les radiateurs étaient assez différentes. Ainsi, les puissances théoriques étaient beaucoup plus
pessimistes que les puissances mesurées sur le banc et ce, pour différentes valeurs du facteur de
puissance.

Ces différences thermiques entre la théorie et ’expérimentation laissent a penser que les énergies

au turn-on et au turn-off sont inférieures a celles estimées. Cela peut étre da a 4 critéres :

— L’utilisation de circuit d’équilibrage RC.

— La valeur de l'inductance de commutation est différente de celle pour laquelle les valeurs
d’énergies sont données dans les spécifications du composant.

— La température de jonction des composants est au maximum de l’ordre de 100°C, donc
inférieure aux 125°C des spécifications.

— La tension de commutation est inférieure & celle précisée dans les données constructeur pour
le calcul des énergies. En effet, les énergies données dans les caractéristiques sont calculées
pour une tension de bus de 2700V alors que les IGBTs verticaux du bras NPP ne voient que
Vdc/4, c’est a dire 1250V.

Ces premiéres conclusions montrent l'intérét de mesurer 1’énergie lors des commutations au
turn-on et au turn-off afin d’adapter 1’outil de calcul théorique des pertes aux mesures réalisées.

3.3.6.5 Mesure des énergies liées au bras NPP

A partir des courbes Vce(t) et Ic(t), il est possible de calculer les puissances et les énergies de
commutation dans le composant.
L’énergie de commutation des IGBTs donnée par les fabricants est déduite d’essais monocoups
sur les semi-conducteurs de test en isolant un composant. Dans le cas du prototype NPP, il est
impossible de faire des essais monocoups.
En faisant circuler un courant dans la charge du circuit, les grandeurs Vce et Ic seront rele-
vées lors des commutations sur une période du courant de chargeEl sur une période de fondamental.

3Plus le rapport entre la fréquence du fondamental et la fréquence de découpage est grand et plus on aura de
commutations



116 3. Validation expérimentale de la structure NPP

La figure m présente I’évolution de Vce et Ic en fonction du temps (a), ainsi que I’évolution
de la puissance et de I’énergie avec le temps (b) El

Evolution de Vce=f(t), Ic=f(t), Puissance=f(t) et Energie=f(t) de I'lGBT T2+

Courant collecteur Ic (A)
Tension collecteur-émetteur Vce (V)

0 0.2 0.4 0.6 08 1
t(s) (a) x10°

Puissance (MW)

te) (b x107

F1G. 3.32 — Evolution des grandeurs Vce(t), Ic(t), P(t) et Eoff(t) de 'PIGBT T2+ du bras NPP

L’énergie représentée en rouge sur la courbe (b) est calculée, quant a elle, grace a I’équation
suivante :

t=tfin

Bt) = / P(t)dt (3.14)
t=0
Avec :
— tyip @ intervalle de commutation
— AT : temps de fin-temps de début, ici ATt y;,

Finalement, I’énergie de commutation FEoff associée aux courbes Vce(t) et Ic(t) est de
Eon=2.51J. Elle correspond a la valeur finale de E(t) notée "E" sur la figure 3.3 (b).

Sur les mesures de turn-on et turn-off, I’énergie est calculée durant l'intervalle ou le courant et
la tension sont simultanément non nuls, comme on peut le voir sur la figure [3.33] ou ’on présente
les intervalles de calcul de l’énergie suivant que l'on étudie un turn-on d’IGBT (a), un turn-off
d’IGBT (b) ou un turn-off de diode (c).

*Les sondes de courant « Rogowski » filtrent la composante continue du courant. La composante continue est
réinjectée lors du calcul de ’énergie
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Turn-on IGBT Turn-off IGBT Turn-off diode
Ve, lc Vee,lc Vak, If
Vee  + Vee Vee ~
lch + Ich + Ich
T T t T T t T a t
t1 t t3 tg t5 te
@ (b) (©

F1G. 3.33 — Intervalles de temps pour le calcul de ’énergie de commutation : turn-on d’'IGBT (a),
turn-off ’IGBT (b) et turn-off de diode (c)

Au vu des graphes de la figure B.33] on en vient a exprimer les énergies au turn-on et au turn-off
de 'IGBT :

t2

Fon(t) = / (ie(t) X vee (1)) dt

t1
tq

Eof f(t) = / (ie(t) X vee(t)) dt

t3

(3.15)

Ainsi, des mesures au turn-on et au turn-off ont été prises directement sur les différents
composants du bras NPP de maniére & mesurer les énergie liées aux commutations avec les
conditions réelles (tension, température, courant, inductance de commutation).

Les turn-off et turn-on des différents composants sont relevés lorsque les composants sont
succeptibles de commuter, comme cela est décrit dans le tableau 3.8

Composant
T2+
TCH+
D2+
DC+

TAB. 3.8 — Conditions d’essais pour la mesure des commutations sur les différents composants du
bras NPP

A partir des mesures des énergies effectuées sur les composants du prototype, il va étre pos-
sible d’en déduire les coefficients des droites d’énergie & savoir Ki Fon, KO Fon, Ki_ Foff
et KO Foff qui seront utilisés dans ’outil de calcul analytique des pertes, comme expliqué par
I’équation [2.5] page
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3.3.6.5.1 Etude des IGBTSs verticaux

Les IGBTs verticaux T2+ et T14 commutent la méme tension et, comme on a déja pu le
constater (paragraphe page , les tensions de commutation sont strictement les mémes
dans ces deux composants. Nous allons ainsi nous intéresser uniquement au comportement de
IIGBT T2+ & la commutation.

La figure B-34] présente 1’évolution des tensions collecteur-émetteur Vee, des courants collecteur
Ic, ainsi que I’énergie de commutation en fonction du courant collecteur.

Evolution des tensions collecteur-émetteur Vce et de I'énergie de commutation associée en fonction du courant
collecteur de I'lGBT T2+ de la pile NPP
Commutation turn—off de ''GBT T2+ ST1500GXH24 , Vdc=5000V Commutation turn—on de I''GBT T2+ ST1500GXH24 , Vdc=5000V

3500 3500 T
Tension collecteur—émetteur Vce (V)

Tension collecteur—émetteur Vce (V)

3000} —— Courant collecteur Ic (A) 3000 —— Courant collecteur Ic (A)
2500} 1 2500 ‘ i
2000 | 2000
1500} 1500
1000 - 1000
s00} 500
% Y T % T 1 15 P
temps (s) (&) x10°° temps (s) (D) « 107

Energie au turn—off Eoff=f(Ic) pour I''GBT T2+ ST1500GXH24

Energie au turn—on Eon=f(Ic) pour 'GBT T2+ ST1500GXH24
4 .

4 : :

z Z35¢ 1
= c

?3r ] ? 3} :
c o

E E

= = 25} 1
T 2 < 3

5 = o :
fin ]

() ()

© 1} 1 o 157 il
2 2

] w 1r 1

0 ; ; ; 05 ; ; ;
0 500 1000 1500 2000 0 500 1000 1500 2000
Courant Collecteur Ic (A)  (C) Courant Collecteur Ic (A)  (d)

FiG. 3.34 — Tensions Vce et courants collecteur de 'lGBT T2+ pour différentes valeurs de Ic au
turn-off et au turn-on

A partir des courbes d’évolution des énergies de commutation, les coefficients au turn-off
Ki_ Eoff et KO Eoff (correspondant respectivement au coefficient directeur de la droite d’éner-
gie et & son ordonnée a l'origine) peuvent étre déduits et sont donnés dans le tableau Il en est
de méme pour les coefficients provenant de la commutation au turn-on.

Coefficients au turn-off de ’'IGBT T2+ | Coefficients au turn-on de I’'IGBT T2}
Ki_ Eoff 0.001456 Ki Eon 0.001655
KO Eoff -0.052102 KO Eon 0.522147

TAB. 3.9 — Valeur des coefficients de calcul d’énergie au turn-off et au turn-on des IGBTs T2+ et
T1+ pour Vdc=5000V

REMARQUE : Le coefficient KO_FEof f est inférieur a 0, ce qui ne signifie pas que les énergies
a courant nul sont négatives. L’énergie tend vers 0 pour un courant faible mais n’est représentée
que pour des courants supérieurs a 200A dans les données constructeur.
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3.3.6.5.2 Etude des diodes verticales

Tout comme les IGBTs verticaux, les diodes internes commutent également & tension réduite,
c’est a dire Vdc/4. On peut également ne considérer que le composant D2+ car la diode D1+
posséde le méme comportement que D2+-.

Les commutations au turn-on et au turn-off de la diode sont présentées sur la figure [3.3

3500
3000
2500
2000
1500
1000

500

-500
-1000
-1500

-2000
0

Evolution des tensions anode-cathode Vak et de I'énergie de commutation associée en fonction du courant
de I'anode de la diode D2+ de la pile NPP

Commutation turn—off de la diode D2+ ST1500GXH24 , Vdc=5000V

Courant collecteur Ic (A)

T T
Tension collecteur—émetteur Vce (V)| |

1
temps (s) (a)

Energie au turn—off Eoff=f(Ic) pour la diode D2+ ST1500GXH24

14

0.8
0.6

041

Energie Eoff au turn—off (J)

0.2

i i i

500 1000 1500
Courant Collecteur Ic (A) (C)

2000

Commutation turn—on de la diode D2+ ST1500GXH24 , Vdc=5000V

3500 T T T
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2500 ]
2000 - -
1500 9
1000 [ 4
500 |
0 i oo
-500 4
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-1500 4
-2000 1 1 1
0 0.5 1 15 2
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Energie au turn—on Eon=f(Ic) pour la diode D2+ ST1500GXH24
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(d)

F1G. 3.35 — Tension anode-collecteur Vak en fonction du courant dans la diode interne D2+
ST1500GXH24 au turn-off et au turn-on

On remarque que lors du turn-on de la diode D2+, lorsque le courant s’établit dans cette
derniére, la tension aux bornes du semi-conducteur est quasiment nulle. L’énergie associée au
turn-on est proche de 0. Ceci explique pourquoi dans la spécification donnée par Toshiba concer-
nant le composant ST1500GXH24, on ne peut y trouver que le parameétre "Erec" correspondant
a ’énergie au turn-off de la diode.

Les coefficients de calcul des énergies sont donnés dans le tableau [3.10

Coefficients au turn-off de la diode D2}

Ki_Erec

554.73e-6

KO Erec

213.82e-3

TaB. 3.10 — Valeur des coefficients de calcul d’énergie au turn-off des diodes D2+ et D1+ pour
Vde=5000V
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3.3.6.5.3 Etude des IGBTs horizontaux

Les formes d’onde en tension et courant lors des turn-on et turn-off des IGBTs horizontaux
sont donnés sur la figure [3:36]

Evolution des tensions collecteur—émetteur Vce et de I'énergie de commutation associée en fonction du courant

collecteur de I'lGBT TC+ de la pile NPP

Commutation turn—off de I''GBT TC+ ST1500GXH24 , Vdc=5000V

Commutation turn—-on de I'lGBT TC+ ST1500GXH24 , Vdc=5000V

4000 T : : 4000 T : :
Tension collecteur-émetteur Vce (V) Tension collecteur-émetteur Vce (V)

3500 Courant collecteur Ic (A) b 3500 Courant collecteur Ic (A) 8
3000 3000 8
2500 2500 8
2000 2000 1
1500 1500 8
1000 1000 8
500 / 500 4

el i i 0 L . Al Mk
0.5 1 15 2 0 0.5 1 15 2
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Energie au turn-off Eoff=f(Ic) pour 'NGBT TC+ ST1500GXH24
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Energie au turn—on Eon=f(Ic) pour 'lGBT TC+ ST1500GXH24
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F1G. 3.36 — Tensions Vce et énergies de 'IGBT TC+ pour différentes valeurs de Ic au turn-off et

au turn-on

L’énergie de commutation de ces composants est supérieure & celle des IGBTs verticaux pour
un courant donné car la tension commutée est deux fois plus élevée pour TC+ et TC-.

Tout comme pour les IGBTs verticaux, il est possible de déduire des courbes d’énergies les

valeurs des coefficients de la droite. Il sont résumés dans le tableau B.111

Coefficients au turn-off de 'IGBT TC-+

Coefficients au turn-on de 'IlGBT TC-+

Ki_ Eoff

4.06e-3

Ki_ Eon

2.43e-3

KO Eoff

0.403

KO Eon

1.1578

TaB. 3.11 — Valeur des coefficients de calcul d’énergie au turn-off et au turn-on des IGBTs TC+
et TC- pour Vdc=5000V
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3.3.6.5.4 Etude des diodes horizontales

L’évolution des formes d’onde lors des commutation au turn-on et au turn-off de la diode DC-+

est illustrée sur la figure 3.37]

Evolution des tensions anode-cathode Vak et de I'énergie de commutation associée en fonction du courant
de la diode DC+ de la pile NPP

Commutation turn—off de la diode DC+ ST1500GXH24 , Vdc=5000V

3000 Tension collecteur—émetteur Vce (V)|
Courant collecteur Ic (A)
2000 -
10001
0 peo

-1000

-2000

-3000 i i i
0 0.5 1 15

temps (s) (a)
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x107°

Energie au turn—off Eoff=f(Ic) pour la diode DC+ ST1500GXH24
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Commutation turn—on de la diode DC+ ST1500GXH24 , Vdc=5000V
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05 1
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Energie au turn—on Eon=f(Ic) pour la diode DC+ ST1500GXH24
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i
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FiG. 3.37 — Tensions Vak et énergies de la diode DC+ pour différentes valeurs de lak au turn-off

et au turn-on

On peut remarquer que le recouvrement de la diode dure moins longtemps pour une tension
commutée de 2500V comparée a une tension de 1250V.

A partir de la courbe d’énergie au turn-off, les coefficients Kigyec €t KOgye. sont déduits dans

le tableau B.12

Coefficients au turn-off de la diode DC+

Ki_Erec

875.625e-6

KO Erec

460.82e-3

TAB. 3.12 — Valeur des coefficients de calcul d’énergie au turn-off des diodes DC+ pour Vdc=5000V
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3.3.7 Comparaison des énergies théoriques et expérimentales

La figure [3.38] présente une comparaison des énergies dissipées lors des commutations au
turn-on et au turn-off obtenues soit théoriquement (& partir des données constructeur) ou
expérimentalement sur le bras NPP.

Les courbes théoriques sont déterminées en considérant les coefficients Ki_ Eon et Ki_Eoff
donnés dans les spécifications du composant ramenés 4 la valeur de commutation de chaque com-
posant. Ainsi, on considére la tension de commutation de 1250V pour les composants T2+ et D2+
et 2500V pour les composants TC+ et DC+.

Comparaison de I'évolution des énergies de commutation des composants du bras NPP avec le courant

Energies Eon, Eoff de I'lGBT T2+ ST1500GXH24 du bras NPP Energies Eon, Eoff de I'IGBT TC+ ST1500GXH24 du bras NPP
5 T T T 10 : : -
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411 - A - Eon théorique*1250/2700 P Ay 81| — A — Eon théo*2500/2700 g 2
- ~
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o 2
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g 2
5 2 2 4t
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ic@® (a) lc (b)
Energies Eon, Eoff de la diode D2+ ST1500GXH24 du bras NPP Energies Eon, Eoff de la diode DC+ ST1500GXH24 du bras NPP
4 . . . 4 T T T T T T T T
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3.5 — A — Erec théorique*1250/2700 : 1 3.5]] — A — Erec théorique*2500/2700 . 1
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FiGg. 3.38 — Comparaison des énergies expérimentales et des énergies théoriques de chacun des
semi-conducteurs du bras NPP : T2+ (a), TC+ (b), D2+ (c) et DC+ (d)

La visualisation rapide des ces courbes montre que les énergies de commutation mesurées sur
le prototype MV7306 NPP sont différentes des énergies déduites des données constructeur. Ce
point a été évoqué dans le paragraphe concernant les premiéres mesures expérimentales.

Une analyse plus fine peut étre réalisée pour chacun des composants du bras NPP afin de
quantifier ’erreur entre la mesure et les pertes théoriques.
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3.3.7.1 Analyse des résultats concernant 'IGBT T2+

La figure B.39] présente le rapport entre I'énergie déduite des mesures réalisées sur le prototype
MV7306 NPP et les énergies déduites des spécifications des composants.
A vpriori, si les conditions de test sont semblables & celles des données constructeur, le rapport
des énergies entre la mesure et la théorie devrait étre égal & 1 pour tous les courants collecteurs
étudiés.

Rapport entre I'énergie théorique et I'énergie mesurée au turn—off Rapport entre I'énergie théorique et I'énergie mesurée au turn-on
Eoff datasheet Eon datasheet
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o o
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F1G. 3.39 — Rapport des énergies théoriques (données constructeur) et des énergies mesurées sur
I'IGBT T2+ au turn-off (a) et au turn-on (b)

Concernant la commutation au turn-off, le rapport des énergies est en moyenne égal a 1.4
pour des courants collecteur supérieurs & 500A. Le prototype MV7306 NPP est donc favorable
par rapport aux spécifications données par le constructeur.

Au turn-on, le rapport des énergies est en moyenne égal & 1 entre la mesure et la caractéristique
constructeur. Dans ce cas, il y a concordance entre les énergies calculées et mesurées.

3.3.7.2 Analyse des résultats concernant 'IGBT TC+

La figure B.40] présente le rapport entre I'énergie déduite des mesures réalisées sur le prototype
MV7306 NPP et les énergies déduites des données constructeur pour 'IGBT TC+.

Rapport entre 'énergie théorique et I'énergie mesurée au turn—off Rapport entre 'énergie théorique et I'énergie mesurée au turn—on
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Eoff datasheet Eon datasheet

18+ Eoff mesure 18- Eon mesure 4
o 16f o 16F : 1
2 5
$ 14} 8 1.4f f
£ £
s 12t S 1.2f 1
a i
= 1} 4 > 1t 1
] 3
< ey
g os8r 1 2 0.8} g
kS I
S o6l : 1 T o6r : 1
kS S
Woat 8 Wooal 1

0.2 B 0.2k il

0 ; ; ; ; ; ; ; ; ; 0 ; ; ; ; ; ; i i i
0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000 0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000
Courant collecteur Ic (A) (& Courant collecteur Ic (A)

F1a. 3.40 — Rapport des énergies théoriques (spécification du composant) et des énergies mesurées
sur PIGBT TC+ au turn-off (a) et au turn-on (b)

Tout comme pour 'GBT T2+, au turn-off, le rapport des énergies est supérieur a 1. Il y a
donc un gain supérieur a 10% sur le prototype par rapport aux données des spécifications sur
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toute la plage de courant collecteur.

Au turn-on par contre, alors que pour UIGBT T2+ les énergies étaient similaires entre la mesure
et les données constructeur, ici le gain est supérieur & 1 et augmente avec le courant collecteur.
Ainsi, pour un courant collecteur supérieur a 500A, le rapport des énergies devient supérieur a 1,2.

3.3.7.3 Analyse des résultats concernant la diode D2+

La figure 3.41] présente le rapport entre 1'énergie déduite des mesures réalisées sur le prototype
MV7306 NPP et les énergies déduites des spécifications pour la diode verticale D2+-.

Rapport entre I'énergie mesurée et I'énergie théorique au turn off
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Fi1G. 3.41 — Rapport des énergies théoriques (données constructeur) et des énergies mesurées sur
la diode D2+ au turn-off

Si ’on considére des courants collecteur supérieurs a 500A, il apparait que le rapport entre les
énergies théoriques et mesurées sur le prototype est de 'ordre de 1,2. Les énergies mesurées sur le
prototype sont inférieures & celles estimées.

3.3.7.4 Analyse des résultats concernant la diode DC—+

La figure présente le rapport entre ’énergie déduite des mesures réalisées sur le prototype
MV7306 NPP et les énergies déduites des données constructeur pour la diode horizontale DC+.
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F1G. 3.42 — Rapport des énergies théoriques (données constructeur) et des énergies mesurées sur
la diode DC+ au turn-off

Le rapport des énergies entre la théorie (spécification constructeur) et la mesure est supérieur
ou égal & 1.5. Le prototype est plus avantageux au niveau des pertes de ces diodes.
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3.3.7.5 Bilan de ’analyse des énergies mesurées sur les différentes composants

Le gain obtenu entre les énergies données par les spécifications des composants et les mesures,
pour chacun des composants du bras NPP, est donné dans le tableau [3.13}

Composant | Gain au turn-on | Gain au turn-off
T2+ 0% +40%
TC+ >15% +20%
D2+ >20%
DC—+ >50%

TAB. 3.13 — Gain obtenu entre les énergies théoriques attendues et les énergies expérimentales
. [ . EOTZS écification Eoffs écification : At A
Le galp (.qul- équivaut au rapp-ort T o ou g, ]Z’ {E— ) est tou‘]01.1rs .superleu? ou egal
a 0, ce qui signifie que ’on a moins de pertes sur le prototype que ce que prédisait la spécification
du constructeur. Ce point va étre étudié plus en détails dans le chapitre suivant.

CONCLUSION :
L’analyse des rapports d’énergie entre la prédétermination théorique a ’aide des données
constructeur et les mesures effectuées sur le prototype MV7306 NPP montre que les pertes
sur ce dernier sont plus pessimistes en théorie.
En effet, les rapports d’énergie sont supérieurs & 1 dans la majorité des commutations
étudiées.

3.3.8 Comparaison des pertes théoriques et mesurées dans les radiateurs

Afin de vérifier que les mesures des pertes dissipées concordent avec les calculs théoriques, les
puissances dissipées mesurées dans les radiateurs Rp; & Rpg vont étre comparées avec les pertes
théoriques.

Pour cela, il faut étudier le point de fonctionnement & cosp = 1 afin de vérifier la valeur des pertes
dissipées dans T2+, T1+ et DC+ car seuls ces composants possédent des pertes par commutation
non nulles a ce point de fonctionnement.

Ensuite, une étude des pertes a cosp = —1 permettra de vérifier les pertes dans les diodes
verticales ainsi que dans 'IGBT TC+.

Les figures qui suivent présentent la comparaison entre les pertes mesurées aux niveau des
radiateur de la pile MV7306 NPP et les pertes théoriques estimées. Ces pertes théoriques ne sont
pas les pertes attendues en fonction des caractéristiques Toshiba mais les pertes théoriques
obtenues aprés adaptation des énergies calculées a partir des mesures.

3.3.8.1 Etude pour une fréquence de commutation de 450Hz, un facteur de
puissance de 1 et un indice de modulation de 0.95

La figure présente la comparaison théorique et expérimentale de I’évolution des pertes
dissipées dans les radiateurs du groupe A (figure page en fonction du courant collecteur.

Les pertes théoriques et expérimentales concordent pour les 6 radiateurs étudiés. Ceci valide
le calcul théorique des pertes et la valeur des énergies au turn-on et au turn-off.
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Comparaison de I'évolution des pertes dissipées dans les radiateurs du groupe A en fonction du courant collecteur,
Vdc=5000V, m=0.95, Fpwm=450Hz, cos @ =1, f=64Hz
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FiGg. 3.43 — Comparaison de ’évolution des pertes théoriques et mesurées dissipées dans les ra-
diateurs du groupe A pour le point de fonctionnement suivant : f=64Hz, Fpwm=450Hz, cos¢p=1,
m=0.9, Vdc=5000V

La figure [3.44] présente la comparaison de I’évolution des rapports de puissance entre la théorie
et expérimentation des pertes dissipées dans les radiateurs du groupe A en fonction du courant
collecteur.

Rapport entre les pertes théoriques et les pertes mesurées sur les différents radiateurs RD1 a RD¢
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Fig. 3.44 — Comparaison de l’évolution des rapports entre les pertes théoriques et mesurées
dissipées dans les radiateurs du groupe A pour le point de fonctionnement suivant : f=64Hz,
Fpwm=450Hz, cos¢=1, m=0.9, Vdc=5000V

Le rapport entre les puissances théoriques et mesurées au niveau de chaque radiateur en
fonction du courant collecteur est globalement proche de 1. L’erreur maximale commise est de
40% sur le radiateur RD6. Cette valeur est a analyser avec précaution. En effet, lorsque le facteur
de puissance est égal a 1, il n'y a quasiment pas de pertes dans les 'IGBT TC+ et TC-. La
différence de puissance se fait au niveau des pertes dans les diodes DC+ et DC-. Seulement, les
pertes dans ces derniéres sont négligeables par rapport aux pertes dans les IGBTs. Ainsi, le fort
pourcentage d’erreur vient de la faible valeur des pertes dans les diodes.

L’erreur entre la théorie et la mesure dans le cas des 3 premiers radiateurs (RD1, RD2 et
RD3) est inférieure a 20%. L’estimation des pertes dans le bras NPP est donc suffisament précise
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pour pouvoir s’y fier.

A cosp=1, seuls les couples de composants {T2+, T1+, T2-, T1-} et {DC+, DC-} conduisent
et commutent avec des pertes non nulles. Les IGBTs TC+ et TC- ne font que conduire. 11 faut
maintenant valider le calcul sur les autres composants, a savoir les couples {D2+, D1+, D2-, D1-}
ainsi que {TC+, TC-}. Pour cela, nous allons étudier le méme point de fonctionnement mais avec
un facteur de puissance négatif.

3.3.8.2 Etude pour une fréquence de commutation de 450Hz, un facteur de
puissance de -1 et un indice de modulation de 0.95

La figure présente la comparaison théorique et expérimentale de I’évolution des pertes
dissipées dans les radiateurs du groupe A en fonction du courant collecteur pour un facteur de
puissance égal & -1.

Comparaison de I'évolution des pertes dissipées dans les radiateurs du groupe A en focntion du courant collecteur,
Vdc=5000V, m=0.95, Fpwm=450Hz, cos @=-1, f=64Hz
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FiGc. 3.45 — Comparaison de 1’évolution des pertes théoriques et mesurées dissipées dans les ra-
diateurs du groupe A (figure - page pour le point de fonctionnement suivant : f=64Hz,
Fpwm=450Hz, cos¢=-1, m=0.9, Vdc=5000V

Les puissances dissipées dans les radiateurs concordent entre la théorie et la pratique, ce qui
signifie que les énergies calculées dans les couples de composants {D2+, D1+, D2-, D1-} ainsi que
{TC+, TC-} sont correctes.

La figure B.46] présente la comparaison de I’évolution des rapports de puissance entre la théorie
et 'expérimentation des pertes dissipées dans les radiateurs du groupe A en fonction du courant

collecteur.
L’erreur commise entre la théorie et la mesure sur le prototype est, dans la majorité des points,

inférieure a 20%. L’erreur sur les radiateurs RD4, RD5 et RD6 est inférieure & celle obtenue pour
un facteur de puissance égal & 1. Dans le cas du facteur de puissance égal & -1, les IGBTs verticaux
ne présentent pas de pertes. Ce sont les IGBTs horizontaux TC+ et TC- qui possédent les pertes
les plus élevées.

Ce point de fonctionnement valide I'estimation des pertes pour un facteur de puissance égal a -1.
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Rapport entre les pertes théoriques et les pertes mesurées sur les différents radiateurs RD1 a RD6
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Fig. 3.46 — Comparaison de l’évolution des rapports entre les pertes théoriques et mesurées
dissipées dans les radiateurs du groupe A pour le point de fonctionnement suivant : f=64Hz,
Fpwm=450Hz, cos¢=-1, m=0.9, Vdc=5000V

3.3.8.3 Etude pour une fréquence de commutation de 900Hz, un facteur de
puissance de 1 et un indice de modulation de 0.6

La figure [3:47] présente la comparaison théorique et expérimentale de 1’évolution des pertes
dissipées dans les radiateurs du groupe A en fonction du courant collecteur pour un facteur de
puissance égal & 1 et une fréquence de commutation de 900Hz.

Comparaison de I'évolution des pertes dissipées dans les radiateurs du groupe A en fonction du courant collecteur,
Vdc=5000V, m=0.6, Fpwm=900Hz, cos ¢ =1, f=64Hz
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FiG. 3.47 — Comparaison de I’évolution des pertes théoriques et mesurées dissipées dans les ra-
diateurs du groupe A pour le point de fonctionnement suivant : f=64Hz, Fpwm=900Hz, cos¢p—1,
m=0.6, Vdc=5000V

La figure 3.48] présente la comparaison de 'évolution des rapports de puissance entre la théorie
et I'expérimentation des pertes dissipées dans les radiateurs du groupe A en fonction du courant
collecteur.

Lorsque la fréquence de commutation augmente, les pertes par commutation augmentent. Ici,
la fréquence de commutation est double par rapport aux deux points précédemment étudiés. Pour
autant, le rapport entre la puissance théorique et la mesure est trés proche de 1 dans le cas des
radiateurs RD1, RD2 et RDA4.
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Rapport entre les pertes théoriques et les pertes mesurées sur les différents radiateurs RD1 a RD6
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Fig. 3.48 — Comparaison de l’évolution des rapports entre les pertes théoriques et mesurées
dissipées dans les radiateurs du groupe A pour le point de fonctionnement suivant : f=64Hz,
Fpwm=900Hz, cos¢p=1, m=0.6, Vdc=5000V

CONCLUSION :

La mesure des énergies sur les composants du bras NPP a permis de déterminer de nou-
veaux parameétres Kig,,, KOg,y, Kig,pp et KOg, . qui sont propres au prototype
MV7306 NPP. Avec ces nouvelles valeurs, ['outil de calcul analytique des pertes a été
modifié. Ainsi, les pertes mesurées et les pertes prédéterminées avec les données de com-
mutation sont tout a fait similaires, ce qui n’est pas le cas si ’on se tient aux données
des spécifications du composant.

3.3.9 Courants maximums atteints expérimentalement

Afin de quantifier les performances de 'onduleur NPP, différents points de fonctionnement ont
été testés sur le prototype. Pour chaque point de fonctionnement testé, les pertes dans la structure
ainsi que les courants et tensions dans les différents composants ont été visualisés.

3.3.9.1 Courant de charge "I 44" égal & 2600A rms

Pour ce point de fonctionnement, les températures de jonction des IGBTs T2+ et T1+
atteignent théoriquement les 122°C, ce qui est & la limite de la destruction thermique.

La figure présente les tensions collecteur-émetteur des IGBTs T2+ (a) et TC+ (b) ainsi
que leur courant collecteur lors d’un fonctionnement & 2600A. Le facteur de puissance étant égal
a 1, les commutations au niveau de 'interrupteur TC+ se font & tension nulle.

Bien que les formes d’onde ne semblent pas déformées di & une forte valeur du courant com-
muté, il n’y a pas eu d’essais au dela de 2600A de facon a ne pas détruire le banc de test. En effet,
la température moyenne de jonction des IGBTs verticaux atteint 122°C, température trés proche
de celle donnée dans les données constructeur mais qui est au dela de la limite thermique que 1’on
s'impose, c’est & dire 100°C. Aucun convertisseur ne sera spécifié et vendu si la température des
composants pour un point de fonctionnement donné se trouve au dela des 100°C.
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F1G. 3.49 — Visualisation des tensions Vce aux bornes de T2+ et TC+ ainsi que le courant dans ces
composants obtenus pour le point de fonctionnement suivant : I=2600A, f=64Hz, Fpwwm=450Hz,
cosp=1

La figure [3.50] détaille la tension collecteur-émetteur et le courant collecteur de 'IGBT T2+
lors d’une commutation turn-off a 2600A.

Commutation au turn—off de I' IGBT T2+ ST1500GXH24
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F1a. 3.50 — Visualisation d’un turn-off de T2+ pour le point de fonctionnement suivant : I=2600A,
f=64Hz, Fpwwm=450Hz, cos¢=1

La tension Vce ne présente pas de caractéristiques laissant & penser que la commutation va étre
destructrice pour le composant. En effet, il n’y a pas de changement de pente au niveau de cette
tension laissant paraitre une avalanche dynamique.
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3.3.9.2 Performances atteintes par le convertisseur et comparaison par rapport
a la topologie NPC

Comme nous 'avons déja précisé, les courants maximum atteints par le convertisseur MV7306
NPP sont de 2000A pour une fréquence de commutation de 900Hz et 2600A pour Fpwm—=450Hz.
Le tableau B:14] résume les points atteints par les convertisseurs NPC et NPP expérimentalement.

Point de fonctionnement NPC NPP

Fpwm (Hz) 900 900

POINT 1 | I charge (A rms) 1250 2000
Casse de 'IEGT en T° | OK : Max T" = 125°C

Fpwm (Hz) 450 450

POINT 2 | I charge (A rms) 1700 2600
OK : Max T" = 135°C | OK : Max T" = 125°C

TAB. 3.14 — Comparaison des points de fonctionnement atteints avec les topologies MV7306 NPC
et NPP avec une MLI sinusoidale

Dans le cas du point de fonctionnement n°1, le courant dans le convertisseur NPP est 1.6 fois
plus élevé que le courant maximum atteint dans le bras NPC. De surcroit, ce point de fonction-
nement avait mené 4 la casse du composant & cause d’une température de jonction trop importante.

Dans le cas du point de fonctionnement n°2, la fréquence de commutation est diminuée de
moitié par rapport au premier point. Le convertisseur NPP a atteint un courant 1.52 fois plus

élevé que sur le bras NPC.

Les autres points de fonctionnement étudiés sont donnés en annexe

CONCLUSION :

Les essais effectués sur la maquette basse tension puis sur le prototype haute tension
auront permis de valider plusieurs points de fonctionnement.

Les IGBTs verticaux de la topologie NPP commutent & mi-tension par rapport aux mémes
IGBTs sur le bras NPC. Leurs pertes par commutation sont donc également divisées par
deux. De plus, les pertes totales des topologies NPC et NPP sont identiques. Enfin, il a
été possible d’atteindre, pour un méme point de fonctionnement, un courant 1.6 fois plus
élevé sur un bras NPP que sur un bras NPC.

3.3.10 Définition de deux nouvelles gammes de convertisseurs

Compte-tenu de la meilleure répartition des pertes dans la structure NPP, la fréquence de
découpage ou le courant de charge peuvent étre augmentés en comparaison avec la topologie
NPC. Ceci a donné lieu & deux gammes distinctes pour Converteam, a savoir la topologie NPP
HDI (High Drive Inverter) et la topologie HSI (High Speed Inverter) qui sont exposées dans le
tableau

MV7000 HDI | MV7000 HSI
Courant de charge Inx1,5 In
Fréquence de commutation Fpwm Fpwm x 2

TaB. 3.15 — Caractéristiques des convertisseurs NPP HDI et HSI
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Avec "In" la valeur du courant maximum des IGBTs utilisés dans la gamme MV7000 (Voir

figure page [50)).

Le but du convertisseur HDI est d’augmenter la SOA en travaillant avec un courant élevé pour
une fréquence de commutation donnée.
Dans le cas du convertisseur HSI, I’objectif est de fonctionner avec une fréquence de commutation
élevée pour un courant de charge donné.

Ainsi, en mode HDI, le courant nominal visé pour le convertisseur MV7308 NPP est de 2600A
pour une fréquence de commutation de 450Hz en MLI H3 (soit 900Hz en MLI GDPWM).
En mode HSI, le courant nominal visé pour le convertisseur MV7308 NPP est de 1800A pour une
fréquence de commutation de 900Hz en MLI H3 (soit 1800 Hz en MLI GDPWM).

Le tableau [3-16] présente les caractéristiques des topologies NPC et NPP dans les gammes
MV7306 et MV7308. Dans le cas de la topologie NPP, les caractéristiques des configurations HSI
et HDI sont présentées.

CARACTERISTIQUES MV7306 MV7308
NPC NPP NPC NPP
Tension bus (V) 5000 5000 5000 5000
Tension commutée min (V) | 2500 1250 2500 1250
Tension commutée max (V) | 2500 2500 2500 2500
Nombre d’IGBTs 4 6 4 6
Nombre de diodes 2 6 6
Nombre de radiateurs 8 9 15 9
Courant nominal (A) 1350 | HDI : 1800, HST : 1350 | 1800 | HDI : 2600, HSI : 1800
Praz & cosp=0.8 (MW) 6 HDI : 8 HSI: 6 8 HDI : 12, HSI : 8

TAB. 3.16 — Comparaison des performances des convertisseurs MV7306 et MV7308 dans les topo-
logies NPC et NPP

Le courant nominal du convertisseur MV7306 NPP en mode HDI est 33% plus élevé que le
courant du convertisseur MV7306 NPC. Dans le cas du convertisseur MV7308 NPP, le courant
nominal est 44% plus élevé que pour le convertisseur MV7308 NPC. L’augmentation du gain entre
les gammes MV 7306 et MV 7308 correspond au rapport du nombre de puces dans les composants
utilisés. En effet, dans le cas du convertisseur MV7306 NPP, des IGBTs avec diodes intégrées sont
utilisées. Le boitier press-pack posséde alors 12 puces de diodes et 30 puces d’IGBTs. Dans le cas
du convertisseur MV7308 NPP, les IGBTs et diodes se trouvent dans deux boitiers press-pack
différents, le boitier correspondant & 'IGBT posséde 42 puces d’IGBTs et le boitier correspondant
aux diodes posséde 21 puces de diodes.

D’aprés le tableau [B-I6] on remarque que la puissance atteinte par le convertisseur MV7306
NPP en mode HDI est 33% plus élevée que le convertisseur MV7306 NPC. De méme, la puis-
sance atteinte par le convertisseur MV7308 NPP en mode HDI est 50% plus élevée que pour le
convertisseur MV7308 NPC.
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3.4 Conclusion

La partie expérimentale s’est découpée en deux phases : la validation sur une maquette basse
tension et une validation sur le prototype MV7306 NPP.

Dans le cas de la maquette basse tension, il a été possible de valider le fonctionnement
de la structure NPP et la théorie qui en avait été faite. La tension simple en sortie du bras
NPP est identique a celle obtenue sur le bras NPC et les pertes totales des deux bras sont identiques.

Gréace a la mise en série de composants, associée au dispositif d’équilibrage des tensions, la
tension commutée par les composants verticaux est deux fois plus faible que celle commutée par
les IGBTs du bras NPC. Concernant ce prototype, il n’était pas possible de valider plus de points,
notamment concernant les pertes car les IGBTs dissipaient trop peu de pertes.

Le prototype haute tension a permis d’aller plus loin dans le processus de validation. En
effet, aprés avoir validé les formes d’onde au niveau des composants, les pertes théoriques ont
été comparées aux pertes mesurées sur le prototype. Dans un premier temps, la différence entre
la mesure et la théorie était assez importante. Aprés considération des énergies réellement mises
en jeu sur le prototype, une nouvelle campagne de mesures a permis de montrer que l'erreur
entre la théorie et la mesure était inférieure a 20%, ce qui est suffisamment faible pour valider la
théorie et 'outil de calcul analytique des pertes. De plus, les pertes théoriques sont supérieures
ou égales a la pratique, c’est & dire que ’étude théorique est plus pessimiste que la réalité, ce qui
est préférable par rapport au cas inverse.

Dans le cadre des études menées sur le dispositif d’équilibrage des tensions du prototype
moyenne tension, nous avons montré que ’absence de systéme d’équilibrage dégrade fortement
la structure NPP et que la répartition des pertes entre les deux composants en série n’est plus
assurée. En ajoutant un circuit d’équilibrage passif aux bornes des composants en série, on
améliore fortement 1’équilibrage mais une différence de tension non négligeable subsiste. En
utilisant un systéme d’équilibrage a la fois passif et actif, modifiant le courant de grille de 'un
des composants en série, I’équilibrage des tensions commutées des deux composants en série
devient remarquablement efficace. C’est en s’appuyant sur ce résultat que la suite des études sur
la structure NPP prend son sens.

Il est maintenant important de comprendre pourquoi les puissances mesurées au départ ne
convergeaient pas avec la mesure. Plusieurs points déja cités peuvent étre & l’origine de cette
différence, & savoir la température de jonction des composants du prototype qui est inférieure
a la température donnée par la spécification du composant (c’est a dire 125°C). L’inductance
de commutation du circuit est également différente. Les circuits RC pour I'équilibrage des
tensions influent siirement sur les commutations, mais il est important de connaitre dans quelles
proportions leur présence joue-t-elle sur la valeur des énergies de commutation. Enfin, la tension
de commutation des IGBTs verticaux, égale au quart de la tension du bus continu, peut avoir
des influences favorables sur ces derniers en comparaison avec des IGBTs d’'un bras NPC qui
commutent une tension double.

Ces points vont étre abordés dans le chapitre suivant.






Chapitre 4

Etude du comportement des IGBTs lors
des commutations a mi-tension
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La partie expérimentale présentée dans le chapitre précédent a souligné le fait qu’il
existait une différence entre les pertes théoriques des IGBTs et les pertes mesu-
rées. Cect peut s’expliquer par le fait que les paramétres liés au fonctionnement de
londuleur NPP sont différents de ceux donnés par les spécifications des constructeurs.

En effet, la température de jonction des composants n’était pas de 125°C en per-
manence pour les essais mais se situait plutét auxr environs de 80°C. L’inductance
de commutation du circuit est inférieure o celle qui a été utilisée par le fabricant
d’IGBTs pour qualifier les valeurs d’énergie en fonction du courant collecteur.

Un autre point qui différe entre le prototype et les données constructeur est que les
IGBTs verticaux possédent des circuits RC d’équilibrage a leurs bornes afin d’assurer
Uéquilibrage des tensions. Cette différence est a analyser plus finement.
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4.1 Introduction

Comme l'indique P. Aloisi dans son livre [Alo01], le premier objectif des concepteurs de systéme
est la fiabilité. La fiabilité des convertisseurs peut étre améliorée grace a différentes possibilités :

— Les marges de sécurité

— Les systémes de protection

— Les produits fiabilisés

— La redondance

Dans le cas de la topologie NPP, la mise en série d’IGBTs permet a ces derniers de ne
commuter qu’'une tension égale & Vdc/4, soit deux fois moins de tension que pour une topologie
NPC. Ce point améliore la fiabilité de la structure car les composants verticaux sont moins
sollicités. Cette mise en série est rendue possible grace a un systéme d’équilibrage des tensions
passif (RC d’équilibrage) et actif.

Ce point permet également un gain au niveau des pertes par commutation dans les composants

verticaux en comparaison avec les mémes composants d’une structure NPC classique.
La réduction des pertes par commutation permet de réduire la température de jonction des IGBTs.
En effet, pour des composants commutant des puissances supérieures au MVA, les pertes sont un
critére majeur de dimensionnement. Ces pertes entrainent une augmentation de la température de
jonction du composant. La température limite d’utilisation du composant est fixée a 125°C, ce qui
correspond a la limite thermique de sécurité fixée par le constructeur.

Ainsi, la thermique a un impact direct sur le fonctionnement des composants de forte puissance.
Les variations de température sont également & prendre en considération car elles ont une influence
directe sur la durée de vie du composant.

Aussi, 'objectif de ce chapitre est d’étudier en détails le comportement des IGBTs lors de
commutation & mi-tension grace & des essais expérimentaux sur une puce d’IGBT puis sur un
IGBT entier afin d’expliquer le gain obtenu sur le prototype MV7306 NPP par rapport aux
données constructeur.

L’étude se découpe en deux parties. La premiére consiste & étudier l'influence de différents
paramétres sur les pertes dans les composants semi-conducteurs. Elle sera effectuée sur des puces
d’IGBT.

La seconde partie consiste & effectuer des essais monocoups sur un IGBT entier, de fagon & repro-
duire les formes d’onde en tension et en courant qui ont été obtenues sur le prototype MV7306 NPP.

Nous montrons que si le schéma de réalisation du banc de test monocoup ne prend pas en
compte les différents paramétres intervenant lors de la commutation d’un bras NPP, les formes
d’onde en courant et en tension produites lors des commutations du banc de test différent de
celles obtenues sur le prototype.

Apreés une analyse fine des commutations d’un bras NPP, nous proposons un schéma équivalent
de commutation du bras NPP prenant en compte les inductances parasites présentes sur les chemins
de commutation et les circuits équivalents des systémes d’équilibrage des tensions. Le banc de test
monocoup réalisé a partir de ce schéma permet, comme nous le montrons a la fin du chapitre, de
reproduire les commutations typiques d’un bras NPP.
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4.2 Etude sur une puce d’IGBT
4.2.1 Objectifs du banc de test monocoup sur puce

Le but du banc de test monocoup sur puce d'IGBT est de comprendre linfluence des
paramétres qui peuvent influer sur une différence au niveau des énergies de commutation des
composants IGBTs et diodes. Ces paramétres peuvent étre la valeur de la résistance de grille, le
serrage de la pile, la valeur de I'inductance de commutation du circuit.

Les principaux phénoménes qui nous intéressent et dont 'influence sera étudiée en détails sont :
1. Température de jonction des semi-conducteurs
2. Tension commutée par le composant

3. Présence d’un circuit RC d’équilibrage

La particularité de ce banc de test est que ’on travaille non pas sur un IGBT press pack mais
uniquement sur une des puces que contient cet IGBT. L’avantage de ne travailler que sur une puce
est la simplicité de mise en oeuvre du banc de test.

De plus, la caractérisation d’une puce d’IGBT n’a jamais été étudiée au sein de Converteam.

Un autre avantage de la puce IGBT est que la pile sur laquelle est montée le composant est
rapidement modulable, les contraintes de montage & respecter sont plus restreintes.

4.2.2 Schéma électrique du banc de test

La figure [.T] présente le circuit électrique de test de la puce IGBT.

| 1
} : Ic
| I
l l s ~{ IGBT ‘vCe
‘ T
|
V alim 1 i Spu—
0 - 5000V : ‘
60mMA | : _plak
|
'R 1 VakJ Diode % L charge
1 | L
| I
; : Icharge
l l
LCfirEufitfdfe
décharge

F1G. 4.1 — Schéma électrique de la pile de test

L’alimentation du circuit est assurée par une source de tension variable (0-5000V ; 60mA). Un
circuit de décharge & ’aide d’un relais est connecté aux bornes de ’alimentation afin de décharger
rapidement le condensateur du bus continu.

La figure .2 représente le schéma de test avec le détail de la commande de 'IGBT.

La commande de grille de 'IGBT se fait avec une tension Vge comprise entre -15V et
+15V. En effet, & cause des capacités élevées de Miller des IGBTs et pour éviter 'apparition d’'un
court-circuit ponctuel dans les bras d’onduleur, il est recommandé par la plupart des constructeurs
d’utiliser une commande négative de grille au blocage pour les IGBTs de fort calibre.

Le courant maximum admissible donné par la SOA d’un IGBT ST1500GXH24 est de 3000A pour
30 puces IGBT. Ainsi, dans notre cas, le courant maximum qui respecte la SOA est de I=100A.
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Commande _
\\
I
+15V : Connexion
T ; RC possible

_——— - -

1
Réqui librage :
Cequilibrage,

e

- *Vpe

F1G. 4.2 — Détail de la commande de ’'IGBT

L’inductance de commutation est modélisée par I'inductance L.

Les mesures prises sur ce banc de test sont détaillées dans le tableau [.I] avec les appareils de
mesure correspondant :

Mesure Appareil de mesure Calibre Bande passante
Ic Sonde Pearson 0.1 V/A 20MHz
Irc Sonde Pearson 0.1 V/A 20MHz
Ig Sonde Pearson 0.1 V/A 20MHz
Vce Sonde différentielle Tektronix 1000V 20MHz
Vge Sonde différentielle Tektronix 1000V 20MHz
T IGBT | Sonde PT100 MM6RTD TCSA | précision : 0.3°C |GG

TaAB. 4.1 — Mesures effectuées sur le banc de test et appareils de mesure correspondants

4.2.3 Description détaillée du banc de test

La figure [£.3] présente le schéma du banc de test de la puce IGBT. Le maintien des piéces est
réalisé par la mise en pression des composants grace & un clamp vissé sur un socle.

On peut observer sur la figure .3] des plaques de molybdene. Ces parties conductrices per-
mettent le maintien des IGBTs et une bonne liaison électrique. Le molybdéne est utilisé car ce
matériau se déforme peu sous les fortes pressions de montage et son coefficient d’expansion ther-
mique est proche de celui du silicium.

Le collecteur de 'IGBT est référencé a la masse afin de pouvoir accéder plus facilement a la
grille de 'IGBT. On peut d’ailleurs voir sur la figure [f.4] la connexion de la grille qui se fait grace
a un morceau de métal.

Une cartouche chauffante, placée dans le socle en aluminium sur lequel se trouve 'IGBT,
va nous permettre d’effectuer des commutations & des températures élevées, afin de recréer les
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Clamp

Vis “‘

Connexion - Diode
Molybdéne
Conducteur
cylindrique
Connexion "
A
phase IGBT
Cartouche
chauffante
Connexion +

Fi1G. 4.3 — Schéma de montage de la pile de test

conditions de fonctionnement de 'IGBT lorsqu’il est placé dans la pile. Un thermocouple donnera
la valeur de la température sur le socle, température qui sera assez proche de la celle atteinte au
niveau de la jonction de la puce IGBT.

Cathode

Connexion a
la charge — Gate

Collecteur =

—— Connexion a
lagate de lapuce

\

(a) Vue de face (b) Vue de profil

Fi1G. 4.4 — Schéma de montage de la pile de test avec la vue de face (a) et la vue de profil (b)

La figure [L.5] présente une photo du banc de test monocoup sur puce d’IGBT ainsi que le détail
de la pile sous test.
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Condensateurs du bus

Pile soustest

(@) (b)

Fi1G. 4.5 - Photo du banc de test monocoup sur puce d'IGBT dans son coffret (a) et détail de la
pile de test (b)

4.2.4 Dimensionnement des composants du banc de test

La valeur des composants passifs du circuit RC d’équilibrage doivent étre adaptés aux para-
métres du circuit de test. Ainsi, il faut tenir compte du fait que 'on travaille sur une puce ’'IGBT
et non sur un IGBT entier (contenant 30 puces).

4.2.4.1 Le condensateur Ceguilibrage

La valeur du condensateur C¢gyiibrage €st divisée par 30 par rapport a la valeur calculée pour
le prototype MV7306. La méthode de calcul est par ailleurs détaillée page [KXXIX}

4.2.4.2 La résistance Reguilibrage

Afin de conserver la bonne constante de temps par rapport a la commutation du prototype
MV7306, en restant homothétiques, la valeur de la résistance du circuit d’équilibrage est 30 fois
plus élevée que celle du prototype.

4.2.4.3 L’inductance de charge

L’inductance de charge d’'un banc de test monocoup sur un IGBT entier varie entre 400uH et
100 H. Nous allons donc multiplier par 30 la valeur la plus faible de cette inductance de charge
pour obtenir la valeur théorique de la self de charge qu’il faudrait avoir approximativement sur le
banc de test monocoup de puce d’IGBT, de maniére a ce que le temps de réponse soit le méme
sur le prototype et sur le banc de test. Nous obtenons alors L=3mH.

4.2.4.4 Les condensateurs du bus DC

La valeur des condensateurs du bus DC doit étre choisie de maniére a stabiliser la tension
du bus lors des commutations. En effet, la tension du bus a tendance a s’écrouler lors des
commutations de 'IGBT. Lorsque ’on commute, on obtient le schéma équivalent composé d’un
condensateur en série avec 'inductance de charge.
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L’énergie du condensateur est emmagasinée par I'inductance, on peut donc écrire :
Ec=FEp (4.1)

En notant V; la valeur initiale de la tension de bus avant commutation et V; sa valeur finale,
on en déduit 'expression des énergies mises en jeu dans le circuit par I’équation :

1 2 1 2 2

On en déduit ’expression du condensateur du bus DC :

L x1I?
0= =27 (4.3)

(v =v7)

La valeur de la capacité va dépendre de la chute de tension que 'on s’autorise. Ainsi, dans le
cas oil l'on s’autorise une chute de tension de 150V par rapport & un bus & 3000V, avec un courant
de charge de 150A, la valeur de la capacité du bus sera de :

L x I? 3e™3 x 1507
C = — = TTuF 4.4
(v2—vz) (30007 28507 : (44)
(2

Nous prendrons donc C=99uF grace & 3 condensateurs de 33uF' en paralléle.

4.2.4.5 Les résistances de grille Ron et Roff

Les valeurs des résistances Ron et Roff sont multipliées par 30 en comparaison avec leur valeurs
utilisées sur un IGBT complet lorsque 'on a 30 composants. Il faut en effet un courant de grille
plus faible pour commander une puce au lieu de 30, cela se justifie par ’équation :

V;:om - ‘/ge ‘/;om - que

R uce - (45)
o [gpuce Ig IGBT /30

Avec Veom qui correspond a la tension de commande (+15V a la fermeture et -15V a 'ouverture
du composant). Ainsi, on obtient Ron=1502 et Roff=30012.

4.2.4.6 Bilan : valeur des composants du banc de test

Les valeurs des composants du banc de test sont précisées dans le tableau .2}

Composant Valeur
C 99uF, 3000V
L 3.34mH et 400uH
puce IGBT | ST1500GXH24 Toshiba
V alim 0 - 5000V
Réquilibrage 4562 ) 3W
Céquilibrage 11InF
Rgon 1509
Rgopp 300€2

TAB. 4.2 — Définition des composants du banc de test ainsi que leur valeur

L’inductance de cablage de la pile peut étre négligée car la longueur des cables est minimisée.
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4.2.5 Comportement de 'IGBT lors des turn-on et turn-off

Avant de présenter les phases de commutation de 'IGBT, il est important de connaitre les
principales particularités de la structure du composant.
L’appellation IGBT est d’ailleurs employée pour des raisons de facilité, mais en réalité, le com-
posant utilisé est un IEGT (Injection Enhanced Gate Transistor). La différence entre les deux
composants réside dans une particularité de la structure physique de 'TEGT qui est bénéfique
pour ce dernier.
La figure présente deux structures d’IGBTs, a savoir les structures Punch Through (PT) et
Non Punch Through (NPT).

Structure NPT Structure PT
Grille S 0, Grille S 0,
. Emetteur . Emetteur
+\\% 1 ] ‘
C: Collecteur — T T T

e P P
G: Grille
g

le N- N-

E: Emetteur N+

" P+

] |

Collecteur Collecteur

@ (b) ©
F1G. 4.6 — Symbole de 'IGBT (a) et structure basique du composant (b)

Comme l'explique [Val03], la structure NPT posséde une couche P+ trés mince (dite "transpa-
rente") et modérément dopée. L’objectif est de controler I'injection. La zone de tenue en tension
est & durée de vie élevée. Le résultat est un courant de trainage de faible amplitude initiale (8 de
lordre de 10%) mais pouvant durer plusieurs microsecondes. De plus, le trainage en courant varie
peu avec la température.

La structure PT posséde une couche N+, dite "tampon" et est dotée d’un émetteur P+ tres efficace
(épais et dopé & plus 10'8e¢m=3). La zone de tenue en tension est en revanche a durée de vie réduite.
Le résultat est un courant de trainage d’amplitude initiale plus élevée (8 pouvant atteindre 50%),
mais ne durant que quelques centaines de ns. Dans cette technologie, la durée du trainage est forte-
ment liée & la température, ce qui signifie également que les pertes augmentent avec la température.

L’IEGT, composant de type PT dont la structure est représentée sur la figure [.7], posséde une
couche d’accumulation qui permet de diminuer la tension de saturation et d’augmenter la tension
de blocage.

IEGT

Grille S Oy

Emetteur
S ] ‘

e S

Couche _4_'/"

d'accumulation
N-

N+
P+

Collecteur

F1G. 4.7 — Structure de I'TEGT
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4.2.5.1 Commutation au turn-on

La figure illustre I’évolution temporelle des principales grandeurs électriques d'un IGBT, a
savoir le courant collecteur Ic, la tension collecteur-émetteur Vce et la tension grille-émetteur Vge.

FiG. 4.8 — Formes d’onde du comportement au turn-on d’un IGBT

L’amorgage de 'IGBT s’effectue a partir du moment ou le driver applique une tension de
+15V entre la grille et ’émetteur. Lorsque la tension de grille atteint la tension de seuil Vi,
I'IGBT entre en conduction. Lorsque le courant dans 'IGBT vaut I, + I, avec I, le courant de
recouvrement de la diode, les charges stockées dans la diode ont été évacuées et donc la tension
aux bornes de la diode devient négative. Pendant cette phase, la tension aux bornes de I'lGBT
est égale a la tension du bus moins la tension aux bornes de 'inductance parasite due au cablage.

Durant la phase [t1-t2], il est donc possible de mesurer la valeur de I'inductance de commutation
connaissant la chute de tension Vce et le di/dt du courant commuté.
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4.2.5.2 Commutation au turn-off

La figure présente les formes d’onde de 'IGBT au turn-off.

F1a. 4.9 — Formes d’onde du comportement au turn-off d’'un IGBT [Lin(6]

Durant le turn-off de 'IGBT, la tension Vce augmente progressivement jusqu’a atteindre la
tension Vpo qui représente la tension commutée. Ensuite, une surtension est observée. Elle est
d’autant plus importante que l'inductance de commutation est élevée.

Le courant dans 'IGBT commence alors a chuter (& partir de t3). Ce courant peut mettre plus
ou moins longtemps & atteindre une valeur nulle, ce qui a pour effet d’augmenter les pertes par
commutation. Ce courant est appelé le "courant de queue".
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4.2.6 Les paramétres influencant les pertes par commutation

Avant d’étudier de fagon détaillée I'influence des paramétres tels que la température de jonction
des composants ou le RC d’équilibrage, une introduction rapide de certains autres paramétres va
étre faite. Ainsi, dans cette partie, il va étre question de I'influence de I'inductance de commutation,
de la valeur des résistances de grille de 'IGBT et du serrage de la pile. Ces paramétres seront fixes
pour le reste de I’étude.

4.2.6.1 L’inductance de commutation du circuit

L’inductance de commutation Lsw due aux cables était de 190nH sur le prototype MV7306
NPP. Ainsi, I'inductance de commutation du banc de test doit étre 30 fois supérieure a cette valeur,
soit une valeur de Lsw= 5.7uH. Cependant, dans un premier temps, une valeur extrémement faible
de Lsw va étre utilisée afin d’exclure I'influence de I'inductance de commutation car le but de la
manipulation est de comparer les énergies de commutation & 1250V et 2500V. On imposera alors
Lsw=T7nH, valeur qui représente une connexion quasi idéale et qui est difficilement atteignable avec
des IGBTSs entiers.

La mesure de l'inductance Lsw de commutation est réalisée par la mesure du dI/dt lors du
turn-on de 'IGBT. Les courbes de la figure montrent 'influence de deux cablages différents
sur les di/dt, les dV et sur la valeur de Lsw.

Commutation au turn—on d’une puce IGBT pour Vdc=1250V

Lsw=7nH
Lsw=6uH
2000 2000 T i ; ;
Tension collecteur-émetteur Ve (V)| | Tension collecteur-émetteur Vce (V)
1800 . 1800
Courant collecteur Ic (A) *10 Courant collecteur Ic (A) *10
1600 1 1600
1400 N 1 1400+
1200 12001
1000 1000}
800 800
600 600 [
400 400
200 200
0 - - * 0
0 0.5 1 1.5 2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
temps (s) x107° temps (s) x107°

@ (b)

Fi1G. 4.10 — Mesure de I'inductance de commutation du montage pour deux valeurs de Lsw : Cas
1 : Lswa7nF (a) et Cas 2 : Lswr6uH (b)

Durant cette phase de montée du courant collecteur, la tension aux bornes de 'GBT est
donnée par I’équation suivante :

0
Ver = Vpe — st% (4.6)

On en déduit alors I’expression de I'inductance de commutation :

dt
Lsw = AV x — (4.7)
dic

Avec AV =Vpe — Veg.
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La valeur des inductances de commutation peut varier de fagon significative suivant le cablage,
la longueur des fils utilisés et les boucles de courant réalisées. Ces différentes valeurs sont ensuite
résumées dans le tableau 3]

CAS1 | CAS2
4 (A/us) | 200 120
dv (V) 160 728
Lsw mH 6uH

TAB. 4.3 — Evolution des paramétres di/dt, dv et Lsw pour deux cablages de longueur différente

4.2.6.2 Les résistances de grille Ron et Roff

Les résistances Ron et Roff sont respectivement utilisées pour le turn-on et pour le turn-off.
Elles apportent un degré de liberté lorsque ’on veut optimiser les caractéristiques du turn-on et
du turn-off.

Les avantages de choisir une faible valeur de résistance sont que 'on augmente le di/dt, ce
qui réduit les pertes dans les IGBTs et on évite les conductions simultanées. Les conductions
simultanées impliquent que deux composants sur le méme bras de 'onduleur sont fermés et
causent ainsi un court-circuit. Les pertes par commutation sont réduites car une valeur faible de
résistance donne lieu a des commutations plus rapides des composants.

Le probléme lorsque les transitions sont trop rapides est que les transitoires en tensions ont un
niveau plus élevé et on augmente les interférences électromagnétiques. Une valeur plus élevée de
résistance de grille limite les transitoires en tension.

La figure montre U'influence de la résistance Rg,rs sur la tension commutée lors d’un
turn-off.

Influence de la valeur des résistances de grille sur les formes d'onde au turn—off

2000

:
Rg,,=75Q, Ry, =150Q

Rg,, = 1500, Ry, = 300Q

1500

1000 : *

\{CE

; ; . .
0 1 2 3 4 5 6 7
temps (s) x10°®

Fi1G. 4.11 — Comparaison des commutations au turn-off avec deux valeurs de Rg,rs différentes :
1502 et 30012

Les énergies calculées avec les deux couples de valeurs de résistances de grille sont résumées
dans le tableau 4

Résistance Rg,r¢(€2) | Energie turn-off (mJ)
150 59.7
300 75.1

TAB. 4.4 — Comparaison des énergies au turn-off suivant la valeur de la résistance de grille Rg, s

Plus la valeur de la résistance de grille est élevée et plus la pente de la montée en tension est
faible. Il y a donc augmentation des pertes par commutation.
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4.2.6.3 Influence du serrage de la pile sur les formes d’onde

Sur la pile de test de puce d’'IGBT, il n’existe pas de mesure de la pression de serrage. Ainsi,
il faut s’assurer que la pression soit suffisante afin d’obtenir des commutations correctes.
La figure[f.12] présente des courbes de commutation au turn-on de la puce IGBT pour trois serrages
différents de la pile.

Influence du serrage de la pile sur les formes d'onde lors d'une commutation au turn—on
de la puce IGBT ST1500GXH24
T T T
Serrage maximal
Serrage réduit |
Serrage minimal

2000

1800 -

1600 -

1400 - Tension Vce (V) Courant collecteur 1c*30 (A)

1200

1000

\ Surtension due au

800 manque de serrage

600

400

200

1 1 !
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9
temps (s) x10°

Fi1G. 4.12 — Influence du serrage de la pile sur les formes d’onde en courant et tension de la puce
IGBT

Moins la pile est serrée et plus les formes d’onde en tension et courant se déforment. Il est
alors possible d’endommager la puce car celle-ci voit une tension non nulle & ses bornes alors que
le courant est également non nul. La tension lors de la commutation au turn-on peut augmenter
de prés de 40%, ce qui peut entrainer la destruction de la puce.

La photo [L.13] présente un IGBT intact ainsi qu’un IGBT détruit lors d’un des essais avec une
pile trop peu serrée.

Grille

COoté émetteur Perforation

@ (b)

F1G. 4.13 — Photo d’un IGBT intact (a) et d’'un IGBT détruit lors d’une commutation (b)

4.2.7 Equations du circuit avec RC d’équilibrage

Nous pouvons analyser brievement le fonctionnement du circuit étudié en prenant en compte
le circuit RC d’équilibrage, comme illustré sur la figure On suppose un courant de charge
constant durant le processus complet de commutation.
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(000
LSN
Y ltotal
Yheet YiRC
Reaqilibrage
T |Vee 1
Voo — 9 Cequilibrage

I charge

F1G. 4.14 — Circuit de test avec RC

4.2.7.1 Commutations au turn-on avec RC d’équilibrage

Lorsque T est complétement fermé, le circuit d’équilibrage est chargé a sa valeur maximale.
Durant la phase de turn-on, le courant dans 'IGBT T (présenté sur la figure [4.14) augmente
aprés un certain delai lorsque le signal de grille passe a +15V.

On peut exprimer la relation entre le courant total (égal au courant de charge) et le courant
circulant dans 'IGBT et le circuit RC d’équilibrage par 1’équation [.8]

i1GBT(t) = itotal(t) — irC(t) (4.8)
Le courant dans le circuit RC d’équilibrage peut s’écrire sous la forme suivante :

dVCéquilibrage (t)
dt

iRC(t) - Céquilibrage (49)

Lorsque 'IGBT se ferme, la tension a ses bornes s’annule et le %f(t) devient négatif. Ainsi,
le courant irc qui était nul lorsque P'IGBT était ouvert devient négatif et augmente a la méme
vitesse que la tension. Le courant dans 'IGBT (équation voit donc un courant supérieur au
courant de charge car le courant circulant dans le RC d’équilibrage vient s’ajouter & ce dernier, il
présente donc plus de pertes que sans RC.

4.2.7.2 Commutations au turn off avec RC d’équilibrage

A t=0, on considére 'IGBT fermé et le condensateur complétement déchargé. Le courant de
charge passe a travers 'IGBT.

Si 'on considére le schéma électrique du banc de test (figure , a chaque fois que 'IGBT
sera allumé, le courant va le traverser et venir charger 'inductance. Lors de 'ouverture de 'IGBT,
le courant va se décharger en passant par la diode de roue libre.

Au turn-off, la tension Vce aux bornes de 'IGBT va passer d’une valeur égale & Vee,, & une
valeur égale a la tension du bus DC. Le courant dans le circuit RC, donné par 1’équation [.9] va
augmenter avec la méme vitesse que Vce. Ce courant passe d’une valeur nulle & une valeur positive
et va donc se soustraire au courant de charge suivant I’équation [£.8] Le courant dans 'IGBT est
donc inférieur au courant de charge, il présente donc moins de pertes que sans RC.

Lorsque I'IGBT est ouvert, le condensateur du circuit RC est chargé.
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4.2.8 Mesures effectuées sur le banc de test monocoup

Dans cette partie, nous allons comparer les mesures faites pour différentes conditions de fonc-
tionnement, c’est a dire :

1. A des températures de jonction différentes, c’est & dire & 25°C et 125°C, valeurs de référence
des données constructeur.

2. A différentes valeurs de bus continu.

3. Avec et sans RC d’équilibrage.

Les mesures vont étre effectuées lors des turn-on et turn-off sur 'PIGBT qui seront générés grace
a des pulses envoyées sur la grille du composant, comme le montre la figure f.15]

Pulse
A
] =B =B
0 — » t(us)
Vge 60 us, 30 us

A

+15V f—kl St
0 » t(us)
-15v |
Ic
A /
0 ’ > t(us)
Vce
A
L
0 > t(us)

FiG. 4.15 — Représentation idéalisée des signaux électriques du banc de test monocoup

Lors de la premiére pulse, il est possible de traiter les courbes pour le turn-off. Par contre,
au turn-on de la premiére pulse, le courant de charge n’est pas encore établi, c’est pourquoi une
deuxiéme pulse est générée. Le courant de charge a ainsi le temps d’atteindre sa valeur de référence,
le calcul des énergies au turn-on est alors possible. La largeur de la premiére pulse est variable et
dépend du courant de charge souhaité, de I'inductance de charge et de la tension commutée. On
peut en effet donner 'expression de la durée d'une pulse par I’équation .10}

LxI
At = 4.10
Vde ( )

Avec :

— At : durée de la pulse (s)

— L : inductance de charge (H)

— Videc : tension du bus continu (V)
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La figure [L.16] présente typiquement les signaux qui sont mesurés sur le banc de test monocoup.
Dans le cas de D’essai effectué sur la figure, un courant de charge de 100A est souhaité.

Commutation turn—on et turn-off de ''GBT ST1500GXH24 sans RC snubber

2500 T T
Tension collecteur—émetteur Vce (V)

Courant collecteur Ic*10 (A)
2000 B

1500

1000

500

temps (s) x10™
S 20 : :
@ 0 : ﬁ
o
> -20 . -
0 1 2 3
temps (s) x 107

FiaG. 4.16 — Evolution des grandeurs mesurées sur le banc de test monocoup sans le RC d’équilibrage
pour une tension de bus de 1500V

4.2.9 Etude du circuit lors de commutations au turn-on

La figure présente les grandeurs Vce et Ic lors du turn-on de la puce pour une tension
commutée de 1250V et 2500V et ce, avec et sans circuit RC d’équilibrage.

Vdc=1250V sans RC snubber a 125°C
T T

Vdc=2500V sans RC snubber a 125°C
3000 T T T T T T T 3000 T T T T T T

2500 1 2500 ke
2000} -+ : : 1 2000
1500} 1 1500

1000 - 1 1000

500 -

0.2 0.4 0.6 0.8 1

12 14 16 18 2 0.2 0.4 0.6 0.8 1 12 14 16 18 2
temps (s) (a)

x10° temps () (b) x10°

— Tension collecteur-émetteur Vce (V)
—— Courant collecteur Ic *10 (A)

Vdc=1250V avec RC snubber a 125°C

2000 Vt‘lc=250(‘)v avec‘ RC snu‘bber a ‘125 C ‘

3000

2500 - q 2500 s

2000 - b 2000

1500 - b 1500

1000 - 1000

500 - 500

02 04 06 08 1 12 14 16 18 2 O "oz o o8 1 12 14 16 18 2
temps (s) (c) x107° temps (s) (d)

FiG. 4.17 — Evolution des grandeurs Vce et Ic avec une tension de commutation de 1250V et 2500V
sans circuit RC d’équilibrage (a) et (b) et avec circuit RC d’équilibrage (c) et (d)

La figure présente les courants de commutation au turn-on de la puce avec un circuit RC
d’équilibrage & ses bornes. Le courant commuté est faible, ce qui résulte en un courant dans le
circuit RC d’équilibrage de faible valeur.

Le courant circulant dans le circuit RC d’équilibrage est plus important lorsque la tension du
bus est de 2500V, comme le montre 1’équation page [149
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Vdc=1250V a 125°C avec snubber RC
3000 :

3000

2500

2000

b 2500

q 2000

1500 0; 1

1000

2 1500

b 1000

500

7 500

0.8 1 1.2 14

Vdc=2500V a 125°C avec snubber RC

X

10

w

Y

i

temps (s) (a)

-60 o
/ 1
X“‘_-_--u
06 08 1 12 14 16

temps (s) l (b)

18

x107°

Tension collecteur-émetteur Vce (V)|
Courant charge IIOad x 10 (A)

Courant snubber Irc x 10 (A)
Courant collecteur Ic x 10 (A)

Fi1G. 4.18 — Grandeurs de 'l GBT avec un circuit RC d’équilibrage pour une tension de commutation
de 1250V (a) et de 2500V (b) a 125°C

La figure [I-I9] présente les énergies au turn-on des puces IGBTs en fonction du courant collec-
teur. Les mesures sont toutes effectuées a 125°C. Les résultats comparés sont avec et sans circuit
RC pour un bus DC de 1250V et 2500V.

Energie de la puce IGBT (Avec et sans RC snubber: R=45 Ohm, C=11nF) pour Vdc=1250V et 2500V a 125°C

15+
— @ — 1250V avec snubber 125°C 9
7
@ — 1250V sans snhubber 125°C 7
— ¥ — 2500V avec snubber 125°C 7 i’
© — 2500V sans snubber 125°C e
’ z
1+ 7/
7
4
d/
z v
c P
LI? 7
- Yo &
% o
05 e P
% e
~
_-% _ T
w= PR -
_ =07 —
% g e —n
@
0 L L L L L J
20 40 60 80 100 120 140

Courant collecteur (A)

F1G. 4.19 — Comparaison des énergies avec et sans circuit RC pour Vdc=1250V et 2500V & 125°C
au turn-on de 'IGBT

L’énergie au turn-on est légérement différente (inférieure) lorsqu’il n’y a pas de circuit RC
plutot qu’avec présence de ce dernier.

Afin de quantifier s’il existe un gain & commuter a mi-tension, la figure présente le rapport
des énergies en commutant & 2500V et 1250V et ce, avec et sans circuit RC d’équilibrage.

Le rapport des énergies est 1égérement supérieur a 2, ce qui signifie que les pertes au turn-on
sont légérement inférieures lorsque ’on commute & mi-tension. Ce rapport est également inférieur
a 2 lorsque 'on travaille sans RC d’équilibrage.
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Rapport des énergies de la puce IGBT (Avec et sans RC snubber: R=45 Ohm, C=11nF)
pour Vdc=1250V et 2500V a 125°C

—o— E2500V/1250V avec snubber 125°C
sans snubber 125°C

o E2500V/1250V

0 I I I I I |
20 40 60 80 100 120 140

Courant collecteur (A)

FiaG. 4.20 — Comparaison du rapport des énergies au turn-on a 2500V et 1250V avec et sans circuit
RC d’équilibrage a 125°C Lonseov.

Eoniasov

La figure présente le rapport des énergies au turn-on avec et sans circuit RC d’équilibrage
pour une tension de commutation donnée.

Rapport des énergies de la puce IGBT (Avec et sans RC snubber: R=45 Ohm, C=11nF)
pour Vdc=1250V et 2500V a 125°C

2 —

1.8 —0— Eavec RC/sans RC 1250V 125°C
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40 60 80 100 120 140
Courant collecteur (A)

e
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FiG. 4.21 — Comparaison du rapport des énergies au turn-on avec et sans circuit RC d’équilibrage
a 1250V et 2500V avec et sans circuit RC a 125°C %

Au turn-on, on remarque que le rapport d’énergies entre des commutations avec et sans circuit
RC pour une tension de bus donné, est supérieur a 1. Cela montre que les pertes au turn-on sont
plus élevées avec circuit RC que sans circuit RC.

CONCLUSION :
L’étude des commutations au turn-on a montré que les énergies dans le composant sont
légérement supérieures avec cirucit RC que sans circuit RC (5% en moyenne). Cette
différence entre énergie avec RC et sans RC est d’autant plus importante que la tension
commutée est grande.
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4.2.10 Etude du circuit lors de commutations au turn-off

La figure [£:22] présente les grandeurs Vce et Ic lors du turn-off de la puce pour une tension
commutée de 1250V et 2500V et ce, avec et sans circuit RC d’équilibrage.

3000
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1000

5000

Vdc=1250V & 125°C sans snubber RC
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temps (s)  (a)

2

x10°

Vdc=2500V & 125°C sans snubber RC
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FiG. 4.22 — Evolution des grandeurs Vce et Ic avec une tension de commutation de 1250V et 2500V
sans circuit RC (a) et (b) et sans circuit RC (c) et (d)

A faible courant, I'influence du circuit d’équilibrage RC est proportionnellement plus impor-
tante qu’a fort courant.

La figure présente les courants de commutation au turn-off de la puce avec un circuit RC
a ses bornes avec un courant commuté de 56A.

Vdc=1250V a 125°C avec snubber RC

Vdc=2500V a 125°C avec snubber RC

3500 T T 3500 T T T
200
3000 3000 1
2500 100 2500 *
2000 2000 1
0,
1500 10us 20us 1500 ]
1000 1000 1
500 500 1
0 . : Y 4 0

0.5 1 1.5 0.5 1 15 2
temps (s) () « 10 temps (s) (b) ©10°

Tension collecteur-émetteur Vce (V)
Courant charge lload *10 (A)
Courant snubber Irc *10 (A)

Courant collecteur Ic *10 (A)

F1a. 4.23 — Grandeurs de la puce avec un circuit RC pour un tension de 1250V (a) et de 2500V
(b) & une température de jonction de 125°C

La figure présente les évolutions de Vce et de Ic dans la puce IGBT pour une tension Vdc
de 2500V avec et sans circuit RC.
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Les mesures ont été effectuées pour des courants collecteur de 56A et de 110A sans circuit RC
(a) et avec circuit RC (b).

Vce, Ic (x10) de la puce IGBT (Sans RC snubber) Vce, Ic (x10) de la puce IGBT (Avec RC snubber)
pour Vdc=2500V a 20°C et 125°C pour Ic=56A et 135A pour Vdc=2500V a 20°C et 125°C pour Ic=56A et 135A
35001 3500
3000+ 3000
2500 2500
2000 2000
_ Effet du RC snubber -
1500 d 1500
1000 1000 T
» Mesures a125°C ;
500 Mesures a 20°C 500
0 T—— . s AT sl s a i bl b e 0 Y VAT YY)
0 0.5 1 15 2 0 0.5 1 15 2
Temps (s) 5 Temps (s) -5

x 10

FiGg. 4.24 — Evolution de Vce et Ic dans la puce IGBT pour une tension de bus de 2500V sans
circuit RC (a) et avec circuit RC (b)

Sur la figure (b), nous voyons l'effet positif du circuit RC d’équilibrage qui permet une
commutation au turn-off avec un courant plus faible.
Il est possible de constater I'influence de la température sur la durée de la queue de courant. En
effet, & chaud, elle dure plus longtemps qu’a froid.

L’évolution du courant de queue ne varie pas beaucoup avec le courant commuté mais plutot
avec la température. Pour une tension de commutation de 1250V (qui n’est pas représenté pour
des raison de lisibilité), le méme constat est effectué mais le phénomeéne est moins net qu’a 2500V.

CONCLUSION :
L’observation des commutations au turn-off avec et sans circuit RC & chaud et a froid
montre que le RC diminue les pertes par commutation car il dérive une partie du courant
dans le circuit RC.
De plus, il est possible de noter que plus la température de jonction est élevée et plus le
courant met de temps a s’annuler, ce qui, 1a encore, augmente les pertes.

Le graphe [£.25] présente les énergies au turn-off avec et sans circuit RC d’équilibrage pour une
tension de bus de 1250V et 2500V a 20°C et 125°C. On remarque que ’énergie au turn-off sans
circuit RC est supérieure & I’énergie au turn-off avec RC. De méme, ’énergie augmente avec la
température.
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Energie au turn—off de la puce IGBT (Avec et sans RC snubber: R=45 Ohm, C=11nF)
pour Vdc=1250V et 2500V a 20°C et 125°C
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Fia. 4.25 — Comparaison des énergies avec et sans circuit RC d’équilibrage pour Vdc=1250V et
2500V a 20°C et 125°C

Il est possible de représenter les grandeurs Vce et Ic de fagon & les comparer a ’aire de sécurité
(ou SOA) théorique du composant. La figure m présente les évolutions du courant collecteur Ic
en fonction de la tension Vce de la puce IGBT obtenues pour un bus DC de 1250V (a) et 2500V (b).
Les courbes sont tracées a 20°C et & 125°C avec et sans circuit RC. La SOA d’un composant IGBT
de type ST1500GXH24 monte jusqu’a 3000A pour 30 composants. Pour une puce, les valeurs du
courant sont divisées par 30, soit 100A, comme l'indique la figure [{.26]

Courant collecteur (A)
B e
(=2} o] o N
o o o o
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N
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SOA de la puce IGBT (Avec et sans circuit RC: R=45 Ohm, C=11nF)
pour Vdc=1250V & 20°C et 125°C pour I=56A et 135A

‘‘‘‘‘ 1250V sans snubber 125°C
. ' 1250V sans snubber 20°C
1250V avec snubber 20°C
= 1250V avec snubber 125°C
= = = Limite SOA

.
1
L]
1

0
[¢]

F1G. 4.26 — Comparaison des SOA obtenues avec un bus DC a 1250V (a) et 2500V (b) pour des
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courants de charge de 30 et 135A & 20°C et 125°C avec et sans circuit RC
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La figure [L.27] présente le rapport des énergies pour un courant donné entre le fonctionnement
a 2500V et 1250V & 20°C et 125°C (ces résultats d’essais sont relatifs a la figure [4.25)).

Rapport des énergies de la puce IGBT (Avec RC snubber: R=45 Ohm, C=11nF)
pour Vdc=1250V et 2500V a 20°C et 125°C

—0— E . 01250y @VEC SNUbber 20°C
351 — @ — Ejx0v/1250v SANS snubber 20°C
3 3 —@— E50y/1050v 2VEC SNUbber 125°C
é’ — @ — Egq0y/1050y SaNS snubber 125°C
= 251
o
w
- 2+
>
8
o 15
=
[}
w 1-
05~
0 I | I | I ]
20 40 60 80 100 120 140

Cour ant col | ecteur (A)

B . , . . : Eof fasoov
FiG. 4.27 — Comparaison des rapports des énergies avec et sans circuit RC Froy

On remarque que le rapport des énergies est environ égal & 2, ce qui signifie que le gain &
travailler & mi-tension n’est pas visible pour les tensions mises en jeu.

La figure présente le rapport des énergies au turn-off pour un courant donnée entre le
fonctionnement avec et sans circuit RC & 1250V et 2500V pour des températures de 20°C et 125°C.

Rapport des énergies de la puce IGBT (Avec et sans RC snubber: R=45 Ohm, C=11nF)
pour Vdc=1250V et 2500V a 20°C et 125°C
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FiG. 4.28 — Comparaison des rapports des énergies avec et sans circuit RC %

Le rapport des énergies varie autour de valeurs légérement supérieures a 1, ce qui montre que
le circuit RC d’équilibrage ne diminue que trés peu les pertes. Son role consiste, comme son nom
I'indique, & équilibrer les tensions lors de la mise en série d’'TGBTs.

4.2.11 Evolution de la queue de courant en fonction de la tension commutée

La figure présente la comparaison de 1’évolution de la durée de la queue de courant en
fonction de la tension commutée dans une configuration ot aucun circuit RC n’est connecté.

Les temps t1 a t4 indiquent les instants ou les courants commutés aux tensions allant respec-
tivement de 3000V & 1500V s’annulent. Il est possible de remarquer que la durée de la queue de
courant diminue lorsque la tension commutée augmente.
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Evolution de la durée du courant de queue en fonction de la tension commutée
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FiG. 4.29 — Evolution de la durée de la queue de courant en fonction de la tension commutée pour
une configuration sans circuit RC sur la puce IGBT a 20°C pour un courant commuté de 50A (le

courant collecteur est multiplié par 10 sur la figure)

4.2.12 Comparaisons au turn-off et turn-on

La figure [£.30] présente les énergies au turn-on et au turn-off ainsi que les pertes totales
Eon+FEoff, pour une tension de bus de 1250V et 2500V, avec et sans circuit RC. Elle détaille
également les pertes dans le circuit RC & 125°C pour une tension de bus de 1250V (a) et 2500V

(b).

Energie de la puce IGBT (Avec et sans RC snubber: R=45 Ohm, C=11nF)
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F1G. 4.30 — Comparaison des énergies avec et sans circuit RC pour Vdc=1250V et 2500V & 125°C

pour un courant de charge de 56A
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On remarque que les pertes totales sont supérieures avec RC plutot que sans RC.
Les pertes a 2500V sont égales a 2.2 fois les pertes & 1250V.

CONCLUSION :
L’énergie de commutation au turn-off est inférieure lorsqu’il y a présence d’un circuit
RC aux bornes de 'IGBT. Cependant, au turn-on, les pertes dans le composant sont
inférieures lorsqu’il n’y a pas de circuit RC & ses bornes.
Ainsi, ’énergie totale de commutation est quasiment égale avec et sans RC.

4.2.13 Comparaison entre une commutation de puce et A’IGBT
4.2.13.1 Commutation sans circuit RC d’équilibrage

La figure présente la comparaison d’une commutation au turn-off entre une puce d’IGBT
et un IGBT entier. Pour cela, les mémes conditions de fonctionnement ont été réunies pour les deux
composants. Le courant collecteur de la puce a été multiplié par 30 sur la figure afin de montrer
I’homothétie des résultats. Il n’y a pas de circuit RC sur les circuits de commutation. L’inductance
de commutation est de 190nH sur le circuit de 'IGBT et est égale & 6uH sur le circuit de test de
la puce.

Turn-on puce et IGBT ST1500GXH24 sans snubber Turn—off puce et IGBT ST1500GXH24 sans snubber

3500 3500
3000} 1 3000}
2500 2500
2000 2000
Ic
1500 1500 |
I
1000 [ 1000 [
500 500}
0 ( b ! ; ; ; ; :
0 0.5 1 1.5 2 25 3 35 4
temps (s) (a) x10° temps (s)  (b) %10

Grandeurs de I''GBT
Grandeurs de la puce (avec Ic*30)

F1G. 4.31 — Comparaison des commutations au turn-on (a) et au turn-off (b) sans aucun circuit
RC d’un IGBT entier de type ST1500GXH24 ainsi que d’une puce de cette IGBT

Les courbes obtenues sur un IGBT entier et sur une puce sont trés proches, ce qui permet de
conclure que les résultats sont homothétiques.

4.2.13.2 Commutation avec circuit RC d’équilibrage

L’étude du comportement d’une puce d’IGBT n’est vraiment homothétique que sans le circuit
RC d’équilibrage, compte-tenu de la figure .31} Lorsque l'on ajoute un circuit RC aux bornes de
la puce, le banc de test monocoup ne peut pas reproduire les commutations effectuées sur un bras
NPP.
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4.2.14 Conclusion

Cette partie concernant le test d’'un puce d’IGBT a permis de noter plusieurs points concernant
I'influence de paramétres tels que la température, la présence de circuit RC ou non, la tension de
commutation. Les différentes conclusions déduites des courbes sont résumeées dans le tableau

Parameétres

TURN-ON

TURN-OFF

Influence de la
température

Les pertes sont plus élevées a forte
température plutot qu’a basse
température.

Le courant dans le RC diminue,
donc les pertes dans 'TGBT
augmentent.

La trainée en courant dure plus
longtemps.

Influence de la
tension
commutée

Le di/dt du courant collecteur est
plus faible & mi-tension.

Le trainage en courant dure
d’autant plus longtemps que la
tension commutée est faible.

Influence du
circuit RC

Les pertes dans 'IGBT sont plus
élevées avec un RC

Les pertes dans 'IGBT sont plus
faibles avec un RC.

TaB. 4.5 — Comparaison de l'influence de différents paramétres durant le turn-on et le turn-off

Les pertes mesurées sur le prototype MV7306 NPP étaient plus faibles que celles données
par les spécification du constructeur. La différence pouvait provenir de plusieurs sources comme
la valeur de l'inductance de commutation, la température de jonction, mais aussi la tension
commmutée et la présence de circuit RC sur les IGBTs verticaux.

Cependant, la partie consacrée a 1’étude du comportement des puces selon différents para-
meétres a montré qu’en commutant & mi-tension, il n’y a pas un gain supérieur ou égal a deux
par rapport a la pleine tension. En effet, bien que I'effet du RC soit bénéfique pour les pertes au
turn-off, la queue de courant dure plus longtemps a mi-tension qu’a pleine tension. Ainsi, il n’est
pas possible de tirer une conclusion sur le gain & commuter & mi-tension.

L’étude des énergies a montré que le gain obtenu lors du turn-off au niveau des pertes est
compensé par des pertes supplémentaires au turn-on, ce qui résulte en une énergie totale dans
PIGBT avec circuit RC équivalente & une énergie totale dans le composant sans RC.

Il serait maintenant intéressant de comprendre d’ou vient le gain observé sur le prototype
car on voit qu’il ne vient pas directement des paramétres pré-cités mais stirement du schéma de
commutation. L’idée serait de modéliser dans I’essai monocoup le circuit réel de commutation de
chaque composant de la pile MV7306 NPP.

Ainsi, la seconde partie de ce chapitre va se consacrer a la recherche des circuits équivalents de
commutation des composants du bras MV7306 NPP grace a des monocoups sur des IGBTs entiers.
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4.3 Etude sur un IGBT entier

Les essais sur le prototype MV7306 NPP ont montré que les énergies lors des turn-on et
turn-off sont inférieures aux énergies données par les spécifications du constructeur.

Nous avons pu voir 'influence des différents paramétres tels que la température, la valeur de
I'inductance de commutation sur la forme d’onde de la tension collecteur-émetteur et du courant
collecteur lors des essais monocoup sur une puce d’IGBT. Maintenant, une étude de commutations
monocoup sur un IGBT entier va étre effectuée pour voir d’'une part si les commutations sur
une puce et sur un IGBT sont bien homothétiques et d’autre part si les énergies lors d’essais
monocoups sur un IGBT entier sont semblables & celles déterminées sur le prototype MV7306 NPP.

Ceci permettra d’effectuer certains essais sur le banc de test monocoup plutot que sur le proto-
type NPP et de comprendre pourquoi les énergies obtenues sur le prototype NPP sont inférieures
a celles attendues (données par les spécifications du constructeur).

4.3.1 Le banc de test monocoup sur IGBT entier

Le banc de test monocoup, présenté sur la figure [.32] suivante, a été mis en place afin de
tester des IGBTs et diodes dans des configurations multiples. En effet, de nombreux paramétres
influencant le comportement des composants semi-conducteurs sont modulables.

IGBTs

@

F1G. 4.32 — Banc de test monocoup d’IGBT entier (a) avec la connexion possible d’un circuit RC

(b)

Ainsi, il est possible de faire varier 'inductance de commutation (typiquement de 120nH a
360nH) car la pile est fixée sur un support permettant de s’écarter plus ou moins des condensateurs
de clamp. La valeur de l'inductance de commutation varie alors en fonction de ’écartement de la
pile.

De plus, les IGBTs et diodes sont placés entre des boites & eau dont la température est ajustée

grace & des cartouches chauffantes. On peut ainsi faire des essais & des températures variant de
20°C & plus de 125°C.
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Des circuits RC, placés sur des radiateurs, sont disponibles sur le banc et peuvent étre
positionnés plus ou moins loin de la pile. Il faut prendre soin lors du céblage du circuit RC de ne
pas introduire d’inductance parasite. Il faut donc faire en sorte de placer le circuit RC au plus prés
de I'IGBT et que la longueur des fils entre le Reguitibrage €t V'IGBT ainsi qu’entre le Ceguitibrage €t
PIGBT soit égale.

On évitera ainsi des résonances non désirées et des pertes supplémentaires dans le composant.

La pile peut contenir au maximum 10 composants semi-conducteurs, ce qui permet d’envisager
de nombreux tests et effectuer de la mise en série de composants.

Contrairement au banc de test monocoup de puce d’IGBT5, ici la pression de la pile est contro-
lée. La valeur de la tension du bus continu est réglable de 0V a 5000V.

4.3.2 Les premiéres mesures monocoup

Dans un premier temps, des essais monocoup ont été effectués en respectant la configuration
de la figure .33] La diode de roue libre est assurée par la diode interne de 'IGBT auquel la
charge est connectée. Une tension Vg égale & -15V est en effet appliquée en permanence sur ce
dernier afin d’assurer qu’il reste bien ouvert et que seule la diode D conduise.

Ic '/’ IRc \\‘
I I
Rs } Reéquilibrage !
T [Vee Canits 1
Vee — +15V ! I9 \\I 7e?q|.illlibr7a%e//

-15v oi'e ' charge

Fia. 4.33 — Configuration initiale des essais monocoup sur 'IGBT ST1500GXH24 (Réquilibrage =
1.56€2, Céquilibrage = 0.33uF )

Une batterie de mesures a été effectuée pour observer l'influence des paramétres tels que la
présence ou non de circuit RC, I'influence de la tension de commutation et 'influence du circuit
RC.

4.3.2.1 Comparaison des commutations au turn-off avec et sans RC

La figure présente la comparaison des formes d’onde Vce-Ic au turn-off pour une tension
de bus de 1250V et 2500V avec et sans circuit RC.

Pour les deux valeurs de tension de commutation, il est évident que l'effet du circuit RC
est bénéfique au niveau des pertes. Les puissances de commutation au turn-off calculées sont plus
faibles lorsqu’il y a un circuit RC d’équilibrage. Le gain apporté par le circuit RC est plus important
lorsque la tension de commutation est de 2500V.
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Commutation au turn off de 'l GBT ST 1500GXH24 avec et sanscircuit RC sur I'lGBT

Commutation turn—off avec un bus a 1250V avec et sans RC Commutation turn—off avec un bus a 2500V avec et sans RC
4000 T T T T : T : : 4000 T T T : T T : :
3500 : : : : 4 3500
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2500 4 2500
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500 500
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g ]
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temps (s)  (b) $10°° temps (s)  (d) X107

FiG. 4.34 — Comparaison des commutations au turn-off de 'IGBT ST1500GXH24 avec et sans RC
pour un bus & 1250V (a) et 2500V (b) ainsi que les puissances associées (c) et (d) a 125°C

Lors des commutations a 1250V avec circuit RC, la queue de courant dure plus longtemps que
sans RC, comme on peut le constater sur la figure [£.35]

Commutation au turn—off de 'lGBT ST1500GXH24 avec et sans circuit RC sur I'lGBT:
détail pour un courant de commutation de 1700A

Commutation au turn-off & 1250V avec et sans RC Commutation au turn—off a 2500V avec et sans RC
4000 4000 B :
3500 3500
3000 3000
2500 2500
2000 - 2000
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500 500
0 = == 0 = ==
0 0.2 0.4 06~ = =08 -~ 1 0 0.2 0.4 06 = = -0B 1
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FiG. 4.35 — Comparaison des commutations au turn-off de 'IGBT ST1500GXH24 avec et sans RC
pour un bus a 1250V (a) et 2500V (b) ainsi que les puissances associées (c) et (d), détail pour un
courant commuté de 1700A sur la queue de courant

A 2500V par contre, la queue de courant disparait plus rapidement qu’a 1250V.

4.3.2.2 Comparaison des commutations au turn-on avec et sans RC

La figure présente la comparaison des formes d’onde Vce-Ic au turn-on pour une tension
de bus de 1250V et 2500V avec et sans circuit RC d’équilibrage.
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Commutation au turn—on de I'lGBT ST1500GXH24 avec et sans RC sur I'lGBT

Commutation turn—on avec un bus a 1250V avec et sans RC Commutation turn-on avec un bus & 2500V avec et sans RC
4000 4000 T T T T T T T

3500 B 3500
3000 3000
2500 2500
2000 2000
1500 1500
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500

4 5
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6000 6000
4000 4000
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Fi1G. 4.36 — Comparaison des commutations au turn-on de 'IGBT ST1500GXH24 avec et sans RC
pour un bus & 1250V (a) et 2500V (b) ainsi que les puissances associées (c) et (d)

Bien que les tensions Vce au turn-on soient quasiment identiques avec et sans circuit RC
d’équilibrage, le courant est légérement plus important avec le circuit RC.

4.3.2.3 Bilan des premiéres mesures monocoup

La figure [f-37 présente la comparaison des rapports des énergies de commutation obtenues avec

un bus DC de 2500V et 1250V. Les rapports Len2s00v o Loff2s00v )i sts daterminés pour des
Eoni250v Eofr1250v

commutations avec et sans circuit RC.

Rapport des énergies de commutation au turn-on et au turn-off avec et sans RC 2500V/1250V
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Fi1G. 4.37 — Comparaison des rapport entre les énergies de commutation obtenues a 2500V et 1250V
pour des turn-on et turn-off avec et sans RC
Trois courbes sur les quatre possédent des rapports d’énergie £nergie2500V. o narieurs a deux
q p pp g FEnergiel250V P )
ce qui montre le gain de commuter & mi-tension. Cependant, dans le cas de la commutation au
turn-off avec circuit RC, le rapport des énergies est inférieur & 2. Ceci est du a la queue de courant
qui met du temps a s’annuler & 1250V.
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4.3.2.4 Comparaison des commutations au turn-off avec les mesures effectuées
sur le prototype MV7306 NPP

A présent, il est intéressant de comparer les commutations d’'un IGBT possédant un circuit RC
a ses bornes avec les mesures prises sur le prototype MV7306 NPP afin de constater les possibles

différences.

Les caractéristiques de chaque banc de test est résumé dans le tableau

Prototype MV7306 NPP | Banc de test monocoup
Tension commutée (V) 1250 1250
Inductance de commutation (nH) 191 180
Température de jonction (°C) 80 125

TAB. 4.6 — Définition des paramétres du banc de test monocoup ainsi que du prototype

La figure [L.38] présente la comparaison des formes d’onde Vce-Ic au turn-off obtenues lors des
essais sur le prototype MV7306 NPP et pour des essais monocoup a 125°C en placant un circuit

RC aux bornes de I'lGBT.

Comparaison des commutations au turn—off de ''GBT ST1500GXH24 avec un bus a 1250V:
Cas d'un essais monocoup avec RC sur I'lGBT et du prototype MV7306 NPP
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FiG. 4.38 — Comparaison des commutations au turn-off de 'IGBT ST1500GXH24 pour un bus a
1250V (a) ainsi que la puissance associée (b) dans le cas d’essais monocoups avec RC sur 'IGBT
a 125°C et dans le cas du prototype MV7306 NPP

Les courbes de commutation obtenues sur le banc de test monocoup différent des courbes
obtenues sur le prototype MV7306 NPP et ce, pour les deux valeurs de courant de commutation
étudiées. Le dV/dt de la tension Vce est identique pour les deux bancs de tests, mais la surtension
est plus importante sur le banc de tests monocoup. Le courant commuté dans le prototype NPP est
bien plus faible que dans le cas du banc de tests monocoup. En effet, sur le prototype, le courant
dévié est plus important que sur le banc de tests monocoup, ce qui est favorable aux IGBTs du

prototype.

Les pertes dans le prototype sont ainsi plus faibles que sur le banc de test monocoup.
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4.3.2.5 Comparaison des commutations au turn-on avec les mesures effectuées
sur le prototype MV7306 NPP

La figure [.39] présente la comparaison des formes d’onde Vce-Ic au turn-on obtenues lors des
essais sur le prototype MV7306 NPP et pour des essais monocoup & 125°C en placant un circuit
RC aux bornes de 'IGBT.

Comparaison des commutations au turn—-on de I'lGBT ST1500GXH24 avec un bus & 1250V:
Cas d'un essai monocoup avec RC sur I'lGBT et du prototype MV7306 NPP
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FiG. 4.39 — Comparaison des commutations au turn-on de 'IGBT ST1500GXH24 pour un bus a
1250V (a) ainsi que la puissance associée (b) dans le cas d’essais monocoups avec RC sur 'IGBT
a 125°C et dans le cas du prototype MV7306 NPP

CONCLUSION : Les premiéres comparaisons faites entre les commutations au turn-on
et au turn-off des bancs de test monocoup et du prototype MV7306 NPP montrent qu’il
y a une différence significative dans les formes d’onde. Les circuits de commutation sont
donc différents, ce qui confirme les conclusions faites lors de 1’étude réalisée sur un puce
d’IGBT.

Afin de comparer les pertes entre les essais monocoups et les résultats expérimentaux
sur le prototype, il est donc important de définir le circuit de commutation équivalent de
chaque composant du bras NPP.
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4.3.3 Etude des circuits de commutation du bras NPP : schémas équivalents de
commutation

4.3.3.1 Commutation de 'IGBT T2+ au turn-on et au turn-off

Le composant T2+ commute lorsque I’on passe d’une configuration ot ’on obtient une tension
simple Va0 en sortie de 'onduleur égale & +Vdc/2 a une configuration ot ’on obtient une tension
nulle comme le montre la figure [£.40}

Lsw
} t Requilibrage Law
o[ Toy |Vee

Ceéuili Ic |
Ig \ équilibrage RC
1 e ] ¥ Reqilibrage
—_ +VDC/2 T e T2+ [Vee
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e Irc Cequilibrage
Requilibrage el |
Céqul librage

' charge — +Vpc2
T DC —
<I:> i q
I9

Requilibrage

Réqul librage

Ceqilibrage

I charge

-15V o[ To Tv
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——Y A ™.
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) De 2Requilibrage
J15V e To. |Vee Réquiirage = Cequilibrage

T Ceqilibrage 2

@ (b)

F1G. 4.40 — Schéma de 'onduleur NPP avec mise en évidence des composants qui commutent (a)
et schéma équivalent de commutation de T2+ (b)

Ainsi, le courant, lorsqu’il est positif, va passer par les IGBTs T2+ puis T1+ lorsque la tension
Va0 attendue est de +Vdc/2. Ensuite, le courant va passer par 'IGBT TC+ puis par la diode
DC- pour obtenir une tension Va0 de 0V. Durant ces configurations de fonctionnement, les IGBTs
TC-, T2- et T1- sont toujours ouverts.

Le schéma équivalent lors des commutations au turn-on et au turn-off de 'IGBT T2+ est
donné par la figure (b). Les IGBTs T2+ et T1+ possédent un circuit RC d’équilibrage a leurs
bornes et commutent chacun le quart de la tension du bus. Les IGBTs T2- et T1- sont ouverts,
donc leur circuit RC d’équilibrage se retrouvent en paralléle avec les interrupteurs horizontaux a
I’échelle de la commutation, c’est a dire en paralléle sur la diode DC-. La mise en série des deux
circuits RC donne un RC équivalent de valeur : 2Rsguilibrage €t W Le condensateur de la
demi-tension négative du bus continu est en série avec les circuits RC d’équilibage. Cependant, sa
valeur étant tres supérieure a celle des condensateurs Ceguitibrage, €lle peut donc étre négligée.

Ici, 'inductance de commutation est égale & celle d’une phase compléte du convertisseur. Lors
du calcul de celle-ci, il faut prendre en compte la somme des chutes de tension Vce sur les IGBTs
T2+ et T1+.

Remarque : Une résistance de 22k() est placée en paralléle avec chaque condensateur
Céquilibrage- Pour des raisons de visibilité et vu qu’elle n’a pas d’effets lors des commutations, cette

derniére n’a pas été représentée sur les schémas.

Le schéma de la figure m (b) est également équivalent au circuit représenté sur la figure m
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qui ne posséde qu'un IGBT, représentant T2-+. La tension du bus passe alors & 1250V soit le quart
de la tension du bus continu.

Ic Irc

I o I Requilibrage
2+{ Vee
jp— +VDC/4 Ig| T Céqullib(age

! charge

De- 2Réquihhrage

ot

FiG. 4.41 — Deuxiéme version du schéma équivalent de commutation de 'IGBT T2+

L’inductance de commutation du circuit équivalent est égale a la moitié de 'inductance de
commutation présente dans le circuit complet NPP représenté sur la figure (a). En effet,
lorsqu’on calcule I'inductance de commutation sur une phase du convertisseur NPP, on doit prendre
en compte la somme des variations de tension sur les IGBTs T2+ et T1+ ou, tout simplement
prendre 2 x AV ce de T2+, comme le montre la figure .42} car les tensions collecteur-émetteur de
ces deux composants sont équilibrées.

Turn-on des IGBTs T2+ et T1+J Turn-ondel'lGBT TC+ )

(@ (b)

Fi1G. 4.42 — Mise en évidence de la variation de tension collecteur-émetteur Vce lors d’un turn-on
des IGBTs T1+ et T2+ du bras NPP (a) et de 'IGBT TC+ (b)

Par contre, concernant 'IGBT TC+, I'inductance de commutation est calculée en fonction de
la tension Vce de ce dernier uniquement. La chute de tension dans la diode DC- associée est a
prendre en compte.

Le schéma de commutation des IGBTs verticaux T2+ et T1+ (ainsi que T2- et T1-) est
identique pour une commutation au turn-on et au turn-off.
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La figure f.43| présente des commutations au turn-on de 'IGBT T2+ obtenues sur le prototype
MV7306 NPP ainsi que sur le circuit équivalent du banc de test monocoup.

Tension émetteur—collecteur Vce et courant collecteur Ic de I''GBT T2+ en fonction du temps pour un turn-on de I'NGBT ST1500GXH24
dans la configuration: 2 IGBTs en série avec un RC snubber & leurs bornes et une diode avec un snubber 2R et C/2

Commutation au turn-on de I'NGBT T2+ du prototype MV7306 NPP
Monocoup 2 IGBTSs série RC et diode 2R et C/2

3000 3000 3000
2500 1 2500 2500
Ic (A) = 1650A
2000 4 2000 2000
1500 15007 1500 vee (v
Ic (A) = 950A gty
1000 1000 1000
Ic (A) = 450A
500 500 500
0 0 [ - pmm
0 0.2 0.4 06 08 1 0 0.2 04 0.6 0.8 1 o 0.2 0.4 06 08 1
Vee (V) temps (s) x10°° temps (s) x10° temps (s) x107°
3000 3000 3000
2 2000 2 2000 Z 2000
8 8 8
g e 2
a I <
% 1000 /\\ 2 1000 % 1000
S S S
o o 'S
0 0 s 0
0 0.2 0.4 06 0.8 1 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
temps (s) x107° temps (s) x107° temps (s) X107

F1G. 4.43 — Comparaison des tensions collecteur-émetteur Vce et des courants collecteur Ic obtenus
lors de turn-on du composant T2+ du prototype MV7306 NPP et du banc de test monocoup

Les formes d’onde en tension et courant sont similaires lors du turn-on entre les résultats
obtenus sur le prototype MV7306 NPP et sur le banc de test monocoup. Les puissances dissipées
par les IGBTs lors des commutations au turn-on sont également similaires au vu de la figure
Les énergies de commutation au turn-on de 'IGBT testé sur le banc monocoup seront donc
quasiment identiques a celles obtenues sur le prototype MV7306 NPP.

La figure f.44] présente des commutations au turn-off de 'IGBT T2+ obtenues sur le prototype
MV7306 NPP ainsi que sur le circuit équivalent du banc de test monocoup et ce, pour différentes
valeurs de courants de commutation.

Tension émetteur—collecteur Vce et courant collecteur Ic de I''GBT T2+ en fonction du temps pour un turn—off de I''GBT ST1500GXH24
dans la configuration: 2 IGBTs en série avec un snubber RC a leurs bornes et une diode avec un snubber 2R et C/2

Commutation turn—off de I'"GBT T2+ du prototype MV7306 NPP
Monocoup 2 IGBT en série avec RC et 1 diode 2R et C/2
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Fi1G. 4.44 — Comparaison des tensions collecteur-émetteur Vce et des courants collecteur Ic obtenus
lors de turn-off du composant T2+ du prototype MV7306 NPP et du banc de test monocoup
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La encore, les tensions et courants commutés sont similaires entre le banc de test monocoup et
le prototype MV7306 NPP.

L’influence de la température ne fait pas varier les formes d’onde en tension et courant de
maniére importante, comme le montre la figure

Tension émetteur—collecteur Vce et courant collecteur Ic de I'NGBT T2+ pour un turn—off a différentes températures
Configuration 2 IGBTs en série avec RC snubber et une diode avec un snubber 2R et C/2 a 80°C, 100°C et 125°C
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Fi1G. 4.45 — Influence de la température lors des commutations au turn-off de 'PIGBT T2+ sur le
banc de test monocoup pour des commutations a 80°C, 100°C et 125°C

La figure présente une comparaison des énergies correspondant & 'IGBT T2+ du bras
NPP pour des commutations au turn-on et au turn-off.

Comparaison de 'évolution des énergies au turn—on et au turn—off obtenues grace aux
datasheets, aux essais monocoups avec 2 IGBTs en série avec RC et aux mesures sur le prototype 306 NPP
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Fi1G. 4.46 — Comparaison des énergies correspondant au composant T2+ au turn-off (a) et au
turn-on (b) obtenues par les données constructeur, sur le prototype MV7306 NPP et sur le banc
de test monocoup
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Les énergies comparées sont les suivantes :

— Les énergies provenant des spécifications constructeur a 125°C et ramenées & la tension de
commutation de 1250V

— Les énergies obtenues lors des essais sur le prototype MV7306 NPP

— Les énergies obtenues sur le banc de test monocoup avec deux IGBTs possédant chacun un
circuit RC de valeur R et C et d'une diode avec un circuit RC de valeur 2R et C/2.

Sur le prototype MV7306 NPP, la température de jonction de 'IGBT T2+ a été estimée a
80°C. Les essais monocoups ont donc été effectué a cette température. Les énergies déduites des
essais monocoup et des mesures sur le prototype MV7306 NPP concordent pour les commutations
au turn-on et au turn-off.

On peut comparer sur la figure [f.47]les grandeurs de commutations au turn-off obtenues par les
premiéres mesures (un IGBT avec un RC & ses bornes et pas de RC sur la diode) avec la deuxiéme
configuration (2 IGBTs en série avec RC et une diode avec 2R et C/2) par rapport aux mesures
faites sur 'IGBT T2+ du prototype MV 7306 NPP.

Comparaison des commutations au turn-off sur banc de test monocoup dans
deux configurations différentes et sur le prototype MV7306 NPP
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0 0.1 0.2 0.3 0.4 05 0.6 0.7 0.8 0.9 1
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Monocoup: 1 IGBT avec RC et 1 diode avec un RC a 125°C
Monocoup: 2 IGBTSs en série avec RC sur chacun et diode avec 2R et C/2|
Prototype 306 NPP (T2+)

Puissance (kW)

2000
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F1G. 4.47 — Comparaison des grandeurs commutées au turn-off dans 3 configurations différentes :
en utilisant un IGBT avec RC et un diode sans RC, puis 2 IGBTs en série avec un circuit RC sur
chacun et une diode avec 2R et C/2 & ses bornes puis le prototype MV7306 NPP.

Alors que les grandeurs de commutation obtenues avec le banc de test monocoup respectant le
circuit de commutation sont trés proches des courbes obtenues sur le prototype MV7306 NPP, ce
n’est pas le cas avec le premier circuit monocoup étudié. Ceci montre 'importance de connaitre le
circuit de commutation équivalent du prototype étudié.
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4.3.3.2 Commutation de 'lGBT TC+ au turn-on et au turn-off

Pour un facteur de puissance égal & -1, les pertes par commutation dans 'IGBT TC+ sont
non nulles, contrairement & un fonctionnement & cosyp = 1 ol ce composant est fermé et commute
a tension nulle donc sans pertes.

Ainsi, ’énergie de commutation dans ce composant est mesurée pour un facteur de puissance
égal a -1. La figure m (a) présente une phase de 'onduleur NPP avec mise en évidence des
composants qui commutent pour ce facteur de puissance.

Les IGBTs T2+ et T1+ sont ouverts et TC- est constamment fermé. Le courant de charge va
circuler au travers de 'IGBT TC+ et de la diode DC-.
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F1G. 4.48 — Schéma de 'onduleur NPP avec mise en évidence des composants qui commutent (a)
et schéma équivalent de commutation de TC+ (b)

Les circuits RC d’équilibrage présents aux bornes des IGBTs T2+ et T14 vont se retrouver aux
bornes de 'IGBT TC+ (la diode DC- conduit). La mise en série de ces éléments passifs va donner
2R¢quitibrage €t M L’IGBT TC+ commute sur les diodes de roue libre des IGBTs T2- et
T1-, c’est & dire D2- et D1-. Ces deux diodes possédent & leurs bornes des circuits RC d’équili-
brage. L'indutance de commutation est égale & celle présente sur un bras entier de la structure NPP.

La figure[f.49) présente des commutations au turn-on de 'IGBT TC+ obtenues sur le prototype
MV7306 NPP ainsi que sur le circuit équivalent du banc de test monocoup et ce, pour différentes
valeurs de courants de commutation.

On remarque que les courbes obtenues sur le prototype MV7306 NPP et celles obtenues lors des
essais sur le banc de test monocoup sont équivalentes, ce qui montre que le circuit de commutation
estimé est correct.
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Tension émetteur—collecteur Vce et courant collecteur Ic de 'NGBT TC+ en fonction du temps pour un turn—on de I'lGBT ST1500GXH24
dans la configuration: 2 IGBTs en série avec un snubber RC a leurs bornes et une diode avec une snubber 2R et C/2

Commutation turn-on de I'NGBT TC+ du prototype MV7306 NPP
Monocoup 1 IGBT avec snubber 2R et C/2 et 2 diodes avec R et C
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F1G. 4.49 — Comparaison des tensions collecteur-émetteur Vce et des courants collecteur Ic obtenus
lors de turn-on du composant TC+ du prototype MV7306 NPP et du banc de test monocoup

La figure[L.50] présente des commutations au turn-off de PIGBT TC+ obtenues sur le prototype
MV7306 NPP ainsi que sur le circuit équivalent du banc de test monocoup et ce, pour différentes

valeurs de courants de commutation.

Tension émetteur—collecteur Vce et courant collecteur Ic de 'NGBT TC+ en fonction du temps pour un turn—off de ''GBT ST1500GXH24

dans la configuration: 1 IGBT avec un shubber 2R et C/2 et 2 diodes avec un snubber RC a leurs bornes

Monocoup 1 IGBT avec snubber 2R et C/2 et 2 diodes avec R et C|
Commutation turn—off de 'lGBT TC du prototype MV7306 NPP
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Fi1G. 4.50 — Comparaison des tensions collecteur-émetteur Vce et des courants collecteur Ic obtenus
lors de turn-off du composant TC+ du prototype MV7306 NPP et du banc de test monocoup

Tout comme pour le turn-on, les grandeurs Vce et Ic obtenues lors des commutations au turn-

off pour différentes valeurs de courant commuté sont équivalentes entre la mesure sur le prototype
et celles obtenues sur le banc de tests monocoup.

La figure présente une comparaison des énergies correspondant & 'IGBT TC+ du bras
NPP pour des commutations au turn-on et au turn-off.
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Les énergies comparées sont les suivantes :

— Les énergies provenant des spécifications du composant & 125°C et ramenées 4 la tension de
commutation de 2500V

— Les énergies obtenues lors des essais sur le prototype MV7306 NPP

— Les énergies obtenues sur le banc de test monocoup avec un IGBT possédant un circuit RC
de valeur 2R et C/2 et deux diodes en série avec chacune un circuit RC de valeur R et C.

Comparaison de I'évolution des énergies au turn—on et au turn—off obtenues grace aux datasheets, aux essais monocoups
avec 1 IGBT avec 2R et C/2 et 2 diodes en série avec RC et aux mesures sur le prototype 306 NPP

Energie au turn—off Eoff sous 2500V Energie au turn—on Eon sous 2500V
10 T T T T T T T 10 T T T T T T T
—@— Eoff monocoup 1 IGBT et 2 diodes en série —@— Eon monocoup 1 IGBT et 2 diodes en série
9 —@— Eoff TC+ prototype 306 NPP . q 9 —@— Eon TC+ prototype 306 NPP i
Eoff datasheet *2500/2700 a 125°C Eon datasheet *2500/2700 a 125°C
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Courant collecteur Ic (A) (a) Courant collecteur Ic (A) (b)

Fia. 4.51 — Comparaison des énergies correspondant au composant TC+ au turn-off (a) et au
turn-on (b) obtenues par les données constructeur, sur le prototype MV7306 NPP et sur le banc
de test monocoup

Les énergies au turn-off ( (a)) et au turn-on ([.51] (b)) lors des essais monocoup sont tout
a fait représentatives de celles obtenues sur le prototype MV7306 NPP. Les différences peuvent
venir de la valeur du courant commuté qui n’est pas forcément rigoureusement identique entre les
essais monocoup et le prototype.
De plus la température de jonction n’est pas non plus exactement la méme. Cependant, ce facteur
ne doit pas influencer de trop car 'erreur sur la température entre le prototype et le banc de
test n’est au maximum que de 10°C, ce qui ne modifie pas de maniére significative les formes d’onde.

Les énergies données par les spécifications & 125°C sont supérieures a celles obtenues sur le
banc de test monocoup et sur sur le prototype. Au turn-on, cette différence est d’autant plus
importante que le courant collecteur augmente. On obtient en effet une énergie de 5J & 1000A sur
les données constructeur et une énergie de 3,5J sur le prototype, soit un gain de 42%.

A 1500A, I’énergie donnée par les spécifications est de 7,5J alors que celle obtenue sur le
prototype n’est que de 5J, soit un gain de 50%.

CONCLUSION :
Les énergies déduites des essais monocoup sont trés proches des énergies déduites des me-
sures effectuée sur le prototype MV7306 NPP. Le schéma équivalent de la commutation de
chaque composant permet donc d’obtenir des résultats proches de ceux du prototype. La
détermination des coefficients des énergies pourrait se faire sur le banc de test monocoup
et non sur le prototype, mais & condition de tenir compte de 'inductance de commutation
propre au prototype.
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4.4 Conclusion

Le but de ce chapitre était de comprendre pourquoi les pertes mesurées sur le prototype
MV7306 NPP étaient inférieures & celles prédites & partir des données du fabricant.

La premiére partie de ce chapitre a permis de mettre en évidence 'influence de plusieurs
parameétres tels que la valeur de I'inductance de commutation, la température ou encore la valeur
de la tension commutée, sur 1’énergie commutée par les composants semi-conducteurs.

Ensuite, l'influence d’un circuit RC de méme type que le circuit RC d’équilibrage utilisé pour
la mise en série des composants a été étudiée. Vu la valeur des composants RC, le courant dévié
dans ce circuit passif est relativement faible. De ce fait, les pertes de 'IGBT ne sont qu’en partie
transférées vers ce circuit, il ne joue donc pas le réle d’'un snubber classique. C’est pour cette
raison que 'ajout de ce circuit RC ne changent que trés peu les durées de commutation.

En effet, alors qu’au turn-off, une partie du courant de charge est déviée dans le circuit RC de
telle sorte que le courant commuté par 'IGBT est réduit, au turn-on, le courant du circuit RC
vient s’additionner avec le courant de charge de telle sorte que le courant commuté par 'IGBT
est supérieur au courant de charge. Cela implique que 1’énergie totale de commutation avec et
sans circuit RC est quasiment identique.

De plus, des essais effectués pour différentes valeurs de tension commutée ont montré que le
trainage en courant est d’autant plus important que la tension commutée est faible. De ce fait,
la commutation a mi-tension ne justifie donc pas les écarts supérieurs a deux constatés entre les
mesures effectuées sur le prototype et les spécifications du constructeur.

Dans la deuxiéme partie du chapitre, I'objectif a été de comprendre quels phénoménes
permettent d’obtenir des énergies de commutations favorables sur le prototype NPP, sachant que
la tension de commutation a elle seule ne représente pas une explication compléte.

Ainsi, le méme circuit électrique que celui effectué en premiére partie sur des puces a été
testé sur un IGBT entier. Les formes d’onde en tension et courant lors des commutations ont été
comparées aux relevés obtenus sur le prototype MV7306 NPP. Cela a conduit a la conclusion qu’il
faut tenir compte du circuit de commutation réel si I’on veut prédire les pertes que ’on va avoir
dans les composants.

L’étude des circuits équivalents réels de commutation, prenant en compte l’inductance de
commutation réelle, le nombre de composants en série, la tension commutée, la température
de jonction des composants et notamment la présence des circuits RC d’équilibrage sur le bras
NPP a permis de définir des schémas équivalents de commutation. Ces schémas ont été validés
expérimentalement et ont conduit & reproduire fidélement les formes d’onde de courant et de
tension constatés sur le bras NPP du prototype MV7306.

Les pertes moins élevées constatées dans les composants du prototype comparées a celles pré-
dites par les données du constructeur proviennent donc du fait que les conditions de commutation
des composants n’étaient pas identiques dans les deux cas. Les schémas de commutation proposés
permettent de prédir les pertes dans les composants d’un bras de NPP.

Compte-tenu des résultats obtenus, nous validons ainsi les résultats obtenus dans le troisiéme
chapitre et confirmons donc la supériorité des onduleurs multiniveaux de structure NPP dans les
applications pour l'alimentation des moteurs grande vitesse.






Chapitre 5

Etude d’un filtre sinus pour le
convertisseur MV7308 NPP
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Les compresseurs de gaz modernes dans le domaine du mégawatt sont entrainés par
des moteurs rapides a induction alimentés par des onduleurs moyenne tension. Le
moteur haute vitesse peut étre directement couplé au compresseur sans avoir a utiliser
de boite de vitesse. Ceci rend le systéme de compression fiable et efficace.
Cependant, il est indispensable que le moteur soit alimenté par une source possédant
une faible distorsion harmonique.

Pour cela, il est possible d’utiliser des onduleurs ayant un nombre de niveaur élevés,
ou une fréquence de commutation élevée.

Dans le cas de l’onduleur NPP, méme avec une fréquence de découpage plus élevée
que celle de l'onduleur NPC' et ce, pour un point de fonctionnement équivalent, il est
parfois nécessaire de filtrer les signauz de sortie qui alimenteront le moteur.

Dans les parties qui vont suivre, plusieurs topologies de filtres associées a différentes
commandes de l'onduleur vont étre décrites et la distorsion harmonique au niveau du
moteur ainsi que les pertes dans "onduleur vont étre déterminées.

L’étude va porter particuliérement sur le filtre de type LCL avec et sans inductance
couplée.

Le but de l’étude du filtre sinus est de faire en sorte d’obtenir un filtre standard pour
la gamme de moteurs haute vitesse allant de 130Hz a 200Hz, cect pour des raisons
de standardisation et de cott.
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5.1 Introduction

Les onduleurs 3 niveaux utilisant des IGBTs press pack sont appropriés pour la gamme forte
puissance (plusieurs mégawatts) des entrainements électriques grande vitesse (plusieurs milliers
de tours par minute). La fréquence fondamentale des Moteurs Grande Vitesse (ou MGV) utilisés
dans le domaine de I’Oil & Gas peut aller jusqu’a 300Hz.

Comme il a été précisé dans 'introduction générale, ces compresseurs sont directement connectés
a l'arbre du moteur sans utiliser de boite de vitesse (ou multiplicateur). Ainsi, alors qu’avant
on pouvait se permettre d’avoir des onduleurs dont la fréquence de commutation n’était pas
trop importante, 'abscence du multiplicateur implique d’utiliser une MLI dont la fréquence de
découpage est au minimum égale & 10 fois la fréquence fondamentale, dans le but d’obtenir une
forme d’onde correcte en sortie de I’onduleur.

A un tel point de fonctionnement, les pertes dans les composants du convertisseur NPC seraient
trop importantes, alors qu’avec le convertisseur NPP, grace a une répartition des pertes dans
les composants, il est possible d’atteindre ce point. Ainsi, le convertisseur NPP trouve tout son
intérét dans le contexte des MGV par rapport a la topologie NPC.

Malgré une augmentation de la fréquence de découpage, il peut étre nécessaire d’introduire
un filtre, appelé filtre sinus, entre le convertisseur et le moteur dans le cas ou le moteur est
particuliérement sensible & la distorsion harmonique. Du fait de ’augmentation de la fréquence
de découpage en topologie NPP, les éléments constitutifs du filtre sinus ont une valeur réduite par
rapport a la topologie NPC. L’encombrement ainsi que le prix du filtre s’en trouvent diminués.

Dans ce chapitre, une étude de dimensionnement d’un filtre sinus destiné aux applications MGV
va étre effectuée. Cette étude doit étre réalisée sur une gamme de moteurs dont la fréquence varie
de 130 & 200Hz. Ainsi, le filtre étudié doit étre dimensionné de maniére a répondre aux critéres
d’acceptation pour toute la gamme de fréquence citée, ceci pour des raisons économiques. En effet,
il peut étre intéressant de pouvoir utiliser un méme filtre pour la gamme sans avoir & refaire une
étude pour chaque moteur. Le variateur de vitesse utilisé lors de cette étude est un MV7308 NPP
dont I’étude détaillée ainsi que les mesures expérimentales sont présentées en annexe [A]

5.2 Les différents types de filtre sinus

Le but premier du filtre sinus, représenté sur la figure [5.1] est de réduire le taux de distorsion
harmonique des grandeurs d’entrée du moteur.

Onduleur
3 niveaux

F1G. 5.1 — Schéma de la connexion du filtre entre 1’onduleur et le moteur

Pour cela, différentes topologies de filtre sinus peuvent étre utilisées, notamment celles présen-
tées sur la figure [5.2]

La topologie (a) correspond & un filtre LC, la structure (b) correspond & un filtre LCL et la
topologie (¢) a un filtre LCL amorti. Le filtre LCL amorti correspond & un cas particulier du filtre
LCL classique.
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F1G. 5.2 — Les topologies de filtres sinus classiques

5.2.1 Notion d’amplification du systéme

L’amplification du systéme, est un critére important a prendre en compte lors du dimension-
nement d’un filtre. En effet, elle détermine les fréquences dont les harmoniques seront amplifiés.
On obtiendra donc des courants et tensions aux bornes du moteurs dont 'amplitude sera

dangereusement élevée et pourra mener a la destruction du matériel.

L’amplification est définie comme le rapport entre la tension simple au bornes du moteur et la
tension simple en sortie de ’onduleur et s’écrit :

A— |Vinoteur| (5.1)

B |Vvonduleu7‘ |

Les filtres LC et LCL ne donnent pas lieu a la méme courbe d’amplification. En effet, comme
on peut le voir sur la figure (a), le filtre LC atténue tous les harmoniques haute fréquence. Le

filtre LCL, quant & lui, filtre moins bien ces mémes harmoniques.
Filtre LCL

Amplitude (dB)

Zone de fonctionnement
défavorable T~ |

FiltreLC

Amplitude (dB)
Sans amortissement

Avec amortissement

Zone de fonctionnement

favorable —
\>

f (H2)

f (H2) ] |
Fanti res

Fres

F1a. 5.3 — Amplification de tension Vioteur/Vonduleuwr due & un filtre sinus de type LC (a) et LCL
(b)
On note Fes la fréquence de résonance du systéme et Fi,iires 1a fréquence d’anti-résonance

ou fréquence d’accord du filtre LCL.
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5.2.2 Expression de la fréquence de résonance du systéme

L’expression de la fréquence de résonance de I’ensemble onduleur+filtre+moteur est différente
selon que le filtre soit de type LC ou LCL.

Le schéma [5.4] présente la modélisation de ’ensemble onduleur-filtre+moteur d'un point de
vue harmonique dans le cas d’un filtre LC (a) et d’un filtre LCL amorti (b).

FiltreLC ) Filtre LCL
L1 Ry Lf1  Rfp
— T\ —— TN AAN
\
= Lmot L Ry 3 Lmot
6’ Vonduleur cf —— *g G\, Vonduleur 2 2 E
> >
Rmot CfT Rmot
iR
(@ (b)

Fi1G. 5.4 — Modélisation du systéme onduleur+filtre+moteur d’un point de vue harmonique : avec
un filtre LC (a) et LCL (b)

Les inductances du filtre sont modélisées en tenant compte des pertes Joule des enroulements,
comme le montre la figure [5.5] Les pertes fer, modélisées par une résistance en parallele de I'in-
ductance, ne seront pas prises en compte dans notre étude.

AT Moddisation des
L g

L R

f f

FiGc. 5.5 — Modélisation des pertes fer et des pertes Joule dans les inductances du filtre

Le facteur de qualité des inductances du filtre est exprimé par :

(5.2)

Avec w la pulsation a la fréquence fondamentale. La valeur de Q; est environ égale a 35. Elle
est donnée pour la fréquence fondamentale nominale du moteur.

La fréquence de résonance du systéme représenté par ’équation [5.1] est déterminée lorsque
'on respecte la condition décrite par expression [5.3] en négligeant les pertes :

Lim <Vm0t@w“> — (5.3)

Vonduleur

La fréquence d’anti-résonance du systéme représenté par 1’équation 5.1} dans le cas d’un
filtre LCL, est déterminée lorsque ’on respecte la condition décrite par I’expression :

Vimot
i ((Votenr —0 o4
Vonduleur W—Wanti res

5.2.2.1 Cas du filtre LC

La relation entre la tension simple du moteur et la tension simple de ’onduleur est donnée par
'équation 5.5}

Vinoteur _ Ryt +J - Linot - w (5 5)
Vonduleur (.] : Lfl Cw Rfl) (1 +] : Cf % (Rmot +.7 * Lot - w)) + Rpot +.7 Lot - w
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La fréquence de résonance du systéme est donnée par 1’équation [5.6}

B 1

FTeS - 5 6
SNpE——. >0

Avec :
— Lf1 : inductance série en sortie de 'onduleur
— Lot = inductance du moteur (somme des inductances de fuite)

5.2.2.2 Cas du filtre LCL

Pour un filtre de type LCL, ’expression de la relation entre la tension simple du moteur et la
tension simple de l'onduleur est donnée par I’équation [5.7} en posant : p = j - w

(Lf2 p+ Rf2 + ﬁ) (Lmot 'p+Rmot)

Vmoteur _
Vonduleur (Lf2 "D+ Rf2 + ﬁ) (Lmot ‘p+ Rmot) + (Lfl ‘p+ Rfl) (LfQ “p+ Rf2 + ﬁ + Lmot P+ Rmot)
(5.7)
La fréquence de résonance du systéme est donnée par ’équation [5.8}
1 L L
Fres = — mot + fl (58)
270\ Lfo X Lot X Cf + Cf X Lfi X (Lfa+ Lyot)
La fréquence d’anti-résonance du filtre LCL est donnée par I’équation suivante :
1
(5.9)

For = —F———
27T\/Lf2 X Cf

5.3 Critéres de dimensionnement du filtre sinus

Le choix du filtre sinus & utiliser va dépendre de plusieurs critéres inter-dépendants, qui vont
étre décrits en détail dans la suite du chapitre :

1. Il ne doit pas y avoir d’auto-excitation du moteur.

2. Le THD du courant moteur ne doit pas étre trop élevé (typiquement, il doit étre inférieur a
3% du courant fondamental nominal).

3. Les pertes de 'onduleur doivent rester inférieures & 100°C pour une fréquence allant de 0 &
300Hz.

4. L’ondulation du courant en sortie de I’onduleur ne doit pas étre trop importante. En effet,
il est nécessaire que le courant maximal créte circulant dans les IGBTs ne doit pas étre
destructif pour ces derniers.

5. La tension demandée en sortie de I'onduleur ne doit pas étre supérieure au maximum de
tension délivrable par le convertisseur.

6. Les harmoniques générés par 'onduleur ne doivent pas venir exciter la fréquence de résonance
du filtre.

7. La chute de tension aux bornes de I'inductance série Ly doit rester dans les limites accep-
tables (typiquement 5% de la tension du moteur).

8. Pendant toute la phase de démarrage du moteur, il ne doit pas y avoir d’amplification des
harmoniques, et ce, méme durant les changements de profil de MLIL.

9. Si le filtre est amorti, les pertes dans la résistance doivent rester acceptables.
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Les différents points qui viennent d’étre énumérés ont des incidences sur le choix des compo-
sants du filtre sinus.

Dans les applications ou la fréquence fondamentale du moteur est inférieure & 100Hz, le
condensateur du filtre sinus posséde une valeur élevée afin de compenser la chute de tension
aux bornes de l'inductance série, en sortie de ’onduleur. Dans ce cas, il faut prévoir un systéme
de décharge du condensateur du filtre en cas d’auto-exitation. Ce systéme de décharge, appelé
"crow-bar", est constitué d’un thyristor en série avec une résistance que l’on place en paralléle
avec chaque condensateur du bus continu.

Cependant, la mise en oeuvre d’un tel systéme de décharge est contraignant au niveau de
I’encombrement, de la commande, du colit mais surtout au niveau de la fiabilité.

Ainsi, dans les applications haute vitesse, on se pose comme contrainte de limiter la valeur de
la capacité du filtre sinus pour éviter I’auto-excitation et ce, afin de ne plus utiliser de crow-bar,
tout en sachant que cela entraine l'inconvénient de ne plus compenser suffisamment la chute de
tension aux bornes de Lyy.

5.4 Choix de la MLI a utiliser en fonction de la vitesse

Le choix de la MLI & utiliser pour commander ’onduleur va dépendre du point de fonction-
nement. En effet, si 'on travaille avec un moteur dont la fréquence fondamentale est élevée, il
sera nécessaire d’avoir une fréquence de commutation élevée afin d’obtenir une tension de sortie
suffisamment proche de la consigne.

Cependant, plus la fréquence de commutation est élevée, plus les pertes sont élevées. Dans le
cas des applications moteurs rapides, le fondamental pouvant étre situé aux alentours de 300Hz,
il faut travailler & une fréquence de commutation au minimum de 3000Hz.

A haute vitesse, une solution pour éviter les pertes trop importantes dans I'onduleur est de
travailler avec une MLI synchrone car le nombre de commutations est limité. Un autre avantage
de fonctionner avec une MLI synchrone est que le spectre de la tension en sortie de ’onduleur est
connu et en particulier, le premier harmonique présent sur la tension en sortie de ’onduleur est
connu a l'avance. Il faut faire en sorte qu’il soit suffisamment éloigné de la fréquence de résonance
du systéme. Le choix de la fréquence du premier harmonique & éliminer sera différent suivant que
I’'on fonctionne avec un filtre LC et un filtre LCL du fait de la différence dans la valeur de la
fréquence de résonance.

En utilisant une MILI asynchrone, les harmoniques sont plus difficiles & déterminer. En effet,
le spectre est composé des fréquences multiples de la fréquence de découpage dont la fréquence
est égale & : ny X Fpum £ no X F'n, avec ny et ny des entiers positifs, Fn la fréquence nominale
du moteur et F,,,, la fréquence de découpage. Pour éviter la résonance, il faudra commuter avec
une fréquence de commutation élevée.

Dans le cas du filtre LC, on choisit la fréquence du premier harmonique égale & kro X Fres,
avec krc suffisament grand afin d’éviter 'amplification des premiers harmoniques du systéme.
En général, on prend ko > 1.8. Plus kpc est faible, plus on se rapproche de la fréquence
d’amplification. Plus il est grand, plus la fréquence de commutation ou le nombre d’angles de la
tension de sortie Va0 doivent étre élevés.

Le filtre LCL posséde une fréquence dite d’anti-résonance a laquelle on peut placer le premier
harmonique que I’on souhaite éliminer dans le cas ol il n’y a pas de résistance d’amortissement en
paralléle sur I'inductance Lyy. En effet, dans ce cas, la résistance aurait trop de pertes diies aux
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harmoniques.

Fa’r‘
F’res

koo = (5.10)
Avec :

— F,, : fréquence d’anti-résonance du systéme

— Fres @ fréquence de résonance du systéme

Ainsi, si 'on considére une MLI synchrone & 5 pulses, le premier harmonique attendu en sortie
de londuleur se situe au rang 17 (voir tableau m page . Si on place cet harmonique au
niveau de la fréquence d’anti-résonance, il va étre fortement atténué, ce qui aura pour conséquence
d’améliorer encore le THD attendu car le premier harmonique sur le courant moteur sera placé
au rang 19 (le rang 18 étant naturellement éliminé).

Il sera donc judicieux de travailler en MLI synchrone en haute fréquence, mais lorsque la
vitesse du moteur diminue, on pourra passer en MLI asynchrone avec fréquence de commutation
élevée.

La figure [5.6] présente un exemple de détermination des types de MLI en fonction de la vitesse
du moteur lors d’'un démarrage.

fréquence du premier
harmonique (Hz)
A

11xfgq |

Ixfg | _ _ _ o ___ A
23xfoT-—""""""~~--
17xfgT "~~~ """ > 1T o

kxFrésonance+ooo o - 2 Lo L L2 L.

Frésonance { TOGGLE | 7pulses | 5 pulses 3 pulses 2 pulses

, » fréquence (Hz)

f1= 04xfy T2 f3 f4 (fn: fs

’

) \_ Fréguence fondamentale
nominale du moteur

FiG. 5.6 — Exemple de détermination des plages d’utilisation des différentes MLI suivant la fré-
quence

Tout d’abord on se fixe une limite & k X Fj..s avec k qui correspond au facteur permettant
d’éviter la fréquence de résonance (soit krc dans le cas du filtre LC et kpcor pour le filtre LCL).
En se référant au tableau (page , on connait la fréquence du premier harmonique présent
en sortie de 'onduleur. Il faut faire en sorte que ce premier harmonique soit toujours supérieur a
la limite k X Fjes.

Ainsi, a la fréquence fondamentale de fonctionnement du moteur, on va par exemple fonctionner
en MLI 2 pulses. Le premier harmonique sera situé a 7 x Fj, et on peut écrire :

Tx Fp >k X Fres (5.11)

A partir du moment ou la relation exprimée par ’équation précédente n’est plus vérifiée, on
change de MLI en augmentant le nombre de pulses. On passe ainsi & la MLI 3 pulses qui a pour
premier harmonique le rang 11.
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On procéde de la méme maniére jusqu'’a la fréquence f; = 0.4 X f,,, ot 'on passe en MLI toggle.
On pourrait fonctionner avec un grand nombre d’angles au fondamental pour étre certain
d’éviter amplification. Seulement, plus le nombre de pulses est élevé et plus les pertes par commu-
tation sont importantes. C’est pourquoi, pour un point de fonctionnement donné il est important
d’utiliser le plus grand nombre d’angles possibles mais qui ne génére pas des pertes supérieures aux
pertes acceptables par les composants, c¢’est a dire de faire un compromis entre le THD et les pertes.

La figure [5.7] présente 1’évolution du THD du courant stator d’un moteur asynchrone, de fré-
quence fondamentale 134Hz, pour deux filtres différents lors d’un démarrage du moteur.
Le filtre LC de la figure (a) possede les caractéristiques suivantes :

- Lfl =250uH

- Cf =180uF

Les composants du filtre LCL (b) ont les valeurs suivantes :
- Lfi =90uH

- Cp = 100pF

— Lfs =90uH

Les deux filtres ne possédent pas la méme fréquence de résonance, celle du filtre LC est de
Fres = 973H z, celle du filtre LCL est de F.s = 1250H z.

THD courant moteur (% du fondamental nominal) en fonction de la fréquence

3.5 T T T T T T
3| 9 pulses 7 pulses —@—Filre LC| |

5 pulses

THD | moteur (%)
N
T
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I I I I [ 7pulses | I I
0.5
50 60 70 80 90 100 110 120 130 ¢ 140
Fréquence du moteur (Hz)  (a) Fréquence fondamentale

moteur

THD courant moteur (% du fondamental nominal) en fonction de la fréquence

3.5 T T T T T T
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ISP 9 pulses B
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3 2 |
o
E 151 7 pulses 5-pulses -
o 9 pulses |
T
=
0.5 4
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Fi1Gg. 5.7 — THD du courant moteur de fréquence nominale 134Hz, dans le cas d’un filtre sinus LC
(a) et LCL (b) lors du démarrage

Avec un filtre LC, lorsque la fréquence fondamentale du moteur diminue, le THD du courant
augmente pour un nombre de pulses donné. Avec un filtre LCL, lorsque la fréquence de fonction-
nement du moteur diminue, le THD diminue grace & la possibilité de placer le premier harmonique
a la valeur de la fréquence d’anti-résonance.

5.5 Les leviers du systéme

Les leviers du systéme, présentés dans le tableau sont les parameétres sur lesquels il est
possible d’agir afin de respecter les critéres de dimensionnement du filtre sinus.

On s’apercoit que le premier élément & régler dans le processus de dimensionnement d’un filtre
sinus est la valeur du condensateur C, a cause de 'auto-excitation.
Ensuite, dans le cas d’un filtre LC, malgré le fait que le filtre LC atténue mieux les harmoniques
aux fréquences élevées, il ne reste qu'un degré de liberté qui correspond a la valeur de I'inductance
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Parameétres Valeur trop élevée Valeur trop faible
Augmentation des pertes dans
o I’onduleur
Cy Auto-excitation du moteur. Tension de sortie de ’onduleur trop
élevée.
Ry Peu d’amortissement. Pertes Joule trop importantes.
I Trop de chute de tension d’oit un Ondulation de courant trop
1 déclassement du moteur importante en sortie de 'onduleur.

Le coefficient ko augmente, c’est
a dire que la fréquence d’accord
augmente plus vite que la fréquence
de résonance, il faut donc
commuter plus vite.

Augmentation de la distorsion
harmonique en sortie de 'onduleur

TAB. 5.1 — Leviers de dimensionnement du filtre sinus

série L. Il n’existe donc aucun moyen d’agir sur la chute de tension aux bornes de cette
inductance.

Pour le filtre LCL, on régle Ly de maniere a ne pas avoir une chute de tension supérieure & celle
spécifiée et on regle Lo de telle maniére a avoir Lfi> L.

Ainsi, une premiére comparaison des deux types de filtres classiques nous ameéne & nous orienter
plutdét vers une structure LCL grace aux degrés de liberté. Cependant, la chute de tension aux
bornes de Lf; est tout de méme un point bloquant.

5.6 Une alternative aux filtres classiques : le filtre sinus LCL a inductance couplée

La réflexion sur le fait que la tension aux bornes de I'inductance Ly puisse étre trop élevée et
donc qu’il soit difficile de tenir tous les critéres, a mené & introduire la notion de filtre sinus a
inductance couplée [GG09al, représenté sur la figure [5.§] (b).

Filtre LCL sans couplage ) Filtre LCL avec couplage )

L Ry Lf1 Ry
L1 iong Imot LU g Imot

* If If
Lmot K L
mo mot
Lfp Rf2 Lfp Rf2
@Vonduleur E ' C’\J Vonduleur '
>
Rmot Rmot
Cf
R

T

moteur
v moteur

@ (b)

F1G. 5.8 — Représentation du systéme onduleur + filtre + moteur avec un filtre LCL sans inductance
couplée (a) et avec inductance couplée (b)

La notion de couplage va permettre de diminuer les valeurs de Ly et Lyo dans le cas d'un
filtre LCL tout en limitant les harmoniques sur les grandeurs d’entrée du moteur. En effet, grace
a la mutuelle inductance qui intervient dans ce type de couplage, l'inductance totale vue par les
harmoniques est la méme pour un filtre & inductance couplée dont les inductances sont deux fois
plus faibles qu’un filtre sans couplage.

Ainsi, si 'on avait un filtre avec L =Lyp=100uH dans le cas d’un filtre sans couplage, on
pourra se contenter d’avoir Lyi=Lpp=50pH en utilisant la notion de couplage. Ceci permet a la
fois de diminuer la valeur des composants mais également de diminuer la chute de tension aux
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bornes de l'inductance série Ly en sortie de I'onduleur; la tension fournie par I'onduleur sera
donc plus élevée.

5.6.1 Expressions de ’inductance couplée

Comme il vient d’étre indiqué, le point fort dans I'utilisation d’une inductance couplée est la
méme efficacité de filtrage des harmoniques qu’un filtre sans couplage, tout en ayant des éléments
passifs de valeur réduite, donc un encombrement et un prix réduit.

En effet, la chute de tension aux bornes de I'inductance Ly peut s’écrire sous la forme :

d'iond + M%

12
dt dt (512)

Vipi=Ln

Avec :

— M : la mutuelle inductance

— 4ond - le courant en sortie de I'onduleur
— iy : le courant circulant dans le filtre

Au niveau du fondamental, il n’y a quasiment pas d’harmoniques & circuler dans le filtre.

L’utilisation de I"inductance couplée nous permet de diminuer la valeur de Lfl, ce qui résulte
en une diminution de la chute de tension & ses bornes.

En effet, 'inductance totale peut s’exprimer de la facon suivante :

Liotar = Lj1 + Lya +2 X M
=L+ L +2K\/Ly1 X Lyo

Avec K qui représente le coefficient de couplage. Le coefficient de couplage caractérise 'impor-
tance de l'effet du couplage entre Ly et Ly, comme l'indique la figure . Sa valeur est comprise
entre 0 et 1, plus elle est élevée, meilleur est le couplage.

(5.13)

F1G. 5.9 — Schématisation des flux dans une bobine

Ainsi, si I'on utilise un filtre conventionnel LCL avec Ly = Ly = 100uH, I'inductance totale
aura pour valeur :

Liotar = L1 + Lya

(5.14)
Liotar = 200/'LH

En utilisant une inductance couplée avec des valeurs de Ly et Lo deux fois plus petites que
sur un filtre conventionnel, 'inductance totale aura pour valeur, dans le cas d’un couplage parfait :

Liotar = L1 + Lo +2 X /Ly X Lo (5.15)
Liotat = 200:“’H

Ainsi, on remarque qu’avec une inductance plus faible, I'inductance totale est inchangée.
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5.6.2 L’amplification du systéme

L’amplification du systéme est donnée par :

A— ‘Vmoteur| (516)
|Vonduleur|

Cette amplification peut étre calculée en modélisant le moteur par un systéme RL. Le glissement
du moteur augmente rapidement avec la fréquence, on peut donc considérer un glissement égal a
1 pour les calculs.

L’amplification du systéme peut étre exprimée & ’aide des équations suivantes, en notant :

— Vm : la tension simple du moteur

— Lmot : somme des inductances de fuites statoriques et rotoriques

Vm = (Lmot x jw + Rmot) x I'mot

= Lo X jw x Iy + M x jw x Tond + s (5:17)
= Ly X jw f Jw on Of »; jw
Vinverter = Vm + (Ly; x jw + Rf1) x Iond + M x jw x I; (5.18)
Avec
Iond = If + Imot (5.19)

pour simplifier, on pose p=jw.

On peut alors exprimer la relation entre la tension simple moteur et la tension simple onduleur :

Vot (Ly2-p+ Ry2) x If + M -p-Iond + gt
Vonduleur (L -p+Rya) - Iy + M - p-Tond + o5 + (Lt -p+ Ry1) x Tond+ M -p - I
(5.20)
On a:

1
<Lf2-p+Rf2+Lm0t-p+Rmot+C> x If = (Lmot-p+ Rmot — M - p) x Tond (5.21)
fp

Qui peut s’écrire de la facon suivante afin d’obtenir ’expression du courant :

(Lmot - p 4+ Rmot — M - p)
Lfg-p+Rf2+Lmot-p+Rm0t+$>

If = ( x Tond (5'22)

Pour simplifier, on appelle G ’expression suivante :

Lips-p+R 2+Lm0t-p+Rmot+%)
G_( f f Crp (5.23)

N (Lmot - p + Rmot — M - p)

D’ou : Vot Lfg'p—Fsz-‘rﬁ-l-M-p-G
Vonduleur Lf2~p+Rf2+ﬁ+(M~p+Lf1~p)><G+M-p

(5.24)

La fréquence de résonance du systéme peut s’écrire suivant 1’équation [5.25]

f . 1 Lmot—i—Lfl (5 25)
" 2n\| Cp (Lmot (2M + Lyy + Lyg) — M2+ Ly - Lgo) '

La fréquence d’anti-résonance, ou fréquence d’accord du filtre, s’écrit selon 1'équation [5.26] :
1

21\/(Lya + M) x Cy

(5.26)

fantifres =
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5.6.3 Comparaison des signaux obtenus avec les filtres LCL classiques et & in-
ductances couplées

La figure p-10] présente les courants et tension en sortie de onduleur et au niveau du moteur
en utilisant un filtre avec inductances non couplées avec Ly = Lyy — 100uH et Cp=100uF
obtenus par simulation avec le moteur & 192Hz.

Tension simple onduleur Tension simple moteur
: !
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F1G. 5.10 — Courants et tensions en sortie de I’onduleur et au niveau du moteur avec inductance non
couplée : Ly1=Ly=100puH, Cy=100pF, MLI=5 pulses, Fm—=192Hz, F,..,—~1200Hz,F,,—1591Hz

La figure p-I1] présente les courants et tension en sortie de onduleur et au niveau du moteur
en utilisant un filtre avec inductances couplées avec Ly — Ly — 50pH , K=0.95 et C'p=100uF
obtenus par simulation avec le moteur a 192Hz.

Tension simple onduleur Tension simple moteur
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F1G. 5.11 — Courants et tensions en sortie de 'onduleur et au niveau du moteur avec inductance cou-
plée : K=0.95, Ly1=L2=50pH, Cp=100uF, MLI=5 pulses, Fm—=192Hz, F}..s—1200Hz,F,,—1591Hz
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Les formes d’ondes obtenues avec un filtre LCL non couplé ayant pour parameétres Ly = Ly
= 100pH et Cp=100uF sont identiques aux formes d’ondes obtenues avec un filtre & inductances
couplées ayant ses éléments inductifs deux fois plus faibles. Les FFT des signaux mesurés sont
donc identiques pour les deux types de filtres. Le couplage est donc bénéfique sur taille du filtre
et la chute de tension de 'inductance série L.

5.7 Bilan : comparaison des différentes topologies de filtres sinus

Les avantages et inconvénients de chacunes des topologies de filtre sinus présentées précédem-
ment sont résumés dans le tableau (.2

Type de filtre Avantages Inconvénients

Les hautes fréquence sont bien Il n’y a que deux degrés de liberté :
filtrées. Cyet Lyy.

Le degré de liberté est plus
important que pour le filtre LC car
on peut agir en plus sur L.

Les premiers harmoniques peuvent
étre atténués au niveau de la
fréquence d’anti-résonance

LCL . . Il faut limiter 1 1
C L’amplification est atténuée. aut limiter les pertes dans la

LC

Les hautes fréquences ne sont pas
bien filtrées.
Cotit supplémentaire di a L yo.

LCL

amorti résistance d’amortissement.
Pour un méme THD en sortie du
.. filtre, la valeur des éléments )
LCL a in- . . . Les hautes fréquences ne sont pas
inductifs du filtre sont divisés par 2 . i
ductance ar rapport a un filtre LCL. La bien filtrées.
couplée P PP ) Cotit supplémentaire di a L yo.

chute de tension aux bornes de L
est donc deux fois plus faible.

TAB. 5.2 — Avantages et inconvénients des filtres LC, LCL, LCL amorti et a inductance couplée

Au vu des avantages et inconvénients cités ainsi qu’en prenant en compte les éléments leviers
de réglage, il apparait que le filtre de type LC n’est pas la meilleure solution en terme de flexibilité
car la valeur de la capacité est fixée par ’auto-excitation. Ensuite, lorsque ’on compare les filtres
LCL avec et sans inductance couplée, il en ressort que le filtre avec inductance couplée présente
plus d’avantages que le filtre LCL classique.

CONCLUSION :
Dans la suite du chapitre, I’étude du filtre va s’attacher a dimensionner un filtre sinus qui
respecte toutes les contraintes pré-citées. Les valeurs des éléments constitutifs du filtre
sinus seront choisies de maniére a réaliser un compromis entre les contraintes afin de
posséder les qualités optimum.
Le filtre de type LC ne va pas étre retenu pour la suite de ’étude car, sachant que
I'on veut éviter ’auto-excitation, la valeur de la tension aux bornes de I'inductance série
en sortie de ’onduleur sera trop élevée.
Afin de mettre en avant les qualités du filtre LCL a inductances couplées, une
comparaison sera faite avec les filtre LCL classique.
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5.8 Moteurs asynchrones haute vitesse étudiés

haute fréquence (MGYV). Les filtres seront étudiés en se basant sur ces données.

Les moteurs asynchrones étudiés possédent des caractéristiques qui sont données dans le ta-
bleau b.3] qui suit pour 3 moteurs différents. Ces trois moteurs reflétent la gamme des moteurs

Numéro de MGV 1 2 3
Puissance (kW) 6000 6000 6000
Vitesse (tr/mn) 8000 9400 11492
Résistance stator (Q@125°) 0.0056 | 0.0054 | 0.0055
Reéactance magnétisante (€2) 3.5 3.63 4.31
Résistance magnétisante (€2) 525 505 469
Réactance de fuite stator () | 0.116 0.127 0.14
Réactance de fuite rotor (2) | 0.192 0.205 0.242
Résistance rotor (2@125%) | 0.00736 | 0.00673 | 0.00616
Fréquence (Hz) 134.1 157.4 192.4
cosp 0.85 0.845 0.85
Courant (A) 1468 1440 1368.7
Tension de ligne (V) 2900 3000 3200
Glissement (%) 0.4 0.4 0.4
Pertes mécaniques (kW) 142 203 338

TAB. 5.3 — Principales caractéristiques des 3 moteurs MGV étudiés

Le modele équivalent de la machine asynchrone est donné par la figure [5.12] avec le schéma
équivalent classique (a) et le schéma équivalent RLE (b).

v moteur

Rst

Lst

Lrrs

Rm

Rrrs/g

NV

R

v moteur

@ (b)

F1G. 5.12 — Modélisation d’une machine asynchrone : modéle classique de la machine (a) et schéma
équivalent RLE au fondamental (b)

Les calculs de dimensionnement de filtres seront effectués en modélisant le moteur par une
représentation type RLE, c’est & dire :

— R : somme des résistances statorique et rotorique
— L : somme des inductances de fuites statorique et rotorique
— E : fem du systéme

L’inductance magnétisante ne sera pas prise en compte dans nos calculs.

Le couple de charge évolue en kN2 en fonction de la vitesse (fréquence), comme le montre la
figure Le démarrage du moteur se fait & U/f constant.
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FiG. 5.13 — Evolution typique du couple de charge pour les applications haute vitesse

5.9 Critére d’auto-excitation de la machine

Le critére d’auto-excitation de la machine est important & considérer. En effet, il faut vérifier
que, lorsque les pulses envoyés a I'onduleur se coupent soudainement suite a un défaut, ’énergie
stockée dans le condensateur du filtre ne vienne auto-exciter la machine. La tension aux bornes du
condensateur du filtre, donc de la machine peut alors prendre des valeurs dangereuses. Pour palier
ce risque, dans le cas des moteurs MGV, le condensateur aura une valeur suffisement faible afin
d’éviter l'auto-excitation.

On peut représenter par un circuit fermé la connexion du filtre et du moteur lorsque ’on déconnecte
l'onduleur, comme le montre la figure .14}

FiltreLC Filtre LCL

Inductance

céble - des cébles AN Leable
) iw "

>~ PRVRVRVEN
VO
RV [RAVAVEY]

L

@ (b)

F1G. 5.14 — Modélisation du circuit fermé lorsque les pulses de 'onduleur sont coupés : avec un
filtre LC (a) et un filtre LCL (b)

Selon que l'on travaille avec un filtre LC ou LCL, le schéma équivalent est différent. L’inductance
Ly, représente 'inductance magnétisante du moteur.

La figure [5.16] présente la courbe d’évolution de l'inductance magnétisante en fonction du
courant magnétisant.

La valeur du condensateur du filtre doit étre choisie de maniére & se trouver dans la partie
linéaire de la courbe d’inductance Lm. Si I'on se place dans la zone de saturation, on aura le
phénomene d’auto-excitation ce qui peut engendrer des tensions et courants trop élevés aux bornes
du moteur et donc entrainer la destruction de ce dernier.

La condition pour éviter 'auto-excitation est donnée par 1'équation [5.27]:

Cf-w > w (Lm + Lf2 + Lc&ble) (5.27)
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Vu » Cfw

1
, Lm

Fia. 5.15 — Caractéristique de l'inductance magnétisante Lm : Vi = f(Ip)

Ce qui peut encore s’écrire :
(5.28)

1
Cf <«
w2 (Lm + Ly + Leaple)

Comme 'inductance L, est trés grande devant les inductances Lyo et Lcape, on obtient fina-

lement ’équation [5.29] qui définit la valeur maximum de la capacité du filtre sinus.
(5.29)

1
Cf< —5——
/ w2 x Lm
Dans I’étude des filtres sinus, la valeur du condensateur du filtre évitant ’auto-excitation a été

déterminée de deux fagons différentes :
— Par calcul analytique a partir des travaux de [JA90]

— A partir de simulations du circuit électrique sous Saber

5.9.1 Détermination de Cfy;ax par calcul analytique
Ainsi, le calcul analytique pour les trois moteurs nous donne une valeur approximative de

Cfamax a utiliser. Les résultats sont résumés dans le tableau
Fréquence fondamentale du moteur Fm (Hz) | 134 | 157 | 192
4.15 | 3.68 | 3.57

Inductance magnétisante Lm (mH)
Capacité maximum du filtre Cyprax(uF) 265 | 218 | 150

TAB. 5.4 — Valeur des condensateurs C fj;4x pour les trois moteurs MV étudiés

La valeur de la capacité maximum Cyyrax que I'on va choisir pour éviter I'auto-excitation va
étre basée sur la valeur obtenue pour le moteur ayant la fréquence fondamentale la plus élevée. En

effet, le filtre sinus est le méme pour toute la gamme MGV, il faut donc prendre en considération
le cas le plus défavorable, c’est & dire pour le moteur de fréquence fondamentale Fmm=192Hz.

5.9.2 Détermination de Cf);4x par simulation sous Saber

D’apreés le tableau @, le cas le plus dimensionnant concernant le condensateur Cy est obtenu
pour le moteur 192Hz. La simulation sous Saber intégre une source triphasée qui alimente un
moteur ayant une fréquence fondamentale égale & 192Hz au travers d’un filtre sinus & inductances
couplées. Les valeurs des inductances Ly; et Lo sont prises égales a 50uH et le coefficient de

couplage est de K=0.95.
Le moteur est alimenté de fagon normale jusqu’a 5s et a partir de ce temps, les pulses sur

I’onduleur sont coupées.
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La tension obtenue avec un condensateur de valeur Cy = 150puF n’est pas amplifiée lors de
la coupure des pulses alors que ce n’est pas le cas avec une valeur de Cy = 180uf". Cette valeur
correspond a peu prés a celle déterminée analytiquement et indiquée dans le tableau [5.4]

Tension aux bornes du moteur pour un condensateur defiltre Cf=150uF

Us (V)

temps (s)

Tension aux bornes du moteur pour un condensateur defiltre Cf=180uF

temps (s)

Blocage des pulses

0.5 b

0 i i i i 5
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
temps (s)

FiG. 5.16 — Evolution de la tension moteur Us en fonction de la valeur du condensateur du filtre
sinus : Cy = 150uF (a) et Cy = 180pF' (b) pour un moteur de fréquence fondamentale Fm=192Hz

CONCLUSION :
La valeur du condensateur C'y du filtre est déterminée par rapport au moteur qui possede
la fréquence fondamentale la plus élevée. Ainsi, la valeur de la capacité Cy avant auto-
excitation pour le moteur de fréquence Fm=192Hz se situe vers 170 F. Si I’on considére
la gamme des moteurs allant jusqu’a 300Hz et les tolérances sur les composants, on choisit
finalement une valeur de condensateur du filtre égale & Cy = 100uF.

5.10 Critére de distorsion harmonique sur les grandeurs moteur
5.10.1 Notion de taux de distorsion harmonique

Le THD ou taux de distorsion harmonique représente la variation d’un signal par rapport a
une référence. Cette référence sera dans le cas de 1’étude du filtre sinus, le fondamental nominal
du signal considéré.

En effet, si I'on considére le signal en sortie de 'onduleur, son THD aura une certaine valeur au
point de fonctionnement fondamental, c’est a dire pour un indice de modulation proche de 0.95
par exemple.

Si on considére ce méme onduleur pour une fréquence de fondamental plus faible, le THD aura
tendance & augmenter si 'on se référe au fondamental du point considéré.

Par contre, si I’on prend comme référence le fondamental du point nominal, le THD restera & peu
prés constant sur toute la plage de variation de I'indice de modulation. El

!Ceci explique le fait que ’on peut parler d’'un THD de 30% pour un onduleur 3 niveaux ou 15% pour une
structure 5 niveaux car la valeur du THD reste quasi constante suivant ’indice de modulation
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L’expression du THD est donnée par la formule suivante :

V=X Vi
THD V&mn=2 ' (5.30)

W
Avec :
— V, : les grandeurs harmoniques

— V1 : la composante fondamentale du signal considéré au point nominal

5.10.2 Evolution du THD en courant

Afin de déterminer les valeurs des inductances du filtre sinus, il est possible de visualiser
I'influence des ces paramétres sur le taux de distorsion harmonique du courant moteur. Le but
est d’obtenir un THD en courant inférieur & 3% du courant fondamental nominal, tout en ayant
une chute de tension aux bornes de Ly; inférieure a 5% de la tension aux bornes du moteur. Pour
cela, on fait varier les valeurs des inductances Ly et Lyo de telle maniere & toujours fixer la valeur
de l'inductance totale vue par les harmoniques & environ 200uH. Le coefficient de couplage est
considéré parfait.

Le tableau [5.5] montre I'évolution du THD du courant statorique et de la tension simple aux
bornes de L. Ces valeurs de distorsion harmoniques ne sont données qu’au fondamental. Il sera
évidemment nécessaire de vérifier qu’elles sont inférieures & 3% sur les 30% de la plage de fonc-
tionnement, c’est & dire de 70% de vitesse, jusqu’a 100% de vitesse. Ensuite, un THD en courant
inférieur & 7% pourra étre accepté. Les calculs ont été effectués en prenant une MLI 5 angles.

L (uH) 50 | 56 | 65 | 70 | 87 | 94

Ly (uH) 50 | 35 | 35 | 30 | 20 | 20

M (uH) 50 | 44.27 | 47.7 | 45.83 | 41.71 | 43.36
Lrorar (uH) 200 | 1795 | 195.4 | 191 | 190 | 200

Moteur 134Hz

THD inoteur (% Lnoteur nominat) | 2.65 | 2.08 1.99 1.77 | 1.19 1.14
V L (V) 59 66 76.8 82 102 111

V L# (% Unoteur) 203 | 228 | 265 | 283 | 3.52 | 3.83
Moteur 157Hz

THD inotenr (% Lnotewr nominat) | 2.37 2 1.95 1.84 | 1.22 1.33
V Ly (V) 67 75 87 94 116 126

V Ly (% Unoteur) 2.23 | 2.50 2.9 3.13 | 3.87 4.2
Moteur 192Hz

THD imoteur (% Lmoteur nominat) | 2.17 | 1.86 1.77 | 1.63 | 1.28 1.25
V L (V) 76 86 99 107 133 144

V L1 (% Unoteur) 238 | 2.69 | 3.09 | 3.34 | 416 | 45

TAB. 5.5 — Evolution du THD du courant statorique du moteur 192Hz ainsi que de la chute de
tension aux bornes de Ly pour un couplage parfait (K=1), une MLI synchrone de type 5 angles
et Cp = 100pF

Les évolutions du THD du courant statorique ainsi que la chute de tension aux bornes de L
en fonction des grandeurs Ly et Lyo sont présentées sur la figure [5.17]

Plus la valeur de Ly diminue et plus le THD du courant statorique diminue, mais par contre,
la chute de tension aux bornes de Ly augmente. Un compromis est donc & faire entre avoir une
valeur faible de distorsion hamonique sur le courant moteur ou avoir une faible chute de tension
aux bornes de l'inductance série en sortie de 'onduleur.
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F1G. 5.17 — Evolution des THD du courant moteur et de la chute de tension aux bornes de Ly
pour les 3 moteurs étudiés avec une MLI 5 angles et Cy = 100uF" : 134Hz (a), 157Hz (b) et 192Hz

(c)

Avec des inductances Ljyi—Lo=50puH, la chute de tension aux bornes de I'inductance série
Ly est faible comparativement & une valeur de self série plus élevée. Ainsi, sachant que le THD
du courant moteur est inférieur & 3% pour les valeurs d’inductances considérées, le couple de
valeurs retenu pour les inductances Ly et Lyo est de 50uH.

Il est important de vérifier que sur toute la plage de fonctionnement, c’est & dire pendant le
démarrage du moteur jusqu’au régime permanent a la fréquence nominale, le THD du courant
moteur soit inférieur & 6% de OHz & 0.7xf,, et soit inférieur & 3% de 0.7xf,, & f,,,. Ce point va
étre étudié une fois que les plages de fonctionnement avec les différentes MLI vont étre définies.

CONCLUSION :
La distorsion harmonique étant inférieure a 3% pour toutes les valeurs de couple d’in-
ductance {Ly;Ly2}, le couple choisi va étre celui qui posséde la chute de tension la plus
faible sur L.
Ainsi, pour la suite de I’étude, la valeur des inductances Ly et Ly choisies est de 50puH

chacune.
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5.11 Critére de puissance dissipée dans les IGBTs

Lors du dimensionnement du filtre sinus, il faut toujours s’assurer que les pertes dissipées dans
I’onduleur ne sont pas trop élevées, c’est a dire que la température de jonction des composants
n’excéde pas les 100°C.

Cette propriété est a vérifier si on travaille & réseau nominal, mais également a réseau haut qui
représente en général 6% de la tension de bus nominale. Si la température de jonction de 'un
des composants est supérieure & 100°C, le point de fonctionnement est a rejeter. Dans le cas de
l'onduleur NPP le domaine de fonctionnement optimal se situe vers cos(¢) = 1. Ainsi, il faut
éviter qu’il n’y ait trop de commutations au maximum de courant.

La MLI GDPWM résout ce probléme grace a ses paliers & 1 qui évitent toute commutation durant
2 X 60° par période de fondamental. De méme les MLI synchrones ayant un nombre d’angles
impair possédent également un palier oi1 il n’y a pas de commutations.

Les pertes dans les composants pour le point de fonctionnement nominal de chaque moteur
sont résumées dans les tableaux 5.7, B9 et B.17].

Pertes dans les composants
Point de fonctionnement Composants T2+ | TC+ | D2+ | DC+
m 0.83 Ptotal (W) 4390 714 6 1653
cosy 0.88 Pconduction (W) 1146 517 3 489
F,.q (Hz) 134 Pcommutation (W) 3244 197 3 1164
I(A) 1403 T° moy (°C) 84.5 51.7 431 64.8
MLI 5 angles Ripple de T° (°C) 4.8 0.9 0 3.9
Température max (°C) | 89.3 | 52.6 | 43.1 68.7

TAB. 5.6 — Point de fonction-
nement étudié niveau ondu-
leur pour le moteur 134Hz

TAB. 5.7 — Pertes dans les composants du bras NPP et tempé-
ratures de jonction pour le moteur 134Hz

TAB. 5.8 — Point de fonction-
nement étudié niveau ondu-
leur pour le moteur 157Hz

Pertes dans les composants
Point de fonctionnement Composants T2+ | TC+ | D2+ | DC+
m 0.86 Ptotal (W) 4764 | 714 12 126
cosy 0.88 Pconduction (W) 1142 452 4 426
F,nq (Hz) 157 Pcommutation (W) 3622 262 7 1292
I(A) 1362 T° moy ("C) 88 | 51.8 | 432 | 65.6
MLI 5 angles Ripple de T° (°C) 4.6 0.8 0 3.6
Température max (°C) | 92.6 52.7 | 432 69.2

TAB. 5.9 — Pertes dans les composants du bras NPP et tempé-
ratures de jonction pour le moteur 157Hz

Pertes dans les composants
Point de fonctionnement Composants T2+ | TC+ | D2+ | DC+
m 0.914 Ptotal (W) 5196 | 597 6 1744
cosy 0.904 Pconduction (W) 1134 321 4 296
F,nq (Hz) 192 Pcommutation (W) 4062 276 2 1447
I(A) 1274 T° moy (°C) 92 51 43 66
MLI 5 angles Ripple de T° (°C) 4.1 0.6 0 3.1
Température max (°C) | 96.1 51.6 43 69.3

TAB. 5.10 — Point de fonc-
tionnement étudié niveau on-
duleur pour le moteur 192Hz

TAB. 5.11 — Pertes dans les composants du bras NPP et tempé-
ratures de jonction pour le moteur 192Hz
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La température de jonction maximum est atteinte sur 'IGBT T2+ pour le moteur 192Hz
dans le cas ot une MLI 5 angles est utilisée au point de fonctionnement nominal. Une MLI 7
angles donnerait un THD au niveau du courant moteur inférieur & celui obtenu avec la MLI 5
angles mais les pertes seraient trop importantes.

Les pertes dans les composants doivent étre vérifiées sur toute la plage de fonctionnement lors
du démarrage du moteur. C’est lors des changements de MLI que les pertes sont maximum. Il va
donc étre indispensable de définir les fréquences auxquelles ont lieu les changements de MLI pour
vérifier & la fois le THD en courant, mais également les pertes dissipées.

5.12 Critére d’amplification des harmoniques

Afin de ne pas amplifier les harmoniques, il est important de connaitre la fréquence de résonance
du systéme, la fréquence d’anti-résonance ainsi que les stratégies de pulses utilisées en fonction de
la fréquence de fonctionnement.

Dans les cas étudiés précédemment, au point de fonctionnement nominal des trois moteurs, la
MLI utilisée était la 5 angles. En prenant en compte la valeur de la fréquence de résonance et la
frequence d’anti-résonance, les stratégies de changement de MLI sont définies dans le tableau [5.12}

Les fréquences de changement de MLI dépendent de la fréquence d’anti-résonance du systéme.
En effet, c’est a cette fréquence que 'on vient placer le premier harmonique du signal de sortie, de
telle sorte que 1’on est certain de ne pas amplifier ce dernier. La stratégie de changement de type
de MLI dans le cas d’un filtre LCL ne dépend donc pas du moteur contrairement & celle d’un filtre
LC.

Dans le cas d’un filtre LC, la fréquence limite est égale & 1.8 X Fj..s avec la fréquence de
résonance qui dépend des paramétres moteurs (inductance de fuite).
Lorsque 'on travaille en MLI 5 angles, le premier harmonique se situe au rang 17. Ainsi, pour
connaitre par exemple la premiére fréquence F; de changement de MLI, on pose ’équation [5.31]

Far

=
T4

(5.31)

On procéde de la méme facon pour les autres MLI synchrones.

Fréquences de changement de MLI
F.es (Hz) | Fy, (Hz) | Fn — 93 93 — 69 69 — 0
~1200 1591 5 angles | 7 angles ou GDPWM | Toggle

TAB. 5.12 — Stratégie de changement de MLI suivant les fréquences de fonctionnement

De 69Hz a 93 Hz, on peut soit travailler en MLI synchrone (ici en 7 angles) ou en MLI asyn-
chrone, comme la GDPWM qui permet de limiter les pertes dans les composants verticaux du bras
NPP.
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La figure .18 illustre I’évolution des harmoniques de tension en sortie de 'onduleur NPP dans
le cas d’'une MLI synchrone & 5 angles puis 7 angles, ainsi que le rapport Vioteur/ Vonduieur, POUr
un moteur dont la fréquence fondamentale nominale est de 192Hz.

onduleur

Courbe d'amplification::'V | 7V,

3
&
v
=
z
-
g
|
Z 04
E

06 50

/ N
08— o &
ST 8
7 &
-1 > e
150 &
0 éeo
4000 &
5000 6000 7000 <&

Fréquence harmoniques (Hz)

F1G. 5.18 — Evolution des fréquences harmoniques en sortie de ’onduleur en fonction de la fréquence
de fonctionnement pour un moteur 192Hz pour une MLI synchrone & 5 angles puis 7 angles

REMARQUE : L’amplitude du rapport Vioteur/Vonduleur €St ramenée a 1 pour conserver la
méme échelle que les harmoniques.

Plus la fréquence du moteur est faible et plus les fréquences harmoniques de la tension de sortie
de l'onduleur s’approchent de la résonance. Dans le cas de la figure le premier harmonique
présent sur la tension simple Va0 en sortie de 'onduleur se situe au rang 17. La MLI 5 angles est
utilisée jusqu’a 93Hz, puis on passe en 7 angles jusqu’a 69Hz, le premier harmonique se situe alors
au rang 23, comme le montre la figure 19} Ensuite, pour des fréquences plus basses qui ne sont
pas représentées sur la figure, la MLI utilisée est la toggle.

Fondarmental

60

80 / 7 angles
00

5 angles

Amplitude harmonique (p.u.)

Fréquence moteur (Hz)

80 90

100

FiG. 5.19 — Evolution des rangs harmoniques en sortie de ’onduleur en fonction de la fréquence
de fonctionnement pour un moteur 192Hz pour une MLI synchrone a 5 angles puis 7 angles
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Pour les trois moteurs de la gamme MGV étudiés, les pertes maximum dans les composants

du bras NPP ainsi que le THD en courant par rapport au fondamental nominal sont donnés dans
le tableau [B.13]

Moteur MLI 5 angles | 5 angles | 7 angles | 7 angles | Toggle
Fréquence (Hz) F, 93 93 69 69
ol % LA
g
F, = 192> THﬁaIXmTO;e(I%)(%) BN e X 9

TAB. 5.13 - THD du courant statorique (en % du courant fondamental nominal) et température

maximum de jonction atteinte pour les fréquences de changement de MLI pour les trois moteurs
étudiés

Les valeurs des THD en courant au niveau moteur ainsi que les températures de jonction aux
bornes des composants se trouvent sous le seuil limite d’acceptation, c’est a dire que le THD
est inférieur a 3% du fondamental pour les fréquences élevées (de 70% a 100% de vitesse) et la
température de jonction est inférieure & 100°C.

Remarque : A ce stade de l'étude, on peut noter que la température de jonction est in-
férieure a 100°C, ce qui n’aurait pas été le cas avec une topologie NPC. En effet, en prenant
lexemple du point nominal du moteur 192Hz, la température de jonction de 'IGBT T2+ aurait été
de 185°C au lieu des 96°C calculés en topologie NPP. Le point de fonctionnement aurait été rejeté.

La figure [5.20] présente 1’évolution du THD du courant moteur suivant la fréquence du moteur
de 20Hz a la fréquence fondamentale de chacun des trois moteurs considérés. Pendant la phase de

démarrage, un changement de MLI est opéré de telle facon & éviter les harmoniques, tel que décrit
dans le tableau .12

Moteur 134Hz Moteur 157Hz Moteur 192Hz
10 10 . . 10 :

~ 9 = 9r = 9 :
= MLI: 7 ] 3 MLI: 7 MLI: 5 anales ] MLI: 7 MLI: 5 angles
c angles MLI: 5 angles c angles . g c angles . g
E 8 E 8f £ sl
o =} o
c = =
s 7r s 7r 8 7t
£ S 5
: : :
£ s g 6 E 6
e} © kel
c = <
S 5t S 57 S 5
z 3 3
s 4 g 4t g

g 3 g3 H

g / W : :
5 7 5 2 5
g T g
(= 1k : ~ 1 [

0 ; ; ; 0 i i i o i i i
0 50 100 150 200 0 50 100 150 200 0 50 100 150 200
Fréquence (Hz) (a) Fréquence (Hz)  (b) Fréquence (Hz) (c)

FiG. 5.20 — Evolution des THD du courant moteur de O0Hz & la fréquence nominale pour les 3
moteurs étudiés avec Cy = 100pF : 134Hz (a), 157Hz (b) et 192Hz (c)

Pour les trois moteurs MGV considérés, le THD du courant moteur est inférieur a 3% du
courant fondamental nominal de 0.7xf,, & f,.
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CONCLUSION :
Les valeurs des paramétres déterminés pour le filtre sinus & inductances couplées per-
mettent d’obtenir un THD du courant moteur inférieur a 3% de 0.7xf,, a f,,. La
contrainte sur la distorsion harmonique du courant moteur est donc respectée.

Pendant le démarrage de la machine, il faut s’assurer que les pertes ne sont pas trop impor-
tantes, c’est & dire que la température de jonction ne dépasse pas les 100°C pour tous les points
de fonctionnement. La figure présente 1’évolution du courant dans ’onduleur ainsi que la
température maximum de jonction dans le convertisseur en tenant compte du changement de MLI
suivant la fréquence de fonctionnement.

Moteur 134Hz Moteur 157Hz Moteur 192Hz
1500 T 100 1500 T 100 1500 T 100
1400 - 4 1400 - 1 14001
1200 {90 &= 1200+ ; 190 &= 12001 190 >~
c c <
8 8 5]
© © ©
< 1000} S <00t & < o00f s
3 80 S 3 g0 8 3 80 3
2 2 = £
2 800t E 2 800 E 32 so0f 5
c £ c £ = £
S - 5] = o =
£ @ e © c <
S 600t 470 € S 600t 170 E S 600f 70 €
3 e 3 o 3 g
=1 =1 =
] 2 o E ) g
400 - N} 400 N} 400 @
(=N Q. Q.
60 £ 60 E 60 £
—@— | onduleur S —@— | onduleur L —@— | onduleur [
200 - 4 200+ 1 200 -
—@— Température —@— Température —@— température
o ‘ ‘ ‘ “ o ‘ ‘ ‘ leo o . . ‘ »
0 50 100 150 200 0 50 100 150 200 0 50 100 150 200
Fréquence moteur (Hz) (@) Fréquence moteur (Hz) (b) Fréquence moteur (Hz) (c)

F1G. 5.21 — Evolution de la température maximum de jonction et du courant dans 'onduleur en
fonction de la fréquence de fonctionnement du moteur pour les trois moteurs étudiés : 134Hz (a),
157Hz (b) et 192Hz (c)

Les températures maximum de jonction sont inférieures & 100°C pour tous les points de fonc-
tionnement étudiés et pour les trois moteurs de la gamme MGV étudiés.

5.13 Critére de 'ondulation maximum

Afin de ne pas détruire les IGBTs et les diodes de ’onduleur, il est important de tenir compte
de l'ondulation de courant dans l'onduleur. En effet, 'inductance L a été réduite de fagon a
obtenir une faible chute de tension & ses bornes, mais il ne faut pas que cela se fasse au détriment
d’une ondulation trop importante.

Ainsi, 'ondulation de courant du courant en sortie de 'onduleur sera limitée & +400A lorsque
la fréquence moteur est supérieure & 60% de la fréquence nominale, ensuite, pour des fréquences
plus faibles, une ondulation allant jusqu’a +700A sera tolérée.

La figure .22 présente 'ondulation du courant en sortie de 'onduleur Al et le courant onduleur
maximum obtenu pour les trois moteurs MGV étudiés.



202

5. Etude d’un filtre sinus pour le convertisseur MV 7308 NPP
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F1G. 5.22 — Evolution des courants maximum onduleur et du Al de 'onduleur (ondulation) en
fonction de la fréquence de fonctionnement du moteur pour les trois moteurs étudiés : 134Hz (a),

157Hz (b) et 192Hz (c)

Pour les trois moteurs, le courant en sortie respecte le critére fixé, il n’y a donc pas de risques
au niveau du courant maximum qui va circuler dans les composants semi-conducteurs.

CONCLUSION :
Un filtre sinus adapté aux besoins des applications MGV a été dimensionné. Afin de
répondre aux différents critéres de dimensionnement, le filtre LCL & inductances couplées
s’est avéré posséder de nombreuses qualités au niveau des performances, de la taille, du
poids et du cotit. Finalement, un filtre ayant pour valeurs Lz =L o=50uH et Cr=50ukF
a été retenu pour la gamme des moteurs allant de 130Hz a 200Hz.

5.14 Prototype de self couplée

5.14.1 Présentation

La figure [.23] présente une vue schématique de la self couplée destinée aux moteurs MGV.

F1G. 5.23 — Schéma de I'inductance couplée (a) et sa photo (b)

Seules les valeurs des inductances de la self & inductances couplées ont été détérminées. Le

dimensionnement de la self (nombre de spires, entrefer, .

..) n’a pas fait I'objet de ’étude.
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5.14.2 Validation expérimentale de la self couplée

Le schéma de montage permettant la validation expérimentale de la self & inductances couplées
est présenté sur la ﬁgure@ La charge inductive a pour valeur Lcparge = 450pH afin de travailler
avec une self dont la valeur se rapproche de celle des inductances de fuite typique des moteurs
MGV étudiés dans le chapitre.

. L JH2
lond [TFRFFF 9997 Cr |,
0 ' I s
% oo ®
|_
Imot
Lcharge

F1G. 5.24 — Schéma de test de la self a inductances couplées

La figure [5.25] présente la comparaison théorique et expérimentale du rapport du courant de
charge sur la tension simple en sortie de ’onduleur pour différentes fréquences. Les résultats théo-
riques et expérimentaux sont comparés.

Rapport du courant de charge sur la tension onduleur:
40 — ———ry

cLarge/ Vonduleur

= T T T T T T

Gain théorique
® Gain mesuré

Gain (dB)

-80 L L HE R S | L L HE R | L L HE R A | H
10" 10 10° 10 10

Fréguence (Hz)

FiG. 5.25 — Gain du rapport VIC}L& en fonction de la fréquence pour la self couplée avec Ly =

onduleur

50uH, Lyy = 50uH, Cp = 100F et Lenarge = 450uH

La forme d’onde théorique est tres similaire & la forme d’onde de gain obtenue lors de la
validation expérimentale sur la self. La fréquence de résonance (égale a F,s—1200Hz) est identique
en théorie et expérimentalement, il en est de méme concernant la fréquence d’accord du filtre
(For=1612Hz).

La forme d’onde du gain étant identique en théorie et en pratique, ceci laisse supposer que le filtre
va fonctionner comme attendu. Ce point doit étre vérifié en observant les courants en sortie de
I’onduleur et dans la charge.
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La figure [5.26] présente la comparaison théorique et expérimentale du rapport du courant de
charge sur le courant onduleur en fonction de la fréquence.

Rapport du courant dans la charge sur le courant dans l'onduleur: | /1
moteur ~ onduleur
60 —_———— —_—— —_— —_——

Gain théorique
® Gain mesuré

Gain (dB)

|
Y
o

-80 H HE H | H |
10" 107 10° 10* 10

Fréquence (Hz)

F1G. 5.26 — Gain du rapport % en fonction de la fréquence pour la self couplée avec Ly =

50pH, Lo = 50uH, Cp = 100puk et Leparge = 450 H

Ce diagramme présente deux fréquences identifiables, & savoir la fréquence d’accord & 1612Hz
et une fréquence de résonance a 712Hz, notée "Fj.cs0".
Le rapport du courant de charge sur le courant onduleur a pour expression :

Icharge _ Lcharge p—M-p
—— =1- T (5.32)
Tonduteur Lo -p+ Rypa + Cip + Leharge - P
La fréquence de résonance a donc pour expression :
1
Fres2 = (533)

277\/(Lf2 + Lcharge) : Cf

La figure [5.27] présente la comparaison du rapport entre le courant circulant dans ’onduleur et
la tension en sortie de 'onduleur pour différentes fréquences, obtenu en théorie et par la mesure
expérimentale.

Rapport du courant dans I'onduleur sur la tension onduleur: | 1A%
onduleur onduleur
50 ———— —— 7 —— 7 ———

Gain théorique
Y: 45.88 ® Gain mesuré

Gain (dB)

-50 " " P | " " il " " P P
10" 10° 10° 10 10
Fréquence (Hz)

FiG. 5.27 — Gain du rapport ‘I/?”d% en fonction de la fréquence pour la self couplée avec Ly =

onduleur

50uH, Lyy = 50puH, Cf = 100F et Leparge = 450uH



5.14. Prototype de self couplée 205

L’analyse des signaux est effectuée en appliquant une MLI synchrone 3 angles a I’onduleur avec
une fréquence fondamentale de 150Hz. La tension du bus continu est fixée & 900V et le courant de
charge est de 100A. La figure [5.2§| présente les formes d’ondes obtenues.

 So— 1
LA L L L L L L L O L

3-

v
T T

B) Courant filtre: 200A/div . . ) . .
5) qur¢n‘Ic'l.]arg¢:|2p04!dllv| 1 I 1111 1111 1111 1111 1111 1111

F1G. 5.28 — Formes d’ondes des grandeurs au niveau du filtre pour une fréquence fondamentale de
150Hz (2ms/div)

La tension en sortie de l'onduleur (représentée en noir sur la figure correspond a la
référence envoyée, c’est a dire une MLI 3 pulses. Le courant dans la charge (indiqué en rouge)
est bien filtré par rapport au courant en sortie de 'onduleur (indiqué en bleu), le filtre sinus a
inductances couplées permet d’améliorer notablement la forme d’onde de la tension imposée a la
charge.

La figure [5.29] présente les courants en sortie de 'onduleur et dans la charge, le rapport de ces
deux grandeurs, ainsi que leur FFT.

La tension en sortie de 'onduleur (présenté sur la figure est de type 3 angles précalculés

ce qui signifie que le premier harmonique présent sur cette tension se trouve au rang 11. Sur
la figure I’harmonique de rang 11 du courant onduleur présente une amplitude d’un peu
plus de 40% du fondamental, alors que ce méme harmonique au niveau du courant de charge est
fortement atténué. Il en est de méme pour les harmoniques de rang 6k+1 supérieurs a 11.
Des harmoniques de rang pair sont présents sur les courants observés. Ils proviennent d’un léger
déséquilibre du bus continu lors des essais expérimentaux. Cependant, cela permet de valider le
fonctionnement du filtre et notamment la fonction de transfert Inoteur/londuleur €ar on observe
que ces harmoniques sont atténués au niveau du courant dans la charge, conformément a la courbe
de ga'in du rapport Imoteu’r/Ionduleur-

Le THD du courant dans I'onduleur est de 58% et celui dans la charge est de 9.54%. Si 'on
ne tient pas compte des harmoniques de rangs inférieurs a 11, les THD passent & 54.4% pour le
courant onduleur et 4.54% pour le courant dans la charge. La distorsion harmonique du courant
de charge est fortement réduite grace au filtre.
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Fi1G. 5.29 — Formes d’ondes des courants en sortie de I’onduleur et dans la charge (a), gain du
rapport Ieharge/ Iondulewr (b) et FET de ces deux signaux (c)

CONCLUSION :
Le filtre sinus étudié théoriquement a été validé expérimentalement. Le gain du filtre
suivant la fréquence a été mesuré et est identique & celui prédéterminé. Ceci implique que
les signaux en sortie de I'onduleur vont étre filtrés de telle sorte a respecter les critéres
qui ont été définis. Les signaux mesurés montrent ’effet bénéfique du filtre : le courant
dans la charge est lissé par rapport au courant en sortie de I’onduleur.

5.15 Comparaison du filtre sinus obtenu avec les topologies NPC et NPP

La valeur des éléments inductifs du filtre sinus a été réduite en utilisant une topologie NPP
en comparaison avec la topologie NPC. Afin d’apprécier le gain sur le cotit du filtre sinus obtenu
avec la topologie NPP en comparaison avec la topologie NPC, nous prendrons 1’exemple d’un
filtre sinus typique utilisé avec la topologie NPC pour des courants moteurs du méme ordre de
grandeur que ceux étudiés dans ce chapitre.

Dans les applications ou les parametres du moteur sont du méme ordre de grandeur que ceux
des moteurs présentés dans ce chapitre, le filtre sinus utilisé avec la topologie NPC était de type
LC avec Ly = 400pH et Cy = 400pF.

Le tableau [5.14] présente la comparaison des filtres sinus utilisés avec les topologies NPC et
NPP.

NPC | NPP
Ly (pH) 400 50
Ly (uH) [ 50 |

Ionduleur (A) 1300 1600

Erp=3LxI*(J)| 338 64

Rapport K, 5.28

TaB. 5.14 — Comparaison du prix des filtres sinus utilisés avec les topologies NPC et NPP
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L’énergie de la self Ly filtre sinus utilisé dans la topologie NPP approximativement 5 fois
inférieure a celle du filtre correspondant a la topologie NPC. Ceci laisse présager que le prix de
la self du filtre sinus associé a la topologie NPP sera réduit de ce méme rapport par rapport au

filtre typique utilisé pour le convertisseur NPC.
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5.16 Conclusion

Dans ce chapitre, une étude d’un filtre sinus appliqué a 'onduleur MV7308 NPP a été
effectuée. La comparaison des filtres classiques de type LC ou LCL a montré les limites du filtre
LC dans le cadre des moteurs haute vitesse.

En effet, bien que les harmoniques hautes fréquences soient bien atténués, le premier critére a
respecter étant 'auto-excitation du moteur, la valeur du condensateur du filtre est donc imposée
par cette contrainte. Il ne reste alors que I'inductance Ly; comme degré de liberté dans le réglage
du filtre.

Le filtre LCL propose un degré de liberté supplémentaire grace a l'inductance Ly, mais les
harmoniques haute fréquence sont moins bien atténués qu’avec un filtre LC.

Le probléme qui réside dans 'utilisation du filtre LCL est la chute de tension trop importante aux
bornes de I'inductance série L.

Une alternative a ces deux types de filtre a ensuite été proposée en introduisant un filtre sinus a
inductances couplées. Cette structure présente ’avantage d’obtenir les mémes capacités de filtrage
que le filtre LCL avec des valeurs de composants inductifs deux fois plus faibles. Ainsi, les de-
grés de liberté du filtre LCL sont conservés et on peut réduire la chute de tension aux bornes de L 1.

Les différents critéres de dimensionnement du filtre sinus ont été étudiés et le compromis qui
a été fait a conduit a retenir un filtre dont les composants ont pour valeur : Lfi=L=50uH et
Cy=100pF. La validation de ce filtre par simulation permet de travailler avec des moteurs allant
de 130Hz & 200Hz.

Une validation expérimentale de ce filtre a inductances couplées a été effectuée sur le prototype
MV7308 NPP, avec une charge inductive de valeur L pqrge—450pH , représentative des inductances
de fuites typiques des moteurs MGV.

La comparaison des rapports des grandeurs onduleur et moteur a permis de montrer la concor-
dance des résultats entre la théorie et ’expérimentation. Les fréquences de résonance et d’anti-
résonance pré-déterminées ont été validées sur la self couplée.

Le courant de charge posséde un contenu harmonique réduit par rapport au courant en sortie
de ’onduleur. Les harmoniques présents sur le courant moteur sont atténués en cohérence avec la
courbe d’amplification "courant moteur/courant onduleur".
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Annexe A

Le convertisseur MV7308 NPP, qui regroupe différentes technologies évolutives par rapport aux
anciens MV7000, est passé par plusieurs étapes de validations avant de pouvoir venir valider les
calculs théoriques de pertes dissipées. Ainsi, cette partie se trouve en annexes car [’étude a été assez
succinte en comparaison avec le prototype MV7306 NPP.

Dans cette partie, I’étude se portera sur la définition du schéma thermique équivalent de la pile
MV7308 NPP avec le sens de circulation de [’eau de refroidissement.
Les équations thermiques permettant de définir d’une part les pertes dissipées dans les radiateurs
de la pile et d’autre part la température moyenne de jonction des composant seront erprimées.
L’étude s’orientera ensuite sur la comparaison des pertes dissipées dans les radiateurs de la pile et

ce, de fagon théorique et expérimentale.
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A.1 Le prototype MV7308
A.1.1 Présentation du convertisseur MV7308

Le prototype MV 7308 regroupe différentes technologies :

— La pile NPP qui, en fonction du bénéfice recherché, va travailler en mode HSI (High Speed
Induction) c’est a dire en haute fréquence, ou en mode HDI (Hard Drive Induction), c’est a
dire & haut niveau de courant.

— Les capacités du bus DC sont positionnées directement derriére le convertisseur. Ainsi, les
capacités de clamp disparaissent. L’armoire est plus compacte car le compartiment des ca-
pacités du bus DC disparait. Tout le cablage est remplacé par un bus en cuivre ol sont
directement montées les piles.

— Nouvelle stratégie de commande PECe+PIBe au potentiel 0V : pour gagner en cablage et
en temps de transmission, I'unité PIBe se trouve directement dans I’AC Out. Seule une fibre
optique relie la CPU & la PIBe. Ainsi, tous les appareils de mesure sont référencés au méme
potentiel 0V du bus DC, ce qui simplifie le cablage et améliore la sécurité.
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FiG. A.1 — Photo du prototype MV7308 NPP
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A.1.2 La pile MV7308 NPP

La pile MV7308 NPP, représentée sur le schéma se compose d’une sous-pile d’IGBTs
ST2100GXH24 et d’une sous-pile de diode 1000GXHH26 de chez Toshiba.

La pile se découpe en trois parties isolées thermiquement et électriquement entre elles. En
effet,des clamps assurent les liaisons électriques entre les radiateurs de la pile. Par la suite, les
pertes dissipées dans ces clamps seront négligées. Chaque groupe représenté sur la figure [A:2] peut
donc étre étudié de facon indépendante.

/— Gatedrive

PileIGBT
Pile diode
Tuyaux
d'eau
Isolants —: — Radiateur

“C(annexion au _/ \_ Connexion au
+" du busDC Connexions au "-" dubusDC

"0" et alaphase

(b)

F1G. A.2 — Schéma 3D de la pile NPP 308 (a) ainsi que la représentation schématique de la pile

(b)
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A.2 Les pertes dans la pile
A.2.1 Calcul théorique de la dissipation thermique des pertes dans la pile

La figure [A-3] présente le trajet de I'eau de refroidissement des boites a eau. L’eau "froide" est
notée "Tin" et I’eau en sortie est notée "I'mx" avec X qui varie de 1 a 10, ce qui correspond au
nombre de radiateurs sur une pile IGBTs ou diodes.

Eau froide

I Tin

O

F1G. A.3 — Pile entiére du bras NPP 7308 avec le sens de ’eau de refroidissement

Les mesures des températures d’eau en entrée et en sortie des radiateurs sont prises comme
l'indique la figure [A-3] Les composants sont refroidis par de eau qui circule en premier lieu au
travers des radiateurs d’IGBTs, puis dans les radiateurs & diodes car les composants qui chauffent
le plus sont les IGBTs. La température intermédiaire de ’eau sortant des radiateurs des IGBTs et
rentrant dans les radiateurs des diodes n’est pas mesurée.

Alinsi, on ne considérera que la puissance totale dissipée dans un couple de radiateur IGBT-+Diode,
c’est & dire par exemple :
Prp, torar = Prp, + PrD; bis (A.1)

Avec :

— Pgrp, : Puissance dissipée dans le radiateur a IGBT RD;

— Prp, pis : Puissance dissipée dans le radiateur a diode RDy_bis
Il en sera de méme pour le reste des radiateurs de la pile.
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A.2.2 Equations thermiques

La figure [A4] présente le schéma thermique statique équivalent de la pile MV7308 NPP.

PILE IGBT PILE DIODE

GROUPE C
<—

T+

=
§T2+ 4

<—

Ria  Tus Riad Tuz

F1G. A4 — Schéma équivalent au niveau thermique de la pile NPP 308

Sur ce schéma, on a les notation suivantes :

— Vx : température d’entrée d’eau des radiateurs des piles & IGBTs

— Vxgq4 : température d’entrée d’eau des radiateurs des piles & diodes

— Ru : résistance de ’eau

— Ix : pertes totales d’'un IGBT donné

— Ixg : pertes totales d’'une diode donnée

— Rz : résistance du schéma équivalent d’un radiateur ou d’'un IGBT
— Raxd : résistance du schéma équivalent d’un radiateur ou d’une diode
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11 faut exprimer la température de l’eau a l'entrée des radiateurs & IGBTs en tenant compte
de la température d’eau en sortie des radiateurs & diode. On peut schématiser cette liaison grace

a la figure [AT]

PILEIGBT PILE DIODE

Rid Ry l V%d

PILEIGBT PILE DIODE

@) (b)

Fia. A.5 — Détail de la représentation de la prise en compte de la température de sortie du radiateur
a diode en entrée du radiateur a IGBT

Le schéma [A7]] explique que pour prendre en compte I'échauffement de 'eau qui sort du ra-
diateur & IGBT en entrée du radiateur a diode, cela revient a prendre le gradient de température
(AT) généré par la résistance de I'eau. Ceci est modélisé par la mesure de la tension aux bornes
de Ru. Ensuite il suffit d’injecter ce AT en série avec la température de ’eau au niveau de la pile
diode. Le gain de 2 s’explique par le fait que lorsque l'on modélise la résistance de ’eau on prend
pour hypothése sa température moyenne.

On a ainsi :
L 16xD
2

On a divisé par 2 pour obtenir la température moyenne. Dans notre cas, on remultiplie par
deux pour obtenir la température souhaitée.

Ru (A.2)

Les équations suivantes, déterminées grace au théoréme de Millman, expriment les températures
des résistances thermiques équivalentes des IGBTs et des diodes aux points de jonction avec les
radiateurs de la pile correspondant au groupe A de la figure 2.9
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Les mémes équations peuvent étre écrites au niveau des piles a diodes. il suffit alors de
remplacer les termes en Rz par Rzd.

Tout comme pour la topologie MV7306 NPP, si ’on distingue le premier terme de chacun des
trois systémes d’équation précités, on peut les stocker dans un vecteur noté [A]. Les températures,
une fois isolées, peuvent étre & leur tour stockées dans un vecteur noté |T°|. Les termes fonction
des résistances thermiques sont isolés dans une matrice [B].

On peut alors écrire :

[A] = [B] x [T7] (A.6)

On obtient alors 'expression de la matrice température grace a I’équation suivante : [T°]=

(B~ x [4]

On obtient alors les températures de jonction des différents composants qui sont regroupés
dans le tableau [A] suivant pour les composants du groupe A :

IGBT | Température | Diode | Température
T2- T2 D2- T2d
T1- T5 Di- Thd
TC+ T9 DC+ Tad

TAB. A.1 — Nom des températures de jonction des différents composants du groupe A

Pour les éléments du groupe B, les températures de jonction des différents semiconducteurs
sont indiqués dans le tableau suivant :

Diode
DC-

IGBT | Température
TC- T2

Température
T2d

TAB. A.2 — Nom des températures de jonction des différents composants du groupe B

Enfin, concernant les éléments du groupe C, les températures de jonction des différents semi-
conducteurs sont indiqués dans le tableau [A:3] suivant :

IGBT | Température | Diode | Température
T2+ T2 D2+ T2d
T1+ Tb D1+ Thd

TaB. A.3 — Nom des températures de jonction des différents composants du groupe C

A.3 Mesures effectuées
A.3.1 L’équilibrage des tensions des IGBTs verticaux

La figure [A.6] présente les tensions collecteur-émetteur des composants verticaux T2+ et T1+
du bras NPP 7308.

Les tensions sont parfaitement supperposées ce qui signifie que 1’équilibrage des tensions fonc-
tionne.
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F1a. A.6 — Tensions collecteur-émetteur Vce en fonction du courant collecteur pour les composants

verticaux T2+ et T1+

A.3.2 L’équilibrage des tensions des IGBTs horizontaux

La figure [A77] présente les tensions collecteur-émetteur des composants horizontaux TC+ et

TC- du bras NPP 7308.

.r[-“.|r-“1|rr--.1.rr-

VTC+NPP VTC- NPP

PP e

FiG. A.7 — Tensions collecteur-émetteur Vce en fonction du courant collecteur pour les composants

verticaux T2+ et T1+

La figure [A.§] présente les formes d’onde en tension et courant des composants T2+ et TC- du

bras NPP 7308 :

Formes d'onde de I'GBT T2+ ST2100GXH24 , Vdc=5000V

0.04

T T T T T T

4000 - Courant collecteur Ic (A)

Tension collecteur—émetteur Vce (V)
3000 - g
Vde |
2
2000 - T
Vde
* 1000 A
0 L L N " o n
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035
temps (s) @)
Formes d'onde de I'GBT TC- ST2100GXH24 , Vdc=5000V
T T T T T T
4000 . Courant collecteur Ic (A)
Tension collecteur-émetteur Vce (V)
3000 - .l
Vde _|
2
2000 h
LA AT . L1
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035

temps (s) (b)

0.04

F1a. A.8 — Tensions collecteur-émetteur Vce en fonction du courant collecteur pour les composants

verticaux T2+ et T1+
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A.3.3 Détermination des coefficients de calcul d’énergie au turn-on et au turn-off
des composants

Dans un premier temps, pour un courant de charge de 1000A a donné de grandes différences
entre la mesure des puissances dissipées dans les radiateurs et le calcul théorique de ces derniéres
donnait de grandes différences.

Ceci venait du fait qu’a ce niveau de courant, la température de jonction des composants avoisinait
les 70°, alors que les datasheet sont données pour des températures de jonction de 125°C.
Ainsi, la théorie devient trop pessimiste par rapport au point réellement étudié.

Les tests préliminaires sur le convertisseur MV7308 NPP ne prévoyant pas de monter trop
haut en courant afin de ne pas détériorer le matériel, la mesure des énergies des composants a été
effectuée pour une température de jonction de 70°. Ceci permettant de valider les calculs théoriques.

A.3.3.1 Etude des IGBTs verticaux

La figure [A.9) présente les évolutions de la tension collecteur-émetteur Vee et du courant collec-
teur Ic du composants T2+ en fonction du temps pour un turn-on (a) et pour un turn-off (b). Les
figures (c) et (d) donnent les énergies au turn-on et au turn-off déduites des deux précédentes.

Evolution des tensions collecteur—-émetteur Vce et de I'énergie de commutation en fonction du courant
collecteur de I'IGBT T2+ de la pile NPP 7308

Commutation turn—off de I'lGBT T2+ ST2100GXH24 , Vdc=5000V Commutation turn—on de I'lGBT T2+ ST2100GXH24 , Vdc=5000V

Tension collecteur—émetteur Vce (V) 3000

3000 Tension collecteur—émetteur Vce (V)
Courant collecteur Ic (A) Courant collecteur Ic (A)
2500 1 2500 | ]
2000 1 2000+
1500 f 1500 |
1000 1000
500 500
0 C N 0 P e o (AR
0 0.5 1 15 2 0 0.5 1 1.5 2
temps (s)  (a) x10°° temps (s) (D) x 107
Energie au turn—off Eoff=f(Ic) pour I''GBT T2+ ST2100GXH24 Energie au turn-on Eon=f(Ic) pour 'GBT T2+ ST2100GXH24
5 T T 5 T T T T T T T
® ®
~ 4 - 4 N~
5 § 45 1
': 'g
23} 1 E
3 2 a4 )
= c
S 2f 1
2 K
j=2
2 | Basf A
& &
0

1000 1050 1100 1150 1200 1250 1300 1350 1400
Courant Collecteur Ic (A)  (d)

0 500 1000 1500
Courant Collecteur Ic (A) (C)

Fic. A.9 — Tensions Vce et courants collecteur de 'IGBT T2+ pour différentes valeurs de Ic au
turn-off et au turn-on

On peut en déduire les coefficients des droites au turn-on et au turn-off :

La plage de variation des courants collecteur mesurés pour le turn-off ne se situe qu’entre 1000 et
1400A, ce qui pourrait sembler insuffisant pour déduire les coefficients de commutation. Cependant,
étant donné que la variation de I’énergie au turn-off est une droite, I’énergie correspondant a des
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Coefficients au turn-off de ’'GBT T2+
Ki Eoff 1.5431e " Ki Eon 2.944¢ 3
KO0 Eoff 136.1418¢ 7 KO0 Eon 455.7695¢ "

TAB. A.4 — Valeur des coefficients de calcul d’énergie au turn-off et au turn-on des IGBTs T2+ et
T1+4

Coefficients au turn-on de ’'IGBT T2-+

courant situés entre 0A et 1000A peut étre déduite avec suffisement de précision grace a une
interpolation.

A.3.3.2 Etude des IGBTs horizontaux

La figure [A.I0] présente les évolutions de la tension collecteur-émetteur Vee et du courant
collecteur Ic du composants TC+ en fonction du temps pour un turn-on (a) et pour un turn-off

(b). Les figures (c) et (d) donnent les énergies au turn-on et au turn-off déduites des deux
précédentes.

Evolution des tensions collecteur—émetteur Vce et de I'énergie de commutation en fonction du courant
collecteur de I''GBT TC+ de la pile NPP 7308

Commutation turn—off de 'lGBT TC+ ST2100GXH24 , Vdc=5000V Commutation turn—on de I'lGBT TC+ ST2100GXH24 , Vdc=5000V

3500} Tension collecteur—émetteur Vce (V) 3500 - Tension collecteur-émetteur Vce (V)
Courant collecteur Ic (A) Courant collecteur Ic (A)
3000 B 3000 1
2500} 2500 [epuimapepipimsnngi
2000 2000 |
1500 1500
1000 fode 1000 +
500 e 500
0l 0 N s V)
0 0.5 1 1.5 2
temps (s) (a) 107 temps (s) (b) x107°

7Energie au turn—off Eoff=f(Ic) pour IIGBT TC+ ST2100GXH24 Energie au turn—on Eon=f(Ic) pour 'GBT TC+ ST2100GXH24

7
56’ 1 66, 4
= c
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=} >
[ c 4 4
% 3t 1 5
i [im]
2 2 3r 1
225 1 =
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0 1
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Courant Collecteur Ic (A) (d)
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Courant Collecteur Ic (A) (c)

200

o

1400 0 1400

FiG. A.10 — Tensions Vce et courants collecteur de 'IGBT TC+ pour différentes valeurs de Ic au
turn-off et au turn-on

On peut en déduire les coefficients des droites au turn-on et au turn-off :

Coefficients au turn-off de I’'IGBT TC-+

Coefficients au turn-on de 'GBT T2+

Ki Eoff

2.7942¢3

Ki Eon

3.2762¢ 3

KO0 Eoff

—292.0736¢ 3

KO_Eon

1.0163¢~3

TaB. A.5 — Valeur des coefficients de calcul d’énergie au turn-off et au turn-on des IGBTs TC+

et TC-
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A.3.3.3 Etude des diodes verticales

La figure présente les évolutions de la tension anode-cathode Vak et du courant anode
Tak du composants D2+ en fonction du temps pour un turn-off (a) du composant. La figure
(b) présente I’énergie au turn-off déduites de la précédente. Les courbes au turn-on ne sont pas
indiquées car 1’énergies de commutation au turn-on d’'une diode est quasiment nulle comme nous
avons pu le constater lors de I’étude du MV7306 NPP.

Evolution des tensions anode-cathode Vak et de I'énergie de commutation en fonction du courant
anode-cathode de la diode D2+ de la pile NPP 7308

Commutation turn—off de la diode D2+ 1000GXHH26, Vdc=5000V Energie au turn—off Eoff=f(Ic) pour la diode D2+ 1000GXHH26
2500 T T 1.4 . .
Tension anode-cathode Vak (V)
2000 Courant lak (A) 1 120}
1500 g
s - ' :5 Al
1000 \ q £
) 2 o8}
500 3
=
o S 0.6F
o p
2 |
-500 g 04
w
-1000 0.2¢
-1500 : i i 0 ; ;
0 0.5 1 15 2 0 500 1000 1500
temps (s) () x10°° Courant lak (A) (b)

FiGg. A.11 — Tensions Vak et courants Iak de la diode D2+ pour différentes valeurs de Iak au
turn-off

On peut en déduire les coefficients des droites au turn-off :

Coefficients au turn-off de la diode D2+
Ki_Erec 760.7738e-6
KO Erec 29.0131e-3

TAB. A.6 — Valeur des coefficients de calcul d’énergie au turn-off des diodes D2+ et D2-

A.3.3.4 Etude des diodes horizontales

La figure [AT12) présente les évolutions de la tension anode-cathode Vak et du courant anode
Tak du composants DC+ en fonction du temps pour un turn-off (a) du composant. La figure
(b) présente I'énergie au turn-off déduites de la précédente.

Evolution des tensions anode—cathode Vak et de I'énergie de commutation en fonction du courant
anode-cathode de la diode DC+ de la pile NPP 7308

Commutation turn-off de la diode DC+ ST1000GXHH26, Vdc=5000V Energie au turn—off Eoff=f(lak) pour la diode DC+ ST1000GXHH26
T T T 1.7 T T T T T T
3000 F Tension anode-cathode Vak (V)|
Courant lak (A)
2000+ f 5 1651 |
=
v |°
1000 £ 16} i
=3
T
oM =
(s}
w 1.55F 1
2
-1000 <3
[
f=4
Wo1sr : : i
—2000
—-3000 L L L i i i i i i
0 0.5 1 15 2 1100 1150 1200 1250 1300 1350 1400 145
temps (s) (a) x107° Courant lak (A)  (b)

Fig. A.12 — Tensions Vak et courants Iak de la diode DC+ pour différentes valeurs de Iak au
turn-off
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On peut en déduire les coefficients des droites au turn-off :

Coefficients au turn-off de la diode DC-+
Ki Erec 729.1533e-6
KO Erec 646.5413e-3

TAB. A.7 — Valeur des coefficients de calcul d’énergie au turn-off des diodes DC+ et DC-

A.4 Comparaison des pertes théoriques et expérimentales dissipées dans les radia-
teurs

Tout comme pour le convertisseur MV7306 NPP, afin de vérifier que les calculs théoriques des
pertes dissipées dans les diodes et les IGBTs correspondent aux pertes expérimentales, quelques
points de mesure ont été étudiés.

Le graphe [AT3] suivant présente la comparaison des puissance théoriques et expérimentales.

Comparaison des pertes théoriques et expérimentales dissipées dans les radiateurs,
Vdc=5000V, f=64Hz, Fpwm=900Hz

6000 I
—@— Ptot mesurée, |=1000A, cosg=1
— A — Ptot théorique, 1=1000A, cosg=1
5000 - —@— Ptot mesurée, 1=2000A, cosg=1
— A — Ptot théorique, 1=1000A, cosg=1
—@— Ptot mesurée, 1=1000A, cosg= -1
< 4000 — A — Ptot théorique, I=1000A, cosg= -1
4
=}
i}
8
k=]
g
1%}
g
5]
a

RD1 RD2 RD3 RD4 RD5
Radiateurs

F1a. A.13 — Comparaison

Les pertes théoriques et expérimentales sont & peu prés simulaires, et ce pour un facteur de
puissance égal a 1 et a -1, ce qui valide le calcul théorique.

La différence observée entre la théorie et la pratique pour un cos phi égal & 1 et un courant de
1000A vient du fait que les énergies de commutation ont été calculées lorsque le courant de charge
valait 2000A. L’énergie de commutation augmentant avec la température de jonction, a 2000A,

cette température est supérieure a celle obtenue pour un courant de 1000A, ce qui explique les
différences observées.
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La figure [A14] présente la comparaison des énergies théoriques et expérimentales pour les
composants TC+ et T2+ en fonction du courant collecteur.
Comparaison de I'évolution des énergies de commutation théoriques et expérimentales
des composants du bras MV7308 NPP avec le courant
Energie au turn-on de I'lGBT TC+ Energie au turn-off de 'lGBT TC+

5 15 T T 3 15 T

53 —— Eor‘lthéorique TCp 2 ® EOffthéorique TCp
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S Eonexpénmemal TCp = —A— EOﬁexpérimenlal TCp
g 10f 1 g 10 1

5 5

L L

2 5 B 3 5t 1

> >
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g o ; ; ; ; g o i i i i
w 0 500 1000 1500 2000 2500 w 0 500 1000 1500 2000 2500
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Energie au turn—-on de I'lGBT T2+ Energie au turn—off de 'NGBT T2+
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3 E

e ] 3 2f ]
@ k)

o o

@ @

So i i i ; g0 x ; i '

) 500 1000 1500 2000 2500 0 500 1000 1500 d2000 2500
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FiG. A.14 — Comparaison des énergies de

du courant collecteur

commutation des

composants TC+ et T2+ en fonction



Annexe B

B.1 Formes d’onde dans les composants des convertisseurs NPC et NPP

Cette partie montre I’évolution des formes d’onde des différents composants des bras NPC et
NPP du prototype MV7306 NPP pour un facteur de puissance égal a 1 et égal a -1. Les zones ou
I’on a des pertes par commutation non nulles sont mises en évidence.

La forme d’onde du courant de charge ainsi que la tension phase-neutre Va0 sont indiqués sur
le figure suivante :

Tension simple Va0 et courant de charge a cos  ¢=0.95, Vdc=5000V

3000 : ‘ : : ‘ ‘ :
i el Courant d charge 4]
2000} !
1000 ~ A » ~ T\ ’ T
N n 4 Iy \
LA L TILY |
o TR T
T
-1000 gV B MM -
2000 -
J Ul JUl Al
~30005 0.005 001 0015 0.02 0025 0.03 0.035 0.04

temps (s)

Fic. B.1 — Formes d’onde de la tension simple Va0 en sortie du bras NPP ainsi que le courant de
charge a cosp—1, Vde=5000V, f=64HZ, Fpwm—=900Hz, Icharge—=840A, m—0.95
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B.1.1 Topologie NPC

B.1.1.1 Formes d’ondes du NPC a cosp=1

La figure B:2] suivante présente I’évolution des tensions et courants du bras NPC pour une
valeur de facteur de puissance égale & 1.

. 4000 T T T
o'l:‘ Psw >0 Psw >0 > VT2+
_";E 2000{- T2t b
Q e | o e H
s, 1 ‘ ‘ ‘ ‘ A
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04
. 4000 T T T T T T
u':' VT1l+
%, 2000{ Psw =0 im+ |
b —
[}
(8]
g 0 ‘ ‘ _/-’T'f_ﬁ\-
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04
2000 ‘ ‘ ‘ ‘ .
.
OEA Psw >0 Psw >0 VD2+
— 0 iD2+
[a)
< -2000 - - ‘ ‘ : l‘ : J | |
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04
& 0 ;_‘__> ‘ : : : : —
[a) — —
2 00l Psw =0 Psw =0 |
-
3 VD1+
o’ -2000[f iDl+ [
>
-3000 | | | | | | |
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04
& 2000 Psw >0 Psw >0 VDC+ [
«Psw=20 o —N 5
o .
L 0|1 N _ a A== il iDC+
3 [
o —2000| H
o L
>
—4000 | | | | | | |
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04
t(s)

Fic. B.2 — Formes d’onde en tension et courant des composants du

Vdc=5000V, f=64HZ, Fpwm=900Hz, Icharge=840A, m=0.95

bras NPC a cosp=1,



B.1. Formes d’onde dans les composants des convertisseurs NPC et NPP

B.1.1.2 Formes d’ondes du NPC a cosyp=-1

La figure suivante présente 1’évolution des tensions et courants du bras NPC pour une

valeur de facteur de puissance égale a -1.

Sl [ 1] il
i
X 0 '
o — — VT2+
S 2000 Psy =0 1 1 Psw=0 | 1 CiT2+ |
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04
. 4000 T T T T T T T
2.‘: Psw >0 . Psw >0 VT1+
% 2000 i+ |
a
Q
(&}
> 0 a ‘ ‘
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04
T T T T
N 2000 —Psw >0 . Psw >0 4 VD2+ 7
2 iD2+
£ 0
[a)
S -2000f H l J | H ‘ J | H ‘ J
> Il Il Il Il Il Il Il
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04
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S 2000} iD1+ .
é 0 P o . o [0, A1 111
-l I LU I LU
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) iDC+
3 l l
[
S -2000} i
Il Il Il Il Il
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04
t(s)

Fig. B.3 — Formes d’onde en tension et courant des composants du bras NPC & cosp=-1,

Vde=5000V, f—64HZ, Fpwm—900Hz, Icharge—840A, m—0.95
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B.1.2 Topologie NPP

La figure [B:4] suivante présente ’évolution des tensions et courants du bras NPC pour une

valeur de facteur de puissance égale a 1.

B.1.2.1 Formes d’ondes du NPP i cosp=1

3000 T T T T T T T
. ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
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3000 T T T T T T T
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o 2000 : : g
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é — —
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1 1 | ]
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O I
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© -1000} '
. | 1 i
80 —2000 VD2+
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_3000 1 1 1 1 1 I 1
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_3000 I I I I I I I
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FiG. B.4 — Formes d’onde en tension et courant des composants du bras NPP & cosp=1,

Vde—5000V, f—64HZ, Fpwm—900Hz, Icharge—840A, m—0.95
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B.1.2.2 Formes d’ondes du NPP a cosp=-1

La figure suivante présente 1’évolution des tensions et courants du bras NPC pour une
valeur de facteur de puissance égale a -1.
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Fig. B.5 — Formes d’onde en tension et courant des composants du bras NPP & cosp=-1,
Vde=5000V, f=64HZ, Fpwm=900Hz, Icharge=840A, m=0.95






Annexe C

C.1 Datasheet Toshiba du composant ST1500GXH24

Les caractéristiques en conduction et en commutation des composants ST1500GXH24 données
par le constructeur sont résumées dans le tableau [C.1]

Caractéristiques a la commutation Caractéristiques i@ conduction
Eoff / Eon — Ic (typ) — Eoff Edsw - IF (typ)
— Eon = I
= =
m =5 |
_ 0 500 1000 1500 2000
le(A) IF(A)
== - Ic = VCE (typ) ——  Tj=25C IF — VF (typ) —  Tj=25C
— Tj=125C - Tj=125C
W B B
Qo
Q =
(o) -

FiGg. C.1 - Données des datasheet pour la diode et 'IGBT du composant ST1500GXH24 de Toshiba

Le schéma de commutation lors des monocoups donné par les datasheets de I'lGBT
ST1500GXH24 est donné par la figure suivante :
Les valeurs des paramétres utilisés dans ce schéma sont les suivants :

— Vee =2700V
— Lsw =330nH
— Rg(on) = 5.1Q

- Vgg = £15V
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| char ge

]
Rg
15V T N '9

FiGg. C.2 — Schéma de test monocoup de 'IGBT ST1500GXH24 donné par Toshiba

La température de jonction donnant les énergies au turn-on et au turn-off des datasheet est de
125°C. Il n’y a évidement aucun snubber au bornes des composants.



Annexe D

D.1 La maquette NPP basse tension

Le schéma [D.J] détaille la connexion des IGBTs de la maquette basse tension.

4
’
3

T2p

Tip LI ..

-

Non uilisés :‘.'.'..__‘%
Phase NPC Phase NPP
T2p+
[Vdc/2 “[vderz Tip #

i)
== == Tzq

TCp TCm

Vde/2 Vdc/2 Tlm{

Fi1G. D.1 - Détail des connexions des deux bras NPC (droite) et NPP (gauche)

Vb



XXXVIIT D.

Le systéme de refroidissement des composants semi-conducteurs est détaillé sur la figure [D.2}

R iy
Pompe a eau

FiGg. D.2 — Systéme de refroidissement de ’eau comprenant la pompe & eau, le réservoir d’eau, le
débitmeétre ainsi que I’échangeur eau/air

D.1.1 Dimensionnement des dispositifs d’équilibrage : les "Snubbers RC"

L’équilibrage des tensions aux bornes des composants en série sur le bras NPP a été réalisé
grace a la mise en place de circuits RC (figure |D.3]) aux bornes des IGBTs verticaux.

2

Réquilibrage

C¢quilibrage

FiG. D.3 — Schéma du montage RC d’équilibrage aux bornes d’un IGBT

La détermination des parameétres du circuit d’équilibrage va étre détaillée.

D.1.1.1 Le condensateur Ce¢guilibrage

Pour dimensionner le condensateur Cgquitibrage, 1l faut tenir compte de la charge Qrr de la
diode. Cette valeur est donnée dans la datasheet du composant. Sur la figure [D.4] les composants
RC sont identiques aux bornes de chaque diode, il y a donc une répartition égale des 0.3uC entre
chaque RC.

On suppose 10% de variation de Qrr entre les composants, on a donc un Qrr a 3uC et un autre
a 3.3uC.

On peut écrire 'expression de la charge stockée dans le condensateur par 1’équation :

AQ = Céquilibrage x AU (D.l)
On en déduit I'expression du condensateur :

AQ
Céquilibrage = A_U (DQ)
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Qrr=3uC _S § Réquilibrage Fs<

R, ..
équilibrage

Céquilibrage /

0.3uC 0.15uC —N\NN—
[
E = C..i
quilibrage
0.15uC
=7 R,
Qrr=3.3uC X équilibrage

-|— équilibrage
(@) (b)

F1G. D.4 — Schéma équivalent de dimensionnement des RC d’équilibrage : (a) schéma de calcul de
Céquilibrage, (b) schéma de calcul de la puissance dissipée par Reguitibrage

En considérant une variation de 10% de la tension aux bornes des composants, & savoir 10%
de 150V, sur chaque condensateur, on en déduit la valeur du condensateur de chaque circuit
d’équilibrage :

0.15¢~¢

Céquilibrage = T = L1lnF (D3)

On choisit une valeur de condensateur normalisée, proche de celle calculée, soit 3nF.

D.1.1.2 La résistance R¢qyilibrage

La valeur de la résistance Reguilibrage €5t donnée par le temps de montée, c’est a dire la constante
de temps du RC. Dans le cas du composant Semikron utilisé, le temps de montée est égal a 200ns.
On peut donc exprimer la constante de temps du circuit d’équilibrage par 1’équation [D.4}

T = 3Réquilib7"ageCéquilibrage (D4‘)
On en déduit 'expression de la résistance du circuit d’équilibrage :

- 200e?
équilibrage 3Céquilibmge 3 x 3e9

Cette valeur de résistance sera finalement arrondie & une valeur de résistance disponible pour
cette puissance, c’est a dire 274).

La puissance dissipée dans la résistance s’exprime par I'équation [D.5]

P = Céquilibrage X (VC)2 X fsu) (D5)

Avec :

— Cequilibrage : le condensateur du circuit d’équilibrage

— Vg : la tension aux bornes de Ceguitibrage

— fsw : la fréquence de commutation

La tension V¢ est prise égale & 600V et la fréquence de commutation égale & 2000Hz, ce qui
donne une puissance dissipée dans la résistance de P=2.16W.



XL

D.2 Le prototype MV7306 moyenne tension

La figure présente le schéma global de 'installation du prototype MV7306 NPP.

23d 2j0Au0d 29s1UoISEP Ne3 [@

I
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FiG. D.5 — Montage global du pont MV7306 NPP



D.2. Le prototype MV7306 moyenne tension

XLI

Les points de fonctionnement testés sur le prototype MV7306 NPP sont donnés dans les ta-

bleaux [D1l et [D21

450Hz
cos p=1
m=0.95 | m=0.6 | m=0.95 | m=0.6
Imax (A) 2600 1900 2200 1900
T° T2+ (°C) 123 78.2 96 7
T° TC+ (°C) 66 84.2 76 83
T° DC+ (°C) 96 120 111 119
900Hz
cos p=1
m=0.95 | m=0.6 | m=0.95 | m=0.6
Imax (A) 2000 1700 1850 1600
T T2+ (°C) 116 88 95.6 84
T° TC+ (°C) 62 67 72 81
T° DC+ (°C) 106 110 110 120
1000Hz
cos p=1
m=0.8 | m=0.6 | m=0.8 | m=0.6
Imax (A) 1900 1700 1600 1600
T° T2+ (°C) 111 93 93 87
TC+ (°C) 69 73 7 83
T° DC+ (°C) 118 122 115 124
1200Hz
cos p=1
m=0.8 | m=0.6 | m=0.8 | m=0.6
Imax (A) 1750 1600 1600 1500
T T2+ (°C) 112 98 98 89
T° TC+ (°C) 67 69 82 80
T° DC+ (°C) 120 122 125 126

TAB. D.1 — Points de fonctionnement effectués avec courant de charge maximum atteint pour un
facteur de puissance positif

cos p—-1
450Hz
m=0.95 m=0.8
Imax (A) 1900 1500
T (°C) T° D2+ =123 | T" T2+ = 111
T° TC+ (°C) 90 69
T° DC+ (*C) 79 88

TAB. D.2 — Points de fonctionnement effectués avec courant de charge maximum atteint pour un

facteur de puissance égal a -1






Annexe E

E.1 Comparaison des commutations au turn-off avec la simulation sous Saber

Afin de comparer les signaux issus de I'expérimentation sur le banc de test monocoup et la
simulation, le modéle de 'IGBT ST1500GXH24 a été utilisé sous Saber dans la configuration
décrite sur la figure El Les tensions collecteur-émetteur et courants collecteur, présentés sur

la figure ont été comparés pour une tension de commutation de 1250V et une température de
jonction de 125°C.

Comparaison des commutation au turn—off & 1250V avec et sans RC entre des monocoups sur IGBT et la simulation Saber avec et sans snubber

Commutation turn—off & 1250V sans RC Commutation turn—off & 1250V avec RC
2500~

2500 T T T T T

2000

1500

1000

500

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0,7“7 ) 0.8 0.9 1 0 0.1 0.2 0.3 0.4 OE; 0.6 0.7 0.8 0.9
temps (s) (a) x10° temps (s) (C)

Monocoup IGBT

Simulation Saber

4000 4000

2 3000 2 3000
[+ [V
2 2000 2 2000
© ©
121 1]
[2] 2]
S 1000 3 1000
o a
o i o : - v——————n
0 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1 0 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
temps (s) (b) X107 temps (s) (d) N

Fic. E.1 — Comparaison des commutations au turn-off de 'IGBT ST1500GXH24 pour un bus a
1250V (a) avec la simulation du circuit sous Saber (c), ainsi que les puissances associées (b) et (d)
dans le cas d’essais monocoups avec RC sur 'IGBT a 125°C

Dans le cas de la commutation sans circuit RC, la valeur initiale de la queue de courant mesurée
sur le monocoup est inférieure a celle obtenue par simulation. La tension Vce de simulation oscille,
ce qui n’est pas le cas sur celle mesurée sur la banc de test.

Lorsqu’un circuit RC est placé aux bornes de 'IGBT, il n’y a plus d’oscillation sur la tension
commutée. La queue de courant mesurée sur le banc de test a la méme valeur initiale qu’en
simulation mais posséde une amplitude plus élevée dans le temps. La tension Vce mesurée est trés
atténuée pour des faibles valeurs de courants de commutation dans le cas du banc de test, alors
que ce n’est pas le cas en simulation.

'.e modeéle de PIGBT sous saber a été réalisé par Toshiba.
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CONCLUSION :
Les mesures effectuées sur le banc de test monocoup avec et sans circuit RC sur 'IGBT
different des signaux obtenus par simulation. Bien que les di/dt et dv/dt soient identiques
en simulation et en pratique, la queue de courant est différente.
Ainsi, la simulation ne nous permet pas de prédire tous les phénomeénes qui apparaissent
sur le prototype.
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Résumé :

Cette these traite des convertisseurs multiniveaux destinés aux applications moteurs rapides, utilisés
notamment dans le domaine de I'Oil \& Gas. L'objectif est I'étude d'une structure qui permette de
réduire les pertes par commutation, en comparaison avec la topologie conventionnelle NPC (Neutral
Point Clamped) 3 niveaux, actuellement utilisée. De plus, la structure de convertisseur doit permettre de
fournir des grandeurs d'entrée au moteur ayant un faible taux de distorsion harmonique, de maniére a ne
pas créer des échauffements supplémentaires dans le moteur.

Apres avoir effectué une étude des différentes structures existantes, la structure NPP (Neutral Point
Piloted) 3 niveaux est finalement retenue au vu de ses différentes qualités. En effet, grace a la mise en
série de composants semi-conducteurs, les pertes par commutation de ces derniers sont divisées par
deux par rapport aux composants homologues de la topologie NPC.

Aprés avoir comparé les topologies NPC et NPP en termes de forme d'onde et de répartition des pertes
dans les composants, l'auteur s'intéresse a la validation expérimentale de cette structure. Les
performances atteintes par le convertisseur NPP sont intéressantes puisqu'elles permettent de commuter
a des fréquences deux fois plus élevées que la topologie NPC pour un courant donné ou de commuter
un courant plus important pour une fréquence de commutation donnée.

Les schémas de commutation des différents composants du bras NPP sont étudiés afin de comprendre le
gain non négligeable obtenu sur cette structure.

Malgré le fait que la structure NPP permette de commuter a des fréquences deux fois plus élevées que
la structure NPC, on ne peut pas s'affranchir du filtre sinus en sortie de I'onduleur de maniere a
respecter les contraintes harmoniques au niveau du moteur. Ainsi, une topologie de filtre sinus a
inductances couplées a été introduite.

Mots Clés : Convertisseur, IGBT, Onduleur NPP, Moteurs Grande Vitesse, Pertes par commutation,
Mise en série,  Filtre sinus,  Inductances couplées

Abstract :

This PhD thesis deals with multilevel inverters dedicated to high speed motors applications, used in Oil
\& Gas applications. The main objective is to study a topology which enables reducing switching
losses, in comparison with the conventional 3-level NPC (Neutral Point Clamped) topology. Moreover,
the inverter has to provide motor input signals with a low harmonic distortion level, not to create
undesired additional heating in the motor. After a study of the existing topologies, the 3-level NPP
(Neutral Point Piloted) topology is chosen regarding all its benefits. Indeed, thanks to series connection
of semi-conductor components, switching losses can be divided by two compared to homologous
components on the NPC topology. After having compared NPC and NPP topologies in terms of
waveforms and losses distribution in components, the author interest is the experimental validation of
this topology.

The performances reached by the NPP inverter are interesting because it enables to switch two times
faster than for a NPC topology for a given current or to switch a higher current for a given switching
frequency. The switching schemes of the NPP leg are studied to understand the gain obtained on this
topology. In spite of the fact that switching frequency can be doubled on the NPP topology, the sinus
filter can not be avoided in order to respect harmonic specification on the motor. A sinus filter with
coupled inductances is introduced so that to responds the different sizing criteria.

Key words : Inverter, IGBT, NPP inverter, High Speed Motors, Switching losses, Series connection,
Sinus Filter, Coupled Inductances
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