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Nomenclature 
 

i Bras du convertisseur MMC (i = up, low) 

 

j Phase d’un convertisseur (j = a,b,c) 

 

VDC Tension du bus DC 

 

IDC Courant du bus DC 

 

Iout,j, Is,j Courant de mode commun d’une phase j (Courant de 

sortie) 

 

Vout,j, VJN, Tension de sortie d’une phase j, tension entre les 

points J (Phase) et N (Neutre convertisseur) 

 

VJO Tension entre les points J (Phase) et O (Neutre réseau) 

 

VON Tension entre les points O (Neutre réseau) et N 

(Neutre Convertisseur) 

 

N Nombre de sous-module dans un bras de MMC 

 

Lbras Inductance de bras 

 

Lfiltre Inductance de filtrage côté réseau AC 

 

Vgrid Tension du réseau AC 

 

Igrid Courant du réseau AC 

 

Sgrid Puissance apparante du réseau AC 

 

Vk
Ci,j Tension aux bornes du condensateur d’un sous-

module k du bras i de la phase j 

 

mk
i,j(t) Indice d’insertion d’un sous-module k du bras i de la 

phase j 

 

ni,j(t) Indice d’insertion du bras i de la phase j 

 

Vk
SMi,j(t) Tension de sortie d’un sous-module k du bras i de la 

phase j 

 

Ui,j Tension totale insérée dans un bras i de la phase j 

 

Ui,j
Σ  Tension totale disponible dans un bras i de la phase j 

 

𝑈𝑗
∆ Différence de tension entre les deux bras d’une phase 

j 

 

Ii,j, Ibras Courant circulant dans le bras i de la phase j 

 

k Indice de modulation 

 

Vs,j Tension à l’origine de Is,j d’une phase j (Tension de 

sortie, aux chutes de tension dans les inductances de 

bras prèt) 
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Ic,j, Icirc Courant de mode différentiel circulant dans la phase j 

(courant de circulation) 

 

Vc,j, Vdiff Tension responsable du courant de circulation 

 

IcDC Valeur moyenne du courant de circulation 

 

PDC Puissance côté DC 

 

PAC Puissance côté AC 

 

pi,j Puissance instantanée du bras i de la phase j 

 

C Valeur de la capacité des condensateurs de sous-

module 

 

Wi,j Energie stockée dans bras i de la phase j 

 

Wj
Σ Energie totale stockée dans la phase j 

 

Wj
∆ Différence d’énergie stockée dans les deux bras d’une 

phase j 

 

fgrid Fréquence du réseau AC 

 

ω Pulsation du réseau AC 

 

φ Phase du courant de sortie d’une phase par rapport à la 

tension du réseau. 

 

NON Nombre de sous-module insérés dans un bras 

 

NON_OLD Nombre de sous-module insérés dans un bras à 

l’instant t−1 

 

NOFF Nombre de sous-module retirés dans un bras 

 

NOFF_OLD Nombre de sous-module retirés dans un bras à l’instant 

t−1 

 

ΔNON Différence entre NON et NON_OLD 

 

VGSTOP,BOT Tension entre la grille et la source du composant 

MOSFET de la voie TOP, BOT 

 

VDS Tension entre le Drain et la Source d’un MOSFET 

 

SMp pème sous-module d’un bras 

 

Dp Gate-driver associé au pème sous-module d’un bras 

SMp 

 

Sold Signaux de commande d’un bras à l’instant t−1 

 

Snew Signaux de commande d’un bras à l’instant t 

 

Mprio Valeur maximale du compteur de priorité 

 

MprioMin,Max Valeur minimale, maximale prise pas Mprio 
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tprio Durée du compteur de priorité 

 

tprioMin,Max Valeur minimale, maximale prise pas tprio 

 

VCMin,Max Valeur minimale, maximale prise pas les tension VC 

 

q Résolution en tension du compteur de priorité 

 

tsynchro Durée du compteur de synchronisation 

 

fclk Fréquence d’horloge des composants programmables 

 

Ncarrier Nombre de porteuses statiques intersectées par la 

modulante durant une période 

 

Nswitch Nombre de commutations par période engendrées par 

une modulation 

 

pmax Rang le plus élevé des porteuses intersectées par la 

modulante  

 

Dp Droite associée à une porteuse p (dans l’espace 

normalisé) 

 

tcond Durée minimale de conduction des semi-conducteurs 

d’une modulation donnée 

 

ΔVC Plage de valeur prises par les tensions VC  

 

tpropagUP Temps de propagation d’un message inter-driver 

montant  

 

tpropagDN Temps de propagation d’un message inter-driver 

descendant 

  

VoutTOP,BOT Signal envoyé du primaire vers le secondaire TOP, 

BOT au travers du canal synchrone 

 

Vsec Tension aux bornes du transformateur d’alimentation 

au primaire (canal asynchrone) 

 

VinSEC, RxD Signal reçu au primaire en sortie du canal asynchrone  

 

VUP(p,p+1) Signal montant envoyé d’un gate-driver p au gate-

driver p + 1 

 

VDN(p,p−1) Signal descendant envoyé d’un gate-driver p au gate-

driver p – 1 
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Introduction Générale : 
Contexte des travaux : 

 

Ces travaux de thèse de Nantes Université sont le fruit d’une collaboration étroite entre l’Institut 

de Recherche en Energie Electrique de Nantes Atlantique (IREENA), Saint-Nazaire, et l’Institut 

d’Electronique et des Technologies du numéRique (IETR), école Polytech’Nantes. Les compétences 

apportées par le premier laboratoire sont notamment l’informatique industrielle, la programmation et 

l’algorithmique, ainsi que la commande des convertisseurs de puissance. Elles furent très profitables à 

l’équipe, notamment durant la première moitié du doctorat. 

 

Le laboratoire IETR a permis d’apporter un support technique de haute qualité. Les compétences 

en matière de conception de circuit, design de carte électronique (PCB) et d’électronique de puissance, 

ainsi que le matériel présent dans les locaux ont permis la mise en œuvre des concepts élaborés au 

laboratoire IREENA durant la seconde moitié du doctorat. 

Ces travaux de recherche ont été financés dans le cadre d’un projet régionale RFI (Recherche, 

Formation, Innovation), et plus particulièrement dans le cadre du projet West Intelligent Systems & 

Electronics (WISE). Ce financement a notamment permis de réaliser plusieurs commandes de 

composants et de cartes électroniques onéreuses. L’équipe de recherche a pu participer à des conférences 

et des congrès scientifiques internationaux, et les frais liés à la publication d’un article de revue ont 

également été couverts grâce à ce financement. 

 

Des cartes électroniques ont été réalisés durant ces travaux. Les empilements complexes ainsi que 

le foisonnement de composants sur ces cartes ont poussé l’équipe de recherche à faire appel à l’entreprise 

du bassin Atlantique SEICO pour leur production. L’entreprise SEICO entretient une collaboration 

étroite de longue date avec le laboratoire IETR. Cela donne de la valeur à nos travaux, tout en permettant 

de développer le tissu industriel local et les partenariats entre l’industrie et la recherche universitaire. 

Enfin, il est à noter que ces travaux ont été réalisés durant la crise sanitaire, qui a débuté en mars 

2020. Les règles de travail à distance imposées par le gouvernement ont fortement impacté les travaux 

de réalisation prévus dans cette thèse. Les différents confinements ainsi que les mesures sanitaires 

concernant les établissements de l’enseignement supérieur ont occupé beaucoup de temps des différents 

collaborateurs de cette thèse. Ainsi, un report officiel de la thèse de 4 mois a été accordé pour ces 

travaux.  

 

Résumé général de la contribution : 
 

Ces travaux s’intéressent au Convertisseur Modulaire Multiniveau (MMC), et plus 

particulièrement à sa commande et à sa structure de gate-drivers. L’augmentation croissante des niveaux 

de puissances des systèmes électriques et souvent accompagnée d’une augmentation des niveaux de 

tensions. Les semi-conducteurs de puissance bénéficient quant à eux d’une augmentation limitée 

concernant leurs calibres tensions. La solution la plus prometteuse à l’heure actuelle pour l’intégration 
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de transistors dans les structures de puissance reste donc l’utilisation de topologies de conversion dites 

multiniveaux. 

 

Le MMC est un convertisseur modulaire. Il est constitué de chaînes de cellules de commutation 

élémentaires mises en séries, appelées « sous-modules ». La commande rapprochée et les fonctions de 

protection des composants de puissance des cellules de commutation sont assurées par une carte « gate-

driver ». La structure de gate-drivers couramment utilisée consiste à relier chaque gate-driver au 

contrôle/commande via une liaison. Les potentiels électriques dangereux du MMC ne devant en aucun 

cas être accessibles par un opérateur humain, une isolation galvanique est nécessaire afin de séparer 

l’étage de puissance et l’étage de commande.  

Or, l’augmentation du nombre de modules d’un convertisseur s’accompagne d’une augmentation 

des niveaux de tensions des différents bus d’énergie (notamment DC), et donc des tensions présentes 

aux bornes des isolations galvaniques. Le dimensionnement d’une isolation galvanique étant tributaire 

de cette tension, toutes les barrières d’isolation devront être redimensionnées. La structure de gate-

drivers du convertisseur souffre donc de problèmes de modularité. L’extension du nombre de sous-

modules impose des contraintes fortes sur les isolations galvaniques, qui doivent être dimensionnées à 

nouveau. 

 

La contribution principale de ces travaux repose sur une nouvelle structure de gate-drivers, dite à 

« Isolation Galvanique Répartie » (IGR). Le principe est basé sur la mise en série des isolations 

galvaniques, en connectant les gate-drivers en cascade. La tension aux bornes des isolations galvaniques 

est alors égale à la tension de la cellule de commutation, qui est elle-même une fraction de la tension de 

bus DC du convertisseur. Le stress électrique causé par les tensions d’isolations est donc divisé d’un 

facteur important (égale au nombre de sous-modules du MMC). La chaîne de gate-drivers communique 

alors par une liaison série (daisy-chain). 

Cette nouvelle structure impose une refonte des lois de commande établies pour le convertisseur. 

En effet, les niveaux de tensions d’isolations galvaniques offerts par la structure IGR permettent 

l’intégration de « smart gate-drivers » dans les MMC. Ces cartes de commande avancées sont 

notamment capables d’exécuter des algorithmes, et d’envoyer des messages détaillés aux travers de leurs 

barrières d’isolation galvanique. Une étude bibliographique démontre les possibilités multiples que 

peuvent offrir ces composants en terme de fiabilité et de gestion des composants de puissance, et donc 

de sûreté de fonctionnement du convertisseur. Ce manuscrit explore quelques possibilités offertes par 

ces cartes pour la commande du MMC. 

 

En particulier, un algorithme d’équilibrage des tensions aux bornes des condensateurs de sous-

modules est proposé. Il est directement intégré au cœur des gate-drivers de la chaîne. Il s’agit d’une 

procédure de sélection basée sur un algorithme existant dans la littérature, qui est ici décentralisé. 

L’algorithme est exécuté localement par chaque gate-driver. La décentralisation des lois de commande 

permet d’alléger la charge de calcul imposée au contrôle/commande. De plus, la structure de gate-driver 

IGR permet de drastiquement réduire le nombre d’entrées-sorties gérés par le contrôle commande. Ces 

caractéristiques sont des améliorations critiques pour l’augmentation du nombre de niveaux des 
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convertisseurs MMC, qui permettent d’envisager de nouvelles perspectives pour les convertisseurs forte 

puissance et haute tension. 

La procédure de sélection décentralisée proposée dans ces travaux est éprouvée en simulation dans 

un second temps. L’outil de simulation modulaire mis en œuvre permet de réaliser une étude détaillée 

du comportement d’un convertisseur à 30 niveaux en statique et en dynamique. La fiabilité de 

l’algorithme est ainsi démontrée, tout comme ses limites. L’étude en simulation permet également de 

soulever un problème de compatibilité naturel entre certaines modulations basses fréquences et notre 

algorithme. L’origine de cette instabilité est identifiée, et des critères de compatibilités entre les 

modulations et l’algorithme sont dégagés. Ces critères permettent de proposer des modulations 

adéquates pour un usage conjoint avec la procédure de sélection intégrée. 

 

La modulation Long Conduction time Pulse Width Modulation (LCPWM) est introduite à cet effet. 

Il s’agit d’une modulation aux caractéristiques hybrides, possédant des avantages de modulations basses 

fréquences et de modulations de type Modulation de Largeur d’Impulsion (MLI) basée sur des porteuses. 

La LCPWM est générée à partir d’un jeu de porteuses « statiques » innovantes très peu gourmandes en 

espaces mémoires et en calculs. En plus de sa génération très simplifiée par rapport aux autres 

modulations basées sur des porteuses, la LCPWM est parfaitement compatible avec la procédure de 

sélection décentralisée proposée dans ces travaux. De plus, elle maximise les temps de conduction des 

semi-conducteurs. Elles évitent ainsi l’écueil des MLI classiques qui génèrent aléatoirement des 

impulsions de commande courtes dangereuses pour les semi-conducteurs. Le principal désavantage de 

la LCPWM est sa fréquence de commutation très élevée, ce qui augmente les pertes dans les semi-

conducteurs. 

Afin de réduire le nombre de commutations produites par la LCPWM, la T-Enhanced Long 

Conduction time Pulse Width Modulation (T-ELCPWM) est introduite. Elle est générée à partir du 

même jeu de porteuse que la LCPWM, mais possède un paramètre T permettant d’ajuster sa fréquence 

de commutation. Ce paramètre permet de trouver un compromis viable entre plusieurs critères, 

notamment les durées de conduction, et la qualité de l’équilibrage lorsqu’utilisée avec notre algorithme. 

Les performances des modulations proposées sont comparées avec celles des modulations existantes 

afin d’en identifier les points forts et points faibles. 

 

La dernière partie de ces travaux s’intéresse à la mise en œuvre d’une chaîne de smart gate-drivers 

sur un démonstrateur réel. Un smart gate-driver réalisé à l’IETR durant de précédents travaux est 

sélectionné comme maillon de la chaîne. Il embarque plusieurs composants programmables (FGPA) 

capable d’exécuter l’algorithme décentralisé. L’étude des différents signaux émis et reçus par les gate-

drivers lors de la procédure confirme la théorie introduite dans ce manuscrit. La validation expérimentale 

du concept consiste à comparer les résultats obtenus par la chaîne de gate-drivers avec ceux d’une 

simulation. Les signaux de grille produits par la chaîne de gate-drivers sont parfaitement conformes au 

modèle décrit dans ces travaux et aux résultats de simulation. Les perspectives ouvertes par ces travaux 

sont multiples et sont discutées à la fin de ce manuscrit. 
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Chapitre 1 : Les enjeux et la mise en œuvre 
de la conversion statique d’énergie électrique 

 

1. La conversion d’énergie statique pour le transport d’énergie 
forte puissance 

1.I. Une nécessité économique, environnementale et sociétale 
 

En France, en Europe et dans le monde entier, des objectifs de réduction de gaz à effet de serre sont 

fixés à des horizons proches [1][2]. On peut citer les fameux Protocole de Kyoto et Accords de Paris. 

Parallèlement, les sources d’énergies fossiles atteignent peu à peu leurs limites. En effet, leur 

disponibilité diminue de plus en plus rapidement du fait de la consommation croissante des industries et 

de la population mondiale.  

Leur impact écologique est avéré, et des rapports alarmants comme ceux du GIEC (Groupe 

d’experts Intergouvernemental sur l’Evolution du Climat), paru en octobre 2018 [3] et aout 2021 [4], ou 

de l’IPBES (Intergovernmental Science-Policy Platform on Biodiversity and Ecosystem Service) d’ 

avril 2019 [5], alertent sur la nécessité et l’urgence de changer de modes de production et de 

consommation d’énergie. Il est nécessaire de trouver des alternatives aux énergies fossiles pour le futur 

énergétique de la planète. 

 

La réduction de la part des énergies fossiles dans la production mondiale passera par l’intégration 

des énergies renouvelables aux réseaux d’énergies, ainsi que la réduction des coûts liés aux réseaux de 

transport eux-mêmes. L’intégration des énergies renouvelables aux réseaux de distribution grandes 

échelles implique une transformation profonde de la production d’énergie traditionnelle. En effet, leur 

nature intermittente ne permet pas de génération d’énergie en continue. Elles doivent nécessairement 

être couplées à des systèmes de stockage, ainsi qu’à d’autres moyens de production afin de subvenir aux 

besoins des consommateurs. Cela implique forcément une gestion énergétique précise et efficace.  

 

L’électronique de puissance apparait comme étant la solution technologique la plus appropriée, 

puisqu’elle permet justement d’interfacer les moyens de productions énergétiques, les éléments de 

stockages, les réseaux traditionnels et les consommateurs. Les rendements des conversions énergétiques 

sont majoritairement supérieurs à 90%, et les techniques de contrôle avancées actuelles permettent une 

gestion optimale des flux énergétiques entre les différentes parties, ainsi que des tolérances aux défauts 

élevées, assurant une fiabilité importante.  

 

Dans le domaine du génie électrique, on distingue deux formes d’énergie. L’énergie dite alternative 

(AC) prend la forme d’un signal qui alterne entre des valeurs positives et négatives périodiquement. 

C’est le cas du signal sinusoïdal. L’énergie dite continue (DC) est, par opposition, une énergie qui ne 

change pas de signe. La conversion d’énergie a toujours été nécessaire en énergie électrique, ne serait-

ce que pour son transport.  
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En effet, les pertes thermiques (effet Joule) le long des câbles doivent être limitées au maximum 

dans un souci économique et écologique. Pour ce faire, il est nécessaire de réduire le courant qui traverse 

les lignes de transmission. En régime sinusoïdal, l’équation générale de la puissance apparente S aux 

bornes d’un dipôle connecté à un réseau est donnée dans (1.1) :  

 

S = U I*= P + jQ             (1.1) 

 

où U est le nombre complexe associée à la tension aux bornes du dipôle (généralement imposée par le 

réseau), I est le nombre complexe associée au courant circulant dans la charge et donc dans les lignes 

de transports (I* étant son conjugué complexe). P est la puissance active et Q est la puissance réactive.  

 

La puissance active fournie à une charge électrique est directement consommée par la charge. Elle 

résulte d’un travail des grandeurs électriques et peut prendre de nombreuses formes en sortie : 

 

 Mécanique (Moteur et autres actionneurs) 

 Chimique (Electrolyseurs) 

 Thermique (Radiateur, four) 

 … 

 

La puissance réactive est quant à elle nécessaire aux éléments passifs constituant la charge 

électrique. Elle permet la mise en place de champs électriques (condensateurs) et magnétiques (self-

inductances et inductances mutuelles). Elle n’est pas transformée par la charge électrique 

(consommateurs), mais est nécessaire à son fonctionnement. Les pertes en ligne sont proportionnelles 

au carré du courant qui les traverse (Pj = R I² où R est la résistance des câbles).  

Pour transférer de l’énergie d’un point A à un point B, il est donc intéressant de réduire les courants 

présents sur la ligne. Pour maintenir la valeur de la puissance apparente délivrée aux consommateurs, 

tout en diminuant le courant circulant dans les lignes de transmission, le transport d’énergie doit être 

réalisé à tension élevée. 

 

C’est pour cette raison que l’invention du transformateur a profondément révolutionné la 

production d’énergie électrique [6]. Le transformateur permet en effet de transformer une énergie sous 

la forme d’une tension faible et d’un courant fort (souvent la forme privilégiée par les consommateurs 

et les producteurs d’énergie) en une énergie haute tension et faible courant, tout en assurant un 

rendement très élevé, un faible bruit, une isolation galvanique et aucune partie mouvante. La seule 

condition d’utilisation est que l’énergie électrique soit sous forme alternative. Il s’agit d’une des raisons 

qui ont orienté le choix des réseaux continentaux vers le courant alternatif. 

 

Or, le transport d’énergie sous forme AC engendre certaines problématiques. D’une part, 

l’interconnexion des réseaux alternatifs est complexe. Pour coupler deux réseaux de tension, il faut que 

ces tensions soient exactement les mêmes afin d’éviter l’apparition de courants de circulation entre ces 

réseaux. Ainsi non seulement les amplitudes des tensions devront être égales, mais également leurs 

fréquences et leurs phases.  
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D’autre part, le caractère majoritairement inductif des lignes de transmission aériennes (ou 

capacitif pour les lignes enterrées) leur confère une impédance non négligeable et donc des chutes de 

tension en lignes. Enfin, pour produire une même puissance P, les tensions AC ont des valeurs 

maximales plus élevées que les tensions DC. La valeur efficace (« Root Mean Square » (RMS)) d’un 

signal alternatif, qui permet de calculer la puissance contenue dans celui-ci, est plus faible que sa valeur 

maximale d’un facteur √2. 

 

Les câbles de ligne de transmission DC ont de ce fait un meilleur rendement. Ils ne sont pas 

sensibles à l’effet de peau ni aux courants réactifs parasites qui surchargent les lignes alternatives. Il 

devient économiquement rentable d’utiliser des lignes hautes tensions DC plutôt que des lignes AC sur 

des distances suffisamment élevées [7][8] (plus de 50 km pour les lignes sous-marines, dont les capacités 

parasites sont élevées, et environ 600 km pour les lignes aériennes traditionnelles), comme illustré par 

la Figure 1.  

 
Figure 1. Comparaison des coûts d'installation des systèmes de transmission AC et DC [8] 

Certaines sources d’énergie renouvelable sont de nature DC, comme l’énergie produite par des 

panneaux solaires. De même, l’énergie éolienne ne fonctionnant pas à fréquence constante, sa liaison 

aux réseaux continentaux sans interface particulière pose problème. L’intégration des énergies 

renouvelables aux réseaux AC traditionnels est alors très complexe. L’électronique de puissance est 

l’alternative parfaite pour jouer ce rôle. La connexion entre le réseau et l’équipement éolien est réalisée 

par l’intermédiaire d’un bus de tension continue. Cela permet interfacer efficacement des sources 

d’énergie intermittentes. 
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1.II. Les réseaux et technologies High-Voltage Direct-Current (HVDC) 
 

On distingue usuellement quatre types de conversion d’énergie électrique : AC/AC, AC/DC, 

DC/DC, DC/AC. Les convertisseurs de puissance associés sont respectivement les gradateurs et 

cycloconvertisseurs, les redresseurs, les hacheurs et les onduleurs. 

Ainsi, les réseaux de transports continentaux et offshores tendent de plus en plus à changer de 

nature. Les technologies DC sont prometteuses et les nouveaux réseaux dit « High-Voltage Direct 

Current » (HVDC) sont mis en œuvre de plus en plus fréquemment. Historiquement et encore de nos 

jours, le principal frein à la réalisation de convertisseurs très hautes tensions DC provient du calibre des 

composants de puissance (transistors, diodes), c’est-à-dire leur tenue en tension et courant limitée.  

 

En effet, la première ligne HVDC commercialisée dans le monde fut la liaison à courant continue 

de Gotland, en Suède. Mise en service en 1954 par ASEA, elle relie l’Ile de Gotland avec le continent 

et est basée sur une technologie de convertisseur à valve à vapeur de mercure. La liaison atteignait 100 

kV et permettaient de transporter 20 MW sur 96 km [9].  

 

Il faut attendre la maturation des technologies à semi-conducteurs, et notamment des thyristors, 

pour mettre en œuvre la première station de conversion intégralement équipée de ces technologies en 

1972. Cette station de la rivière Eel permet de faire la liaison entre deux réseaux alternatifs du Québec 

et du Nouveau-Brunswick, sous une tension de ± 80 kV et une puissance nominale de 320 MW. Sa mise 

en place est considérée comme une étape technologique importante par IEEE («IEEE Milestone ») [10]. 

Les convertisseurs à thyristors sont des « convertisseurs commutés par les lignes » (LCC), ou 

convertisseurs source de courant. Un redresseur triphasé à base de thyristors est représenté Figure 2. 

 

 
Figure 2. Redresseur triphasé à base de valves de thyristors 

La tension du bus DC VDC du convertisseur peut être extrêmement élevée dans les applications 

HVDC et Ultra HVDC (UHVDC). Elle atteint par exemple 800 kV sur la ligne Jinping-Sunan en Chine 

[11]. Des courants supérieurs au kilo-ampère circulent sur ces lignes. Ainsi, les convertisseurs HVDC 

utilisent des « valves » de commutation (T1 à T6 sur la Figure 2) composées d’une mise en série de 

thyristors dont le calibre en tension est inférieur à VDC.  

Plusieurs de ces chaînes de thyristors en série peuvent être mises en parallèle afin d’atteindre les 

niveaux de courant de l’installation, tout en diminuant la résistance équivalente de la valve. De telles 

stations de conversion occupent alors des volumes très importants. Les valves à thyristor d’un redresseur 

triphasé avec VDC = 500 kV sont présentés à la Figure 3 [12]. 
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Figure 3. Valves à thyristors d’un convertisseur HVDC triphasé 500kV [12] 

Les convertisseurs de type LCC dépendent des réseaux auxquels ils sont interconnectés, puisque 

les thyristors ne peuvent être amorcés que lorsque la tension entre leur anode et leur cathode est positive. 

De plus, ils absorbent de la puissance réactive durant leur fonctionnement. Ces convertisseurs 

nécessitent donc des installations supplémentaires pour démarrer (compensateurs synchrones ou 

condensateurs en plus des alimentations de secours) si le réseau AC auquel ils sont connectés n’est pas 

énergisé (« Black start ») [13]. Ils doivent être connectés à des réseaux AC « forts » équipés 

d’alternateurs pour pouvoir fonctionner. 

De plus, un convertisseur équipé de thyristors ne peut conduire le courant que dans un seul sens. 

Dans le cas où le flux de puissance doit être inversé entre deux stations, la polarité du bus DC doit être 

inversée. Cela peut causer des stress électriques importants sur les composants de puissance et les câbles 

des lignes de transport d’énergie [14]. La technologie Voltage Source Controlled (VSC) permet de 

pallier ces problèmes. 

 

Cette dernière est basée sur l’intégration de transistors dans les convertisseurs de puissance, qui 

sont des composants commandables à l’amorçage et au blocage, indépendamment du courant commuté. 

Ils remplacent les thyristors dans les topologies usuelles et peuvent être commandés sans être 

nécessairement connectés à un réseau AC fort. Ils sont capables de démarrer même après une coupure 

du réseau. De tels convertisseurs offrent également la possibilité de fonctionner dans les quatre 

quadrants de puissance.  

 



21 

 

 
Figure 4. Redresseur triphasé à base de valves de transistors 

Les flux de puissances actives et réactives peuvent alors être contrôlés indépendamment dans les 

deux sens (le convertisseur peut fonctionner en tant que source ou récepteur de puissance). Cela permet 

de fortement réduire le besoin en installation visant à compenser la puissance réactive, tout en offrant 

une plus grande stabilité aux réseaux. La première ligne VSC – HVDC est commercialisée en 1997 à 

nouveau sur l’ile de Gotland par ABB [14]. Un redresseur triphasé constitué de valves d’Insulated Gate 

Bipolar Transistors (IGBT) est proposé à la Figure 4. 

 

Les technologies VSC sont prometteuses. Les composants transistors équipent désormais la 

majorité des convertisseurs de puissance. Cependant, concernant les réseaux HVDC et la conversion 

d’énergie très haute puissance, les convertisseurs à base de thyristors et leurs améliorations, les Gate-

Turn-Off Thyristors (GTO) et les Integrated Gate-Commutated Thyristors (IGCT), sont encore 

majoritairement utilisés [14].  

 

Cela s’explique principalement par trois raisons. La première concerne l’ancienneté des stations 

HVDC à thyristors. La technologie VSC est encore trop récente pour pouvoir prendre le dessus sur les 

anciennes stations à base de LCC.  

De plus, les rendements des convertisseurs VSC est souvent plus faible que ceux atteints par les 

LCC [15]. En effet, chaque commutation d’un composant de puissance en présence de tension de courant 

produit des pertes. Or, les méthodes de modulation utilisées pour la commande de convertisseurs à base 

de transistors, comme la Modulation de Largeur d’Impulsion (MLI), génèrent des fréquences de 

commutation élevées (typiquement quelques dizaines de kilohertz). Les pertes en commutation des 

convertisseurs à base de transistors sont alors plus élevées que celles des convertisseurs à base de 

thyristors. Le rendement est souvent déterminant dans le choix de la technologie utilisée puisqu’il s’agit 

d’un paramètre critique pour les installations forte puissance. 

 

Enfin, les calibres courant et tension des GTO, IGCT et Thyristors restent actuellement très 

supérieurs à ceux des IGBT et autres transistors, comme présenté sur la Figure 5 [16]. Pour une même 

tension de fonctionnement, le nombre de composants en série par valves de conversion d’un 

convertisseur est supérieur avec des IGBT. Cela augmente la résistance de la valve, et complique sa 

commande. Le volume et le prix du convertisseur sont également plus importants. 
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Figure 5. Comparaison des calibres tension et courant des différents semi-conducteurs [16] 

Les calibres tensions et courants des composants de puissance sont en constante augmentation, 

simplifiant leur intégration dans les convertisseurs haute tension, et permettant d’augmenter les tensions 

de fonctionnement de ces convertisseurs. De nombreux projets de transports HVDC ont vu le jour grâce 

aux progrès de l’électronique de puissance et de la physique du composant. Les difficultés liées à la 

montée en tension des calibres des composants de puissances sont présentées dans la section suivante.  

 

Cette première partie a permis de présenter l’importance de l’électronique de puissance à travers 

des considérations comme le rendement dans des installations fortes puissances. Les réseaux de 

transports électriques sont contraints d’intégrer des convertisseurs de puissance afin d’optimiser la 

production d’énergie et d’assurer la transition énergétique. La mise en œuvre des technologies VSC très 

prometteuses est limitée par les calibres des composants transistors. Ces travaux portent sur les 

convertisseurs statiques dit « multiniveaux », qui permet une intégration maitrisée de transistors dans 

des structures de puissance haute tension. Dans la suite de ce chapitre, la problématique liée à la 

conversion d’énergie haute tension dite « 2-niveaux » est détaillée.  

 

1.III. Les limites de la conversion d’énergie 2 niveaux  
 

Comme exposé précédemment, les niveaux de tensions et de courants des applications haute 

puissance comme la commande de moteur et les réseaux (Flexible Alternating Current Transmission 

System (FACTS) et HVDC) atteignent des niveaux de plus en plus élevés. Les composants du 

convertisseur doivent donc être capables de faire passer ces très forts courants et de supporter des 

tensions de blocage très élevées. 

 

Or, la conception et l’industrialisation de semi-conducteurs capables d’opérer à des puissances de 

l’ordre de la dizaine voir de la centaine de MW parait être un défi irréaliste dans un futur proche. 

L’industrie du semi-conducteur progresse cependant rapidement, et de nouvelles technologies de semi-
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conducteurs dits « Grand-gap », comme le Carbure de Silicium (SiC) et le Nitrure de Gallium (GaN), 

permettent des tenues en champ électrique plus élevées que les composants actuels au Silicium (Si). Les 

tensions de claquage de ces composants sont plus élevées pour un même volume, offrant des densités 

de puissance importantes.  

 

Pour permettre la montée en tension des convertisseurs de puissance, l’association de composants 

en série et/ou en parallèle sous la forme d’une valve est régulièrement mise en œuvre [17]. La mise en 

parallèle de transistors est assez largement utilisée, car elle permet de répondre à des besoins en courant 

élevés, tout en posant peu de problèmes de mise en œuvre (Figure 6 (a)).  

 

 
(a) (b) 

Figure 6. Mise en parallèle (a) et série (b) des semi-conducteurs 

 

En effet les instants de commutations des composants peuvent être légèrement désynchronisés car 

le courant maximum instantané acceptable d’un semi-conducteur est souvent très supérieur à son courant 

nominal. De plus, la mise en parallèle de composants permet de réduire les pertes en conduction du 

convertisseur, et ainsi le stress thermique des composants, puisque la résistance équivalente de la valve 

diminue.  

 

En revanche, la mise en série des composants est plus délicate (Figure 6 (b)). Cette méthode permet 

de diviser la tension du convertisseur entre les composants de puissance. Par exemple un bus DC à 10 

kV aux bornes de 4 transistors en série permet de réduire la tension vue par chaque module à 2.5 kV. 

Cela permet d’utiliser des composants de calibres inférieurs. Cependant, la résistance équivalente de la 

valve augmente avec le nombre de composants en série. Les pertes en conduction dans la valve 

augmentent, ce qui implique des contraintes thermiques plus importantes.  

 

D’autre part, elle demande une parfaite synchronisation des modules à l’ouverture et à la fermeture 

puisque des surtensions aux bornes des composants, même très brèves, peuvent drastiquement réduire 

leur longévité. Ceux-ci sont donc souvent équipés de Circuit d’Aide à La Commutation (CALC) et/ou 

leurs électroniques de commande utilisent diverses méthodes de retour d’état pour synchroniser les sous-

modules (gestion de délais, de la tension de commande, …) [17]. La complexité de la mise en série de 

modules de puissance est activement étudié [18][19]. Des applications HVDC « 2 niveaux » on quand 
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même été rendues possibles dans le domaine HVDC avec ces méthodes jusqu’à des tensions de l’ordre 

de ± 300 kV et des puissances de l’ordre du GW [20]. 

 

La difficulté des constructeurs à réaliser des modules de puissance haute tension (rarement 

supérieurs à 15 kV pour les modules industrialisés) et la sensibilité des modules aux surtensions rend 

complexe la mise en œuvre de convertisseurs conventionnels 2 niveaux dans les applications très haute 

tension. Pour remédier à ce problème, une méthode consiste à partager la tension du bus sur plusieurs 

cellules de commutation. On obtient alors des topologies plus complexes, nécessitant souvent un grand 

nombre de semi-conducteurs, mais qui permettent en contrepartie d’augmenter le nombre de niveaux de 

tensions disponibles en sortie, tout en limitant la tension aux bornes des composants de puissance. Ce 

sont les convertisseurs multiniveaux introduits dans la partie suivante. 

 

2. La convertisseurs statiques multiniveaux 
2.I. Principes et enjeux de la conversion multiniveau 

 

Les structures traditionnelles comme présentées sur la Figure 4 sont bidirectionnelles et peuvent 

être utilisées en mode redresseur (AC/DC) ou en mode inverseur (DC/AC). Les tensions de sortie du 

convertisseur Vout,a, Vout,b et Vout,c de chaque phase ne prennent que 2 valeurs (VDC ou 0 V). Ainsi, même 

avec des commandes avancées, la tension de sortie du convertisseur possèdera un contenu harmonique 

important. Filtrer des hautes tensions et des courants forts nécessite des composants réactifs très 

volumineux et couteux. Le volume des filtres de sortie des convertisseurs représente généralement une 

bonne partie du volume total du convertisseur.  

De plus, de très fortes variations de potentiel (dv/dt) et de courant (di/dt) apparaissent à ces points. 

Plus les composants de puissance sont rapides pour effectuer des commutations, plus les fronts de 

tensions produits seront raides, et plus la pollution électromagnétique sera importante. Le convertisseur 

produit alors des perturbations électromagnétiques conduites et rayonnées. 

 

Le principe de la conversion multiniveaux est basé sur la génération d’une onde de sortie à plusieurs 

niveaux de tension. Un exemple de tension de sortie VAN à trois niveaux générée par MLI avant (en 

bleu) et après filtrage (en rouge) est donné Figure 7 (a). De manière générale, un convertisseur 

multiniveau utilise des sources de tension flottantes et/ou un bus DC fractionné afin de générer des 

niveaux de tensions intermédiaires. Les sources de tensions sont ajoutées successivement les unes aux 

autres pour augmenter la tension de sortie. Ces sources de tensions peuvent être des condensateurs 

chargés, dont la charge doit être asservie pour assurer le bon fonctionnement du convertisseur.  

 

Le nombre de source de tension N définit le nombre de valeurs que peut prendre la tension de sortie 

du convertisseur. Un exemple d’onde de tension à 7 niveaux est présenté à la Figure 7 (b). Ici, la MLI 

n’est pas utilisée puisque la qualité de l’onde de sortie augmente avec le nombre de niveaux, ce qui est 

un des nombreux avantages de ces topologies.  
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(a) (b) 

 

Figure 7. Exemples de tension de sortie avant et après filtrage des convertisseurs multiniveaux : 3-niveaux (MLI) (a), et 7 

niveaux (b) 

Les avantages des structures multiniveaux par rapport aux topologies classiques sont nombreux, et 

les plus importants sont listés ci-après [21] :  

 

 Comme exposé précédemment, ces structures génèrent des formes d’ondes nettement moins 

chargées en harmoniques. Plus le nombre de niveaux augmente, plus la qualité de l’onde est 

élevée. Dans certains cas, le besoin en filtrage est si faible qu’il est assuré par les impédances 

de lignes, sans nécessiter de composants passifs additionnels. Les modulations hautes 

fréquences comme la MLI ne sont alors plus nécessaires. 

 Le stress électromagnétique généré lors des commutations des composants de puissance est 

également réduit, puisque les tensions à commuter ne représentent qu’une fraction du bus DC 

(Egales à VDC/N pour les convertisseurs dit « symétriques »). Les variations de potentiels 

produites par le convertisseur sont ainsi relativement faibles et la pollution électromagnétique 

(Interférences Electromagnétiques, EMI) est grandement réduite.  

 L’usage de composants de puissance de calibres en tension plus faible est rendu possible, 

évitant une mise en série de ces composants. 

 La fréquence de découpage de l’onde de sortie du convertisseur est N fois plus élevée que la 

fréquence de commutation effective des composants de puissances du convertisseur. Cela est 

due à l’entrelacement des commandes des cellules de conversion, ce qui réduit fortement les 

pertes par commutation de chaque module de puissance. Cela impacte positivement la mise en 

œuvre des systèmes de refroidissements associés aux semi-conducteurs. 

 Ces structures possèdent généralement une forte redondance, ainsi que de nombreux degrés 

de libertés. Cela permet ainsi une bonne tolérance aux défauts, et la possibilité de fonctionner 

en mode dégradé. 

 Pour certaines structures, une bonne modularité des convertisseurs permet d’augmenter 

simplement les tensions et courants du convertisseur en augmentant le nombre de cellules de 

commutation N. 

 

Les principaux défauts de ces structures sont dus à leurs grands nombres de composants de 

puissance et de composants passifs, notamment de condensateurs pour les bus intermédiaires. Cela 

augmente leur coût et leur volume. De plus, la commande des interrupteurs de puissance dans les 

structures multiniveaux est bien plus complexe que celle des composants des convertisseurs 2 niveaux. 

Une autre problématique récurrente de ces topologies concerne l’équilibrage des charges contenues dans 

les différentes sources de tension capacitives flottantes [22]. 
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Un article de 2001 proposé par Peng [23] introduit une famille très générale de convertisseur 

multiniveaux dont les charges de condensateurs sont auto-équilibrés. Cette topologie de convertisseur 

nécessite un nombre de composants semi-conducteurs et de condensateurs bien trop élevé, et qui 

augmente quadratiquement avec le nombre de niveaux. Elle n’est donc pas réalisable en pratique.  

 

De cette structure peuvent être déduites les topologies usuelles présentées dans la partie suivante. 

Mais l’équilibre des charges de condensateurs n’est alors plus garanti. Ces topologies émergentes ont 

recours à des lois de commande plus ou moins complexes afin, notamment, de palier le problème de 

l’équilibrage des charges de condensateurs. Ce problème d’équilibrage est au centre des travaux 

présentés dans ce manuscrit et sera adressé dans le chapitre suivante. 

 

2.II. Topologies multiniveaux usuelles 
2.II.a. Le convertisseur Neutral-Point-Clamped (NPC) 

 

Une des premières topologies de convertisseur multiniveaux proposée est le convertisseur 

« Neutral-Point-Clamped (NPC) » ou « Diode Point Clamped » , introduite en 1981 [24]. La version 

originellement présentée comporte trois phases et trois niveaux. La Figure 8 présente un NPC 

monophasé.  

 

  
Figure 8. Schéma d'un NPC monophasé 3 niveaux 

Le bus DC du convertisseur est fractionné. Le neutre du convertisseur est le point milieu N d’un 

pont diviseur capacitif. Ainsi la tension VAN appliquée entre les points A et N peut prendre trois valeurs. 

Les séquences de conductions et les niveaux de tensions associés sont donnés dans le Tableau 1. 

 

Tableau 1. Séquence de conduction d'un NPC monophasé 

T1 T2 T3 T4 Tension VAN 

1 1 0 0 VDC/2 

0 1 1 0 0 

0 0 1 1 - VDC/2 

 

Cette topologie fait appel à 4 transistors montés en « série » (contrairement à un pont complet), ce 

qui permet de répartir la tension du bus plus efficacement. La tension maximale apparaissant aux bornes 

des semi-conducteurs vaut VDC/2, ce qui est deux fois plus faible qu’avec un convertisseur 2 niveaux 



27 

 

classique. Cette structure de conversion peut être généralisée à un nombre de niveaux N+1. La tension 

de sortie VAN prend alors des valeurs entre −
VDC

2
 et +

VDC

2
 par pas de 

VDC

N
. La version à 5 niveaux est 

présentée sur la Figure 9. 

 

 
Figure 9. Schéma d'un NPC monophasé 5 niveaux 

Une méthode proposée dans [25] permet de construire des convertisseurs NPC à partir d’une 

méthode graphique «flow graph» (FG). Ces convertisseurs aux topologies hybrides diverses et variées 

sont appelés FG-NPC. Le convertisseur NPC possède deux défauts structurels.  

 

D’un part, les diodes du convertisseur (dite de « clamping ») ne sont pas toutes soumises aux 

mêmes tensions inverses. La tension aux bornes de D1 vaut VDC/4 tandis que l’ensemble D2, D3, D4 voit 

une tension égale à 3VDC/4. Si toutes les diodes ont le même calibre que D1, il sera nécessaire d’en 

connecter plusieurs en série entre certains points comme sur la Figure 9. Ainsi, si le nombre de 

condensateur du bus DC NCbus de bus augmente linéairement avec le nombre de niveaux (NCbus = N – 

1), le nombre de semi-conducteur NDclamp augmente quant à lui quadratiquement comme dans l’équation 

(1.2) [26]. Les déséquilibres entre les pertes dans les semi-conducteurs conduisent à des différences au 

niveau des températures de jonction [27], ce qui pose un problème de fiabilité majeur. 

 

NDclamp = NCbus (N – 2) = (N – 1)(N – 2) (1.2) 

 

D’autre part, les tensions aux bornes des condensateurs de bus ont tendance à se déséquilibrer dans 

le temps. Différentes méthodes peuvent être employées, nécessitant souvent d’ajouter des circuits 

auxiliaires au montage. C’est le cas dans [28], ou un système de 2 NPC triphasés connectés en « Back-

to-back » est étudié pour la génération d’énergie électrique par une turbine éolienne. Il est montré que 

les déséquilibres de charge des condensateurs de bus posent des problèmes de stabilité. Un circuit 

externe simple de décharge des condensateurs est mis en œuvre, permettant l’équilibrage du pont 

capacitif au prix de pertes supplémentaires.  
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L’équilibrage des charges dans les condensateurs de bus d’un 3-NPC est obtenue à l’aide d’un 

contrôle par hystérésis et d’une MLI vectorielle dans [29]. La structure globale de contrôle du 3-NPC 

pour la commande d’un moteur asynchrone utilise le « Finite State Predictive Torque Control (FS-

PTC) ». Ce schéma de contrôle complexe, gourmand en temps de calcul et ressources informatiques, 

permet la commande du moteur tout en assurant un équilibrage du point milieu du convertisseur.  

 

2.II.b. Le convertisseur Flying Capacitor (FLC ou FC) 
 

Une autre structure de conversion multiniveaux très répandue utilise le principe des condensateurs 

flottants. Le convertisseur « Flying Capacitor » (FLC ou FC) est introduit en 1992 par Meynard et Foch 

du Laboratoire d’Electrotechnique et d’Electronique Industrielle de Toulouse [30]. Des condensateurs 

chargés à des fractions du bus DC sont insérés en série les uns avec les autres. La composition de leurs 

tensions permet de générer une onde à plusieurs niveaux en sortie. Les versions 3 niveaux et N+1 

niveaux sont présentées respectivement sur les Figure 10 (a) et Figure 10 (b).  

 

  
(a) 

 
(b) 

Figure 10. Schéma d'un FLC 3 niveaux (a) et N+1 niveaux (b) 

La séquence de conduction pour le FC 3 niveaux est présentée dans le Tableau 2. Contrairement 

au NPC à diodes, cette topologie possède des états redondants. C’est cette caractéristique importante qui 

rend possible l’équilibrage des charges stockées dans les condensateurs sans nécessiter de circuits 

auxiliaires. Un autre avantage de la structure est de limiter la tension aux bornes des semi-conducteurs 

à VDC/N. Cette structure est également plus modulaire et tolère mieux les défauts que la précédente.  
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Tableau 2. Séquence de conduction du FC 3 niveaux 

T1 T2 T3 T4 Tension 𝑉𝐴𝑁 

1 1 0 0 VDC / 2 

1 0 1 0 VDC/2 – VDC/2 = 0 

0 1 0 1 – VDC/2 + VDC/2 = 0 

0 0 1 1 – VDC/2 

 

Il n’y a pas de diodes de clamping dans cette structure, et le nombre de transistors NTo est égale à 

celui d’un NPC (NTo = 2N). En revanche, le nombre de condensateurs total NCFC du convertisseur FC 

augmente quadratiquement, comme dans (1.3) [31]. La relation (1.3) fait l’hypothèse que chaque 

condensateur est chargé à une tension VDC/N. Les différents niveaux de tension iVDC/N , i ∈ [1 ; N-1], 

de la Figure 10 (b) sont obtenus en connectant en série i condensateurs. 

 

NCFC = 1 + 2 + … + (N – 1) = N(N – 1)/2 (1.3) 

 

Le grand nombre d’état redondants du convertisseur complexifie sa commande. La tension de 

sortie du convertisseur est générée par la mise en série de condensateurs chargés à différentes tensions. 

La capacité effective du convertisseur varie donc avec la valeur de la tension de sortie. La commande 

du convertisseur doit donc pouvoir équilibrer différents condensateurs à différents niveaux de charge, 

présentant une capacité variable vue du bus DC [32].  

 

L’équilibrage des tensions aux bornes des condensateurs doit être assuré par l’organe de contrôle 

du convertisseur, ou un filtre RLC série placé en sortie. Un schéma de contrôle par prédiction de modèle 

est par exemple mis en œuvre sur un convertisseur à base de cellules de conversion de type FLC dans 

[33]. Le principe de cette commande est de minimiser une fonction coût. Les commandes des transistors 

sont déterminées afin de commander à la fois la puissance et le courant de sortie (AC), mais également 

la tension de bus (DC) et les déséquilibres de charge entre les condensateurs flottants. Ce type de 

commande à prédiction de modèle est souvent très efficace mais demande des calculs volumineux et 

complexes.  

De manière générale, dans ces structures, l’équilibrage des tensions devient très complexe lorsque 

le nombre de condensateurs augmente. Une hybridation des convertisseurs NPC et FLC, appelé Active 

Neutral Point Clamp (A-NPC), a été proposée dans [34]. 

 

2.II.c. Les convertisseurs cascadés  
 

La troisième famille de convertisseur multiniveaux, introduite initialement pour la commande de 

moteur par P.W. Hammond [35], est basée sur la mise en cascade de N cellules de commutation 

élémentaires. La cellule de commutation la plus répandue est le pont complet, ou pont-H. Les 

convertisseurs basés sur ces cellules sont dénommés « Cascaded H-Bridge » (CHB), comme présenté 

sur la Figure 11.  
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Figure 11. Schéma d’un "Cascaded H-Bridge" N + 1 niveaux 

 

La tension de sortie VSMi d’une cellule i (1 ≤ i ≤ N) d’un CHB est donnée dans le Tableau 3.  

 

Tableau 3. Tensions de sortie d'une cellule de commutation élémentaire d'un CHB 

T1 T2 T3 T4 Tension VSMi 

1 0 0 1 VSi 

0 1 1 0 -VSi 

1 1 0 0 0 

0 0 1 1 0 

 

La tension VSi d’une cellule i est fournie par une source de tension externe Si. Chaque cellule prend 

trois niveaux de tension de sortie. La tension VAN peut alors prendre 2N+1 valeurs entre ± Voutmax, 

avec Voutmax définie dans (1.4). 

 

Voutmax =∑VSi

N

i = 0

 
(1.4) 

 

Ce convertisseur possède une structure hautement modulaire. En augmentant le nombre N de 

cellules du convertisseur, la valeur maximale de la tension de sortie 𝑉𝐴𝑁 augmente. Il est donc 

théoriquement possible d’ajouter un nombre illimité de cellules pour atteindre n’importe quel niveau de 

tension de sortie. En pratique, la montée en tension est limitée par plusieurs facteurs, notamment la 

complexité grandissante de la commande du convertisseur, ainsi que les niveaux de tensions d’isolation 

élevés. Les convertisseurs cascadés possèdent une redondance structurelle importante, ce qui leur permet 

notamment de fonctionner en mode dégradé avec une bonne tolérance aux défauts [36]. 
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Diverses variantes de convertisseurs cascadés existent, comme étudié dans [37]. Une cellule en 

pont H du convertisseur est remplacé par un NPC, ce qui permet d’augmenter le nombre de niveaux de 

tension de sortie du convertisseur à 4N+1. Une topologie plus compacte et moins gourmande en semi-

conducteurs est proposée dans [38]. Elle possède le désavantage de nécessiter des sources de tensions 

de valeurs différentes (topologie dite « asymétrique »), et n’est pas modulaire comme les convertisseurs 

cascadés. 

 

Le défaut majeur de cette structure est la nécessité d’utiliser des sources de tensions DC séparées. 

Le convertisseur ne peut fonctionner avec un unique bus DC. Elle est donc parfaitement adaptée au 

stockage et à la gestion d’énergie dans des batteries, parfois en les associant à d’autres convertisseurs 

comme dans [39]. Elle est également très utilisée dans la conversion d’énergie solaire, associée à des 

cellules photovoltaïques (PV) [40][41], ou à un fonctionnement sur un réseau alternatif en STATCOM 

[42][43] (STATic COMpensator : Application typiquement liée aux FACTS qui consiste à améliorer la 

qualité énergétique et la stabilité d’un réseau via la compensation d’énergie réactive ou l’injection 

d’harmoniques par exemple [44]).  

La nature des sources de tensions Si dépend donc de l’application. Elles peuvent être par exemple 

des batteries, ou des condensateurs chargés par d’autres convertisseurs. Un seul bus DC est utilisé dans 

[45] pour générer toutes les tensions VSi à l’aide de convertisseurs à résonnance isolés. Cette solution 

augmente la complexité et le coût du convertisseur et impacte sa fiabilité. 

 

Les structures de conversion multiniveaux élémentaires ont été présentées dans cette section. Elles 

constituent une base de réflexion pour la mise en place de topologies multiniveaux plus complexes. 

Avant de présenter le convertisseur autour duquel ces travaux de thèse s’orientent, une courte section 

résume les différentes forces et faiblesses des NPC, FC et convertisseurs cascadés. 

 

3. Résumé des caractéristiques des convertisseurs multiniveaux 
usuels 

 

Les principaux avantages et inconvénients des trois structures de puissance présentées 

précédemment sont listés dans le Tableau 4 [31][46][47].  

 

 Tableau 4. Avantages et inconvénients des structures multiniveaux usuelles 

Structures Avantages Inconvénients 

NPC 

 Design simple et nécessitant une seule 

source de tension DC isolée 

 

 Produit peu d’harmoniques et permet de 

réguler le réactif 

 Le nombre de semi-conducteurs 

augmente quadratiquement  

 Difficulté de régulation des tensions des 

capacités, notamment pour des transferts 

de puissance actives pures [48] 

 Aucune redondance donc vulnérabilité 

aux défauts 



32 

 

FC 

 Le convertisseur avec le moins de 

composants actifs 

 Bonne redondance, ce qui permet 

d’équilibrer les capacités, et la tolérance 

aux défauts 

 Le nombre de condensateurs augmente 

quadratiquement 

 Plus couteux et volumineux que les NPC 

 Complexité de la commande quand N 

augmente 

CHB 

 Chaque cellule rajoute deux niveaux de 

tensions supplémentaires au lieu d’un 

seul 

 Très forte modularité et redondance 

 Le moins cher et volumineux dû à son 

faible nombre de composants 

 Nécessité d’utiliser des sources de 

tensions isolées entre elles (absence de 

bus DC) ce qui contraint l’usage du 

convertisseur (cellules PV par exemple) 

 

De nombreuses structures hybrides de convertisseurs multiniveaux qui allient les points forts des 

technologies précédentes ont été proposés dans la littérature ([26][49][50][51]). La topologie étudiée 

dans cette thèse dite Modulaire Multiniveaux est une variante bien spécifique des convertisseurs 

cascadés comme le CHB. Il possède des caractéristiques très attractives qui en font un candidat adéquat 

pour les applications haute tension. 

 

4. Le Convertisseur Modulaire Multiniveau (MMC) 
4.I. Présentation et étude simple du convertisseur 

 

Le « Modular Multilevel Converter » (MMC) est une structure introduite par Lesnicar et Marquardt 

[52] qui utilise le principe des cellules de commutation cascadées, comme présenté sur la Figure 12.  

 

 
Figure 12. Le "Modular Mutilevel Converter" (MMC) triphasé et un « Sous-Module » (SM) en demi-pont 

Chaque phase du convertisseur (parfois dénommée « jambe » du MMC) est formée de deux chaînes 

symétriques appelées « bras » de convertisseur. Chaque bras est constitué de N cellules de commutation, 

plus souvent appelés « Sous-modules » (SM), connectées en série avec une inductance Lbras.  

 

Le bras u (« up ») d’une phase j est connecté entre le rail positif du bus DC (DC+) et le point milieu 

J (A, B ou C) de la phase j (a, b ou c). Le bras l (« low ») d’une phase j est quant à lui connecté entre le 

rail négatif du bus DC (DC −) et le point milieu J de la phase j. Les deux bras de chaque phase a, b et c 

sont donc connectés entre eux aux points A, B et C respectivement. Les tensions de sortie de chaque 



33 

 

phase VAN, VBN et VCN sont générées entre les points A, B et C, et le point milieu N du bus DC. Les 

tensions de sorties sont plus couramment appelées Vout,a, Vout,b et Vout,c. 

Le convertisseur a originellement été présenté avec des sous-modules en demi-ponts comme 

présenté sur la Figure 12. Les indices et exposants utilisés dans ce manuscrit permettent d’identifier les 

grandeur Xk
i,j(t) au sein du MMC. L’indice j indique la phase (j = a, b ou c), l’indice i indique le bras (i 

= u ou l), et l’exposant k indique la position du sous-module dans le bras (1 < k < N). Cette notation est 

un peu lourde mais permet des calculs rigoureux. Elle sera abandonnée plus loin dans ce manuscrit. 

 

Ces travaux s’intéressent notamment aux applications réseaux. Un schéma du convertisseur MMC 

alimentant un réseau AC est donné Figure 13. Le réseau de tension AC de valeur maximale Vgrid est 

couplée au convertisseur via une inductance de filtrage Lfiltre. Les neutres côté DC (point N) et côté AC 

(point 0) ne sont pas systématiquement reliés.  

 

 
Figure 13. Convertisseur MMC interfacé avec un réseau AC 

Une tension VON peut alors exister entre ces neutres. La tension de sortie d’un phase Vout,j = VJN 

entre le point milieu d’une phase du convertisseur (J = A, B ou C) et le neutre N du bus DC est égale à 

la somme de la tension VJO (tension entre le point J et le neutre coté AC) et la tension VON comme dans 

la relation (1.5). 

 

Vout,j = VJN = VJO + VON (1.5) 

 

Chaque sous-module est équipé d’un condensateur chargé à une tension Vk
Ci,j(t). La tension de 

sortie Vk
SMi,j(t) du kème sous-module du bras i de la phase j vaut 0 V lorsque 𝑇2 est ON et vaut Vk

Ci,j(t) 

lorsque T1 est ON. Les commandes des deux transistors T1 et T2 sont complémentaires. Un interrupteur 

S en parallèle de T2 permet de court-circuiter le sous-module en cas de défaut, ou le protéger d’une 

surintensité par exemple. L’indice d’insertion d’un sous-module k mk
i,j(t) est alors défini comme une 

valeur binaire indiquant l’état d’un sous-module, d’après (1.6) :  

 

{
mi,j

k (t) = 0 → VSMi,j
k (t) = 0          

mi,j
k (t) = 1 → VSMi,j

k (t) = VCi,j
k (t) 

 
(1.6) 

 

Le sous-module k du bras i de la phase j peut être dans deux états. Si T1 est ON (mi,j
k (t) = 1), le 

sous-module est dit « inséré » dans le bras. Si T2 est ON (mi,j
k (t) = 0), le sous-module est dit « retiré » 

du bras. La tension de sortie d’un sous-module Vk
SMi,j(t) peut alors être écrite comme dans (1.7). 
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VSMi,j
k (t) = VCi,j

k (t) mi,j
k (t) (1.7) 

 

La tension Ui,j(t) (Figure 12) est dénommée « tension de bras » [53]. Elle est égale à la somme des 

tensions de sous-modules insérés dans un bras du convertisseur. La valeur de Ui,j(t) est donnée dans 

(1.8), d’après l’équation (1.7) :  

 

Ui,j(t) =∑VSMi,j
k (t)

k

=∑VCi,j,
k (t) mi,j

k (t)

k

 
(1.8) 

 

Pour poursuivre l’étude du convertisseur, il est nécessaire de procéder à une simplification 

importante. Les tensions aux bornes des condensateurs de chaque sous-module seront considérées égales 

entre elles, comme dans (1.9). Il sera montré dans la suite que le convertisseur peut être commandé pour 

assurer cette égalité, quelles que soient les valeurs de condensateur et de tension choisies. 

 

VCi,j
k (t) = Vc(t) (1.9) 

 

Les grandeurs suivantes sont introduites : 

 La somme des tensions aux bornes des condensateurs dans le bras (tension totale disponible), 

définie dans l’équation (1.10) : 

 

Ui,j
Σ (t) = ∑VCi,j

k (t) 

k

= N Vc(t) 
(1.10) 

 

 L’indice d’insertion d’un bras (somme des indices d’insertion des sous-modules d’un bras 

divisé par le nombre de sous-modules par bras), défini dans l’équation (1.11) : 

 

ni,j(t) = 
1

N
∑mi,j

k

k

(t) 
(1.11) 

 

La valeur de Ui,j(t) est obtenue à partir des deux relations précédentes, et s’écrit alors comme dans 

l’équation (1.12). Chaque tension de bras Ui,j(t) est contrôlée indépendamment via l’indice d’insertion 

ni,j(t) qui prend des valeurs entre 0 et 1. 

 

Ui,j(t) =∑VC(t) mi,j
k (t)

k

= Ui,j
Σ (t) 

1

N
∑  mi,j

k (t)

k

= Ui,j
Σ (t) ni,j(t) 

(1.12) 

 

Une première simplification permet de comprendre le fonctionnement d’un bras. Elle consiste à 

fixer les valeurs de tension aux bornes des condensateurs de sous-modules à une fraction du bus 

DC comme dans la relation (1.13). Cela est équivalent à supposer que Ui,j
Σ (t) = VDC. 

 

VC(t) = 
VDC

N
 (1.13) 
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Après injection de la nouvelle expression de Ui,j
Σ (t) dans (1.12), la relation (1.14) est obtenue : 

 

Ui,j(t) = Ui,j
Σ (t) ni,j(t) = VDC ni,j(t) (1.14) 

 

Même avec une telle approximation, cette expression de la tension de bras est complexe, puisque 

ni,j(t) n’est pas une fonction continue dérivable sur t, mais possède une forme en « escalier » entre 0 et 

1 par palier de 1/N. Les tensions de bras prennent donc des valeurs entre 0 et VDC par paliers de VDC/N.  

 

Une simplification usuelle consiste à considérer l’indice d’insertion non plus comme une grandeur 

discrète, mais continue. Cette approximation est envisageable dès lors que les paliers de tension VDC/N 

sont faibles, soit lorsque N est suffisamment élevé. C’est le cas pour des convertisseurs haute puissance, 

où le nombre de sous-modules par bras peut être de plusieurs centaines [54]. Les indices d’insertion 

peuvent alors être considérés sinusoïdaux, ce qui permet d’écrire le modèle moyen du convertisseur. 

Pour des valeurs de N suffisamment élevées, les tensions de bras sont presque continues, et chaque bras 

peut être considéré comme une source de tension parfaite AC + DC. 

 

Le principe de commande du convertisseur le plus simple est dérivé de cette approximation. Les 

chutes de tensions VDi,j aux bornes des inductances de bras Lbras sont négligées. Les trois équations aux 

mailles (1.15), (1.16) et (1.17) peuvent être obtenues d’après la Figure 12 : 

 

VJN(t) = Vout,j(t) =
VDC

2
 − Uu,j(t) (1.15) 

  

Vout,j(t) = Ul,j(t) − 
VDC

2
 (1.16) 

 

VDC = Ul,j(t) + Uu,j(t) (1.17) 

 

Ainsi, la tension de sortie Vout,j d’une phase j est obtenue en sommant les expressions (1.15) et 

(1.16), comme dans la relation (1.18). 

 

Vout,j(t) = 
Ul,j(t) − Uu,j(t)

2
 (1.18) 

 

La relation (1.18) indique que la tension de sortie d’une phase est due à la différence des tensions 

de bras. D’autre part, la tension de bus DC est due à la somme des tensions de bras d’après la relation                  

(1.17). Les commandes de ces deux grandeurs peuvent donc être découplées si chaque bras est 

commandé indépendamment de l’autre. Une commande simple du convertisseur impose des tensions de 

bras de références Uuref,j et Ulref,j définie dans (1.19) : 

 

{
Uuref,j(t) = 

VDC

2
−  k

VDC

2
sin(ωt)

Ulref,j(t) = 
VDC

2
 + k

VDC

2
sin(ωt) 

 

(1.19) 
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L’indice de modulation k est définie dans (1.20). Il correspond à l’amplitude de la tension de sortie 

V̂out normalisée par la tension de sortie maximale VDC/2. 

 

0 < k = 
V̂out

VDC / 2
 < 1 

(1.20) 

 

La tension de sortie Vout,j est donc une sinusoïde d’amplitude maximale V̂out, et de pulsation ω. La 

tension de bus DC est maintenue à une valeur VDC. Le schéma de contrôle ne tient pas compte de la 

dynamique interne du MMC ni des inductances de bras. Les équations du convertisseur sont étudiées 

plus en détail dans la suite, ce qui mettra en lumière sa dynamique particulière et ses points faibles. 

 

4.II. Analyse dynamique et équations caractéristiques du MMC 
4.II.a. Découplage des variables internes et externes 

 

La première partie de ce chapitre a permis d’écrire les équations élémentaires du convertisseur afin 

d’en comprend le fonctionnement. Un modèle plus réaliste qui tient compte des inductances de bras Lbras 

est présenté ci-après. Il permet de comprendre les problématiques spécifiques du convertisseur liées à 

l’énergie stockée dans les condensateurs de bras. 

Dans la suite, les variables et les équations dépendantes du temps ne seront plus suivis de l’indice 

« (t) » afin de simplifier les écritures. Pour chaque phase j, les relations (1.21) sont posées [55]. Les 

grandeurs Xs correspondent aux tensions et courants de sorties (AC) du convertisseur. Les grandeurs Xc 

sont quant à elles des grandeurs invisibles du côté AC. Ce sont les grandeurs « internes » au 

convertisseur. 

 

Vs,j = 
Ul,j −  U

u,j

2
 Vc,j = 

Uu,j + Ul,j

2
 Is,j = Iu,j −  Il,j Ic,j = 

Iu,j + Il,j

2
    (1.21) 

 

Le courant de sortie Iout,j de chaque phase j est sinusoïdal d’amplitude maximale Îout,j, de pulsation 

ω et de phase φ. L’expression de Is,j est donnée dans (1.22) d’après la loi des nœuds au point J : 

 

Is,j = Iout,j = Îout,j sin(ωt −  φ) (1.22) 

 

Le courant Ic est le courant dit de « circulation ». Il s’écoule dans les phases du convertisseur et le 

bus DC mais ne circule pas à l’extérieur du convertisseur (coté AC). Un courant DC IDC circule 

nécessairement du bus DC vers les phases du convertisseur afin d’assurer l’échange de puissance entre 

le coté DC et le coté AC, comme le montre les équations (1.23). 

 

PDC = PAC 

 

VDC IDC = 
3

2
V̂out Îout cos(φ) 

 

IDC = 
3

2
 
V̂out

VDC

 Îout cos(φ)  = 
3

4
 k Îout cos(φ) 

(1.23) 
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La puissance étant équitablement réparti sur les trois phases, un courant continue de valeur égale à 

IDC/3 circule dans celles-ci. En pratique, le courant de circulation Ic,j possède également des composantes 

harmoniques, comme il sera démontré plus tard. Trois équations aux mailles non simplifiées sont 

données dans (1.24) d’après la Figure 12. 

 

{
 
 

 
 Vout,j = 

VDC

2
 −  Uu,j  −  Lbras

dIu,j

dt
          

Vout,j = Ul,j −  
VDC

2
+ Lbras

dIl,j

dt
               

VDC = Uu,j + Ul,j + Lbras

dIl,j

dt
 + Lbras

dIu,j

dt

 

(1.24) 

 

Les deux bras sont considérés comme possédant la même impédance, et la résistance d’un bras 

Rbras est négligée. Deux équations peuvent être déduites des équations (1.24). La première est obtenue 

en sommant les deux premières équations de (1.24), et la seconde est une simple réécriture de la 

troisième équation de (1.24). Ces équations données en (1.25) utilisent les notations posées dans (1.21). 

 

{
Vs,j = 

Lbras

2

dIs,j

dt
 + Vout,j

Vc,j = 
VDC

2
 −  Lbras

dIc,j

dt

 

(1.25) 

 

Il apparait dans (1.25) que les grandeurs de sortie Xs du convertisseur peuvent être découplées des 

grandeurs internes Xc. Les schémas équivalents liés à ces grandeurs respectives obtenus à partir des deux 

équations (1.25) sont présentés Figure 14 (a) et Figure 14 (b) [53].  

 

 

(a) 

 

(b) 

Figure 14. Découplage des grandeurs : coté AC (a) et coté DC (b) [53] 

Concrètement, les variables de commande Vs,j permettent de contrôler la tension et le courant de 

sortie du convertisseur. Les variables de commande Vc,j permettent de contrôler les courants de 

circulation du convertisseur. Les tensions de bras sont commandées à l’aide des indices d’insertions en 

inversant les relations (1.21), d’après la relation (1.26). 

 

{
Uu,j = Vc,j − Vs,j 

Ul,j = Vc,j + Vs,j  
 

(1.26) 
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Les résultats précédents indiquent que le courant de mode différentiel vu du bus DC ne circule pas 

dans le réseau AC. Il circule dans la phase pour compenser l’énergie envoyée coté AC. Le courant de 

charge est un courant de mode commun vu du bus DC, qui circule depuis le coté DC vers le coté AC 

sur les deux bornes du bus. C’est une des raisons pour lesquelles l’inductance de jambe est répartie 

équitablement sur chaque bras. Il faut que les deux bras de chaque phase soient symétriques et possèdent 

la même impédance de mode commun afin de répartir au mieux la puissance sur les bras. 

 

4.II.b. Etude de la puissance et du courant des bras de convertisseur 
 

La conversion DC/AC se produit au sein même du convertisseur, et les grandeurs coté DC sont 

continues, tandis que les grandeurs AC sont sinusoïdales. Les condensateurs des bras alimentent la partie 

AC avec du courant alternatif et sont rechargés par du courant continu provenant du bus DC. Les calculs 

qui suivent permettent de mieux comprendre l’effet de la conversion sur les grandeurs internes du 

convertisseur. Le modèle précédent supposait que les tensions aux bornes des condensateurs de sous-

modules étaient toutes constantes et égales à VDC/N. Cependant, le calcul de la puissance échangée dans 

les bras mené ci-dessous montre que ces tensions ne peuvent être constantes.  

 

Seuls le fondamental du courant et de la tension de sortie sont étudiés (ce qui est une approximation 

très acceptable pour N suffisamment grand). Le courant de circulation Ic,j est supposé purement DC (Ic,j 

= IDC/3) [55] et l’impédance du bras est considérée comme négligeable (i.e VDi,j = 0). La puissance 

instantanée pu,a du bras u de la phase a est obtenue par le produit du courant et de la tension de bras 

comme dans (1.27), à partir des équations (1.15) et (1.21).  

 

p
u,a
 = Uu,a Iu,a 

 

p
u,a
 = (

VDC

2
 −  Vs) (Ic + 

Is

2
) 

 

p
u,a

  = (
VDC

2
 −  k 

VDC

2
sin(ωt)) (

k

4
 Îout,a cos(φ)  + 

Îout,a

2
sin(ωt −  φ)) 

(1.27) 

 

Un calcul similaire est menée pour le bras inférieur. On obtient finalement les relations (1.28) après 

développement et simplification [53]. 

 

{
p

u,a
 = 

1

8
 Îout,a (2 sin(ωt - φ) −  k2

sin(ωt) cos(φ)  - k cos(2(ωt) - φ))            

p
l,a
 = −

1

8
VDC Îout,a (2 sin(ωt - φ) −  k2

sin(ωt) cos(φ)  - k cos(2(ωt) - φ))

 

(1.28) 

 

Ce résultat indique que la valeur moyenne de la puissance échangée dans un bras est nulle, ce qui 

implique la stabilité des tensions du convertisseur en opération normale. Un deuxième constat est qu’une 

composante à la fréquence fondamentale existe et est opposée dans chaque bras : de l’énergie est 

échangée entre les bras à la fréquence fondamentale. 
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Enfin, la composante à deux fois la fréquence fondamentale, inhérente à la conversion d’énergie 

monophasée, est du même signe dans les deux bras. Ces pulsations ne s’annulent donc pas entre elles et 

les condensateurs des bras doivent absorber cette puissance fluctuante. Un des désavantages majeurs du 

MMC est donc que les condensateurs doivent être dimensionnés afin d’absorber plus d’énergie qu’un 

convertisseur deux niveaux équivalent.  

 

En pratique, des méthodes de contrôle doivent être employées pour réduire cette double pulsation 

(en particulier pour des applications basses fréquences comme la commande de moteurs [56][57][58]). 

Des calculs plus approfondis et leurs implications sur les courants et les énergies stockées dans les bras 

sont détaillés dans [59] et [60] et les résultats analytiques permettent de modéliser efficacement le 

convertisseur. 

Une étude du courant des bras Iu,j(t) et Il,j(t) est réalisée dans [61] pour un nombre infini de sous-

modules. L’inductance de bras est négligée, et les résultats sont donnés dans (1.29). 

 

{
Iu,j = k 

Is,j

4
cos(φ)  + 

Is,j

2
cos(ωt + φ)  + k 

Is,j

4
cos(2ωt + φ)  

Il,j = k 
Is,j

4
cos(φ)  - 

Is,j

2
cos(ωt + φ)  + k 

Is,j

4
cos(2ωt + φ)  

 

(1.29) 

 

Ce résultat confirme que le courant de charge est de mode commun et que le courant de circulation 

dans le convertisseur possède une composante DC inhérente au transfert de puissance AC/DC (ou 

DC/AC), ainsi qu’une composante à deux fois la pulsation du réseau, également caractéristique de la 

conversion d’énergie. 

 

4.II.c. Etude de l’énergie stockée dans les bras 
 

Les calculs précédents indiquent que les tensions aux bornes des condensateurs ne peuvent être 

constantes. Tous les condensateurs du montage ont la même capacité C. Le courant Ii,j(t) traverse le 

condensateur k lorsque mk
i,j(t) = 1. L’équation de la tension Vk

Ci,j(t) du condensateur k du bras i de la 

phase j est donnée dans (1.30). 

 

C
dVCi,j

k

dt
 = mi,j

k  Ii,j (1.30) 

 

Chaque condensateur du convertisseur est régi par la même équation. Le problème devient alors 

très complexe à traiter, du fait du grand nombre de sous-modules dans les convertisseurs forte puissance. 

La méthode souvent rencontrée pour simplifier le problème consiste à étudier la somme de toutes les 

tensions d’un bras, donnée dans l’équation (1.31) : 

 

C∑
dVCi,j

k

dt
 = C

dUi,j
Σ

dt
 = ∑mi,j

k Ii,j = Ii,j ∑mi,j
k  = N ni,j Ii,j (1.31) 

 

D’où, pour chaque bras respectivement, et d’après (1.21) et (1.31), les équations (1.32) sont 

obtenues : 
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{
 
 

 
 C

N

dUu,j
Σ

dt
 =  nu,j (Ic,j + 

Is,j

2
)

C

N

dUl,j
Σ

dt
 =  nl,j (Ic,j  −  

Is,j

2
)

 

(1.32) 

 

Ces quantités sont propres à chaque bras. Le courant de charge (variable généralement imposée) et 

le courant de circulation (variable de commande) influent sur la charge des condensateurs des bras. La 

relation est fortement non linéaire car les indices d’insertion sont également des variables de commande. 

 

Le calcul de la puissance montre que des oscillations de tensions à valeur moyenne nulle 

apparaissent dans les condensateurs. Pour les quantifier, il est pratique d’utiliser les relations précédentes 

et d’introduire les énergies stockées dans les bras Wu,j et Wl,j respectivement (relation (1.33)), ainsi que 

leur somme WΣ
j et différence WΔ

j (relation (1.34)) : 

 

{
Wu,j = 

1

2
C Uu,j

Σ ²

Wl,j = 
1

2
C Ul,j

Σ ²

 

(1.33) 

 

{
Wj

Σ = Wu,j + Wl,j

Wj
∆ = Wu,j  −  Wl,j

 
(1.34) 

 

Les indices d’insertion sont exprimés en fonction des tensions du montage d’après (1.12) et (1.21) 

dans les équations (1.35) : 

 

Vs,j = 
Ul,j - Uu,j

2
 Vc,j = 

Uuj + Uuj

2
  

Vs,j = 
nl,j Ul,j

Σ  - nu,j Uu,j
Σ

2
 Vc,j = 

nl,j Ul,j
Σ  + nu,j Uu,j

Σ

2
  

nu,j = 
Vc,j  −  Vs,j

Uu,j
Σ  nl,j = 

Vc,j + Vs,j

Ul,j
Σ  

     (1.35) 

 

Après injection de (1.35) dans (1.32) et identification de 2 Uu,j
Σ dUu,j

Σ

dt
 = 

d(Uu,j
Σ

)²

dt
, les relations (1.36) 

sont obtenues : 

 

{
 
 

 
 

Uu,j
Σ

C

N

dUu,j
Σ

dt
 = (Vc,j  −  Vs,j)(Ic,j + 

Is,j

2
)

Uu,j
Σ

C

N

dUl,j
Σ

dt
 = (Vc,j + Vs,j)(Ic,j + 

Is,j

2
)

 

 

{
 
 

 
 C

2N

d(Uu,j
Σ )²

dt
 = (Vc,j  −  Vs,j)(Ic,j + 

Is,j

2
)

C

2N

d(Ul,j
Σ )²

dt
 = (Vc,j + Vs,j)(Ic,j + 

Is,j

2
)

 

(1.36) 
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On a finalement fait apparaitre les dérivées de Wu,j et Wl,j. En utilisant les définitions de (1.34), les 

deux relations (1.37) et (1.38) sont obtenues : 

 

dWj
Σ

dt
 = 2 Vc,j Ic,j - Vs,j Is,j = VDC Ic - 

V̂out,j Îout,j

2
cos(φ)  - 

V̂out,j Îout,j

2
cos(2ωt - φ) (1.37) 

 

dWj
∆

dt
 = Vc,j Ic,j - 2 Vs,j Ic,j = 

VDC

2
 Îout,j cos(ωt - φ)  - 2 V̂out,j Iccos(ωt) (1.38) 

 

Ces deux équations confirment les analyses précédemment effectuées : 

 

 Le terme 
V̂out,j Îout,j

2
cos(φ)  - 

V̂out,j Îout,j

2
cos(2ωt - φ) dans (1.37) correspond à la puissance 

transmise côté AC. Il apparait comme une perturbation dans les énergies des condensateurs. 

Une fluctuation des tensions VC à la pulsation 2ω est donc inévitable, car intrinsèque au 

transfert de puissance.  

 Pour assurer la stabilité du convertisseur, il est nécessaire que la valeur moyenne de 
dWj

Σ

dt
 soit 

nulle. Il vient alors que le courant de circulation doit avoir une composante DC telle que IcDC = 

Pmoy

3*VDC
. Cette condition confirme le résultat obtenu dans l’équation (1.23). Les variables de 

contrôle étant Vc,j et Ic,j, il est possible de contrôler l’énergie totale stockée dans les phases du 

convertisseur.  

 Les termes à droite de l’équation (1.38) sont à valeur moyenne nulle pour toutes les valeurs 

d’harmoniques du courant de circulation Ic,j sauf à la fréquence du fondamental du réseau. Il 

est possible de transférer de l’énergie d’un bras à l’autre en ajoutant une composante 

fondamentale au courant de circulation. 

 

Cette première partie a permis d’introduire la topologie MMC ainsi que les équations 

fondamentales qui régissent sa dynamique interne. Celles-ci, relativement complexes, nécessitent 

certaines simplifications pour être étudiées et rendre le système commandable. Le modèle moyen du 

convertisseur a été introduit à cet effet. La suite de ce chapitre porte sur une rapide discussion concernant 

les sous-modules du convertisseur, puis sur un résumé des avantages et limites de la topologie.  

 

4.III. Discussion sur les sous-modules 
 

L’étude réalisée dans cet état de l’art met en avant la structure parfois dénommée Double Star – 

Chopper Cell (DSCC) [62]. La dénomination « Double étoile » fait référence à la structure particulière 

du MMC et s’oppose à la « Simple étoile » et au « Simple triangle » qui fait référence au CHB connecté 

en étoile ou triangle. La dénomination fait également référence à l’usage de demi-ponts (« chopper »). 

 

Les intérêts principaux du demi-pont sont sa simplicité de commande ainsi que son nombre réduit 

de composants. Il permet des rendements élevés puisque le courant ne traverse qu’un semi-conducteur 

par sous-module. Son coût et son volume sont réduit par rapport aux autres cellules de commutation. 
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Un pont complet a en revanche l’avantage de doubler la tension maximale en sortie du convertisseur 

(puisque les tensions de bras peuvent être négatives) et donc de réduire le nombre de sous-modules total 

contenu dans un bras. Les sous-modules en pont complets et demi-ponts sont comparés dans [63].  

 

Les MMC équipés de sous- modules en demi-ponts ne sont pas capables de gérer les courts-circuits 

du bus DC. Il existe toujours un chemin au travers des diodes antiparallèles de T1 et T2 pour le courant 

de court-circuit, dont la montée n’est limitée que par les inductances Lfiltre et Lbras. Ce n’est pas le cas du 

sous-module en pont complets, qui est souvent préféré des industriels pour cette raison malgré son 

rendement plus faible que le demi-pont. 

Des topologies hybrides dont la moitié des sous-modules sont des ponts complets peuvent 

également être adoptées pour limiter ce problème [64]. Les sous-modules incapables de gérer les courts-

circuits sont souvent équipés de protections de type thyristors en parallèle [65], [66] (interrupteur S sur 

la Figure 12) pour leur capacité à supporter de très forts pics de courants, et leur allumage rapide. Les 

convertisseurs possèdent également des procédures de détection et de gestion de courts-circuits ainsi 

que des disjoncteurs coté AC et DC. La gestion des courts-circuits dans les convertisseurs ne sera pas 

plus détaillée dans cet état de l’art.  

 

Une grande variété de sous-modules a été proposé dans la littérature [67]. On peut citer certaines 

cellules remarquables comme celles proposées ci-après et illustrées sur la Figure 15.  

 

 Le « diode-clamped sub module » [68] : similaire au demi-pont mais capable de bloquer les 

courts circuits du bus DC en forçant le passage du courant de court-circuit par au moins un 

condensateur, et n’ajoutant qu’un semi-conducteur pour le passage du courant nominal (Figure 

15 (a)) 

 Le « Five level cross-connected submodule» [69] : possède 5 états de sorties ( - 2 Vc, - Vc, 0, 

Vc et 2 Vc) ce qui offre plus de redondance et donc plus de degrés de libertés pour le contrôle. 

Le courant traverse cependant 3 semi-conducteurs. Il est également capable de gérer les courts-

circuits. 

 Le « Soft-switching submodule » : son utilisation dans les convertisseurs de puissance est 

détaillée dans [70] et [71] mais l’idée originale date de la fin des années 80 [72]. Comme son 

nom l’indique, il permet de limiter les pertes en commutation en assurant des commutations 

douces. 

 

 

 
 

(a) (b) (c) 

Figure 15. Topologies de sous-modules : Diode Clamped (a) Five level cross connected (b) et resonant switching (c) 
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4.IV. Supériorité du convertisseur  
 

Le premier projet impliquant l’usage d’un MMC dans la transmission HVDC a été le Trans-Bay 

Cable [73]. La ligne de transmission, inaugurée en Novembre 2010 et mise en place par Siemens, passe 

au fond de la baie de San Francisco et lie les stations de Pittsburg et de la ville de San Francisco. Le 

dernier en date est le North-Sea Link (NSL), une ligne haute tension HVDC sous-marine qui lie Blyth, 

Angleterre, et Kvilldal, Norvège [74]. La station est inaugurée le 1er Octobre 2021 et possède une 

capacité de 700 MW, et qui atteindra 1400 MW trois mois après sa mise en place. La très grande 

dynamique du convertisseur notamment en cas de défauts, sa très faible fréquence de commutation, 

menant à une augmentation drastique du rendement, et le contenu harmonique négligeable des signaux 

de sortie en font le candidat idéal pour ce type d’application.  

 

De nombreux exemples d’application récentes forte puissance des convertisseurs MMC sont 

présentés dans [75]. Elles concernent principalement les réseaux HVDC ainsi que les raccordements de 

réseaux éoliens offshores. Les applications du convertisseur sont également nombreuses dans la 

moyenne tension. Des exemples sont donnés dans [76] comme la gestion du réseau embarqué d’un 

navire et la commande de ses turbines. Les applications STATCOM déjà présentées dans ce chapitre 

existent également. L’intégration de ce genre de convertisseur dans les véhicule électrique est également 

prometteuse [77]. Des convertisseurs MMC sont vendus pour des applications industrielles par des 

entreprises comme Siemens. Différents convertisseurs basés sur les topologies MMC sont par exemple 

proposés pour la commande de moteur (Synamics Perfect Harmony GH150 de Siemens [78]). 

 

Un résumé des avantages de cette topologie [79], [80] permet de bien comprendre pourquoi elle 

est déjà largement utilisée pour des applications très hautes tensions et pourquoi les recherches sur le 

convertisseur sont extrêmement actives.  

C’est le premier convertisseur véritablement modulaire qui permet une conversion AC/DC. En 

effet, contrairement au convertisseur CHB, également modulaire, le bus DC n’est pas fractionné. La 

capacité à monter en tension évite l’usage d’un transformateur. La qualité de l’onde de sortie est 

excellente, le filtrage du côté AC n’est généralement pas nécessaire et le convertisseur peut fonctionner 

dans les quatre cadrans de puissance sans restriction (fournir ou absorber de la puissance active et/ou 

réactive). 

  

Son rendement est également très élevé puisque les fréquences de commutations réelles des 

interrupteurs de puissance sont très faibles et que le nombre de composants total (actif + passif) est le 

plus faible parmi les autres topologies discutées jusqu’à présent. Le courant de charge s’écoule en mode 

commun, ce qui implique que chaque transistor de bras ne transporte que la moitié du courant de charge. 

Cela permet de limiter les calibres en courants des semi-conducteurs. 

 

Les chemins de commutations du courant sont internes au convertisseur et les tensions commutées 

sont celles des condensateurs, soit VDC/N, ce qui minimise les problèmes de CEM (
dv

dt
 et 

di

dt
 réduits). Le 

courant de charge n’est pas découpé, et s’écoule en continu dans les bras. Les courants commutent au 

sein du sous-module et les inductances parasites sont donc plus faibles. Il n’y a pas de surtensions aux 
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bornes des inductances de bras pendant les commutations. C’est un avantage certain pour la fiabilité des 

composants, qui ne sont pas soumis à de forts pics de tensions durant les commutations. 

  

Deux contraintes majeures du convertisseur sont liées à l’apparition de déséquilibres des tensions 

aux bornes des condensateurs de sous-modules, et au passage d’un courant de circulations parasite au 

sein des phases. La commande du convertisseur est complexe et nécessite un grand nombre de capteurs. 

En effet les harmoniques présents dans le courant de circulation (notamment le 2nd) peuvent atteindre 

des amplitudes élevées et dégrader le rendement du convertisseur. Il est nécessaire de les réduire. De 

plus, l’oscillation des tensions aux bornes des condensateurs dégrade à la fois le rendement et la qualité 

de l’onde de sortie. 

 

Le contrôle du convertisseur est pour cette raison un sujet largement étudié. La structure offre en 

effet beaucoup de degrés de liberté qui permettent diverses possibilités de contrôle. Les variables d’état 

du système sont très nombreuses (Tensions aux bornes des condensateurs VC (2×N×3) et courants de 

bras Ii,j (2×3)). Il est souvent judicieux d’utiliser les énergies contenues dans les bras pour réduire le 

nombre de variables à contrôler, et laisser un algorithme indépendant gérer l’équilibrage des tensions. 

La suite de ce chapitre présente certaines lois de commandes du convertisseur parmi les très nombreuses 

ayant été développées durant ces 20 dernières années. 

 

5. Structure de commande du convertisseur  
5.I. Présentation des structures de contrôle d’un MMC  

 

Il a été montré précédemment que le contrôle classique des variables de sorties n’est pas suffisant 

pour assurer le bon fonctionnement du convertisseur. Il est également nécessaire de contrôler le courant 

de circulation ainsi que les tensions aux bornes des condensateurs de sous-module de chaque bras. Deux 

grands schémas de contrôle ont été introduit à cet effet, comme indiqué sur la Figure 16.  

 

 
Figure 16. Schémas de contrôle du convertisseur MMC 

La commande dite « centralisée » du convertisseur utilise un unique organe de contrôle pour 

commander l’intégralité des sous-modules du convertisseur. Cet organe doit donc pouvoir gérer toutes 

les entrées/sorties, ainsi que les lois de commande à appliquer au convertisseur. Le superviseur peut être 

utilisé conjointement avec un organe « d’accélération matérielle » afin notamment de déléguer le 

contrôle des charges de condensateurs à des composants dédiés. Parmi les schémas de contrôle 

centralisés, l’équilibrage des tensions aux bornes des condensateurs de sous-modules peut donc être 

intégré à la commande au sein de l’organe de contrôle principale (équilibrage intégré), ou être réalisé 

par une carte dédiée (équilibrage externe).  
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Par opposition, la commande « décentralisée » utilise un superviseur général et plusieurs organes 

de contrôle indépendants dans un schéma « maître-esclave ». Il peut y avoir autant d’esclaves que de 

sous-modules. Ce type de commande allège le superviseur et est généralement modulaire. Ces structures 

seront décrites dans la suite.  

 

5.II. Structures de contrôle centralisées 
5.II.a. Commandes avec algorithme d’équilibrage intégré 

 

 Cette partie se concentre sur les commandes centralisées sans accélération matérielle. Elles 

permettent de calculer directement les indices d’insertion mk
i,j propres à chaque sous-module à partir 

des entrées du système. Une telle structure est illustrée sur la Figure 17. Les ordres de commandes 

produits par le superviseur « maître » sont envoyés directement aux pilotes de grille (« gate-drivers ») 

des sous-modules. Les grandeurs nécessaires au contrôle du convertisseur sont échantillonnées par un 

convertisseur analogique/numérique (A/N).  

 

 
Figure 17. Structure de contrôle MMC : Commande centralisée avec algorithme d’équilibrage intégré 

Dans la majorité des cas, des références sinusoïdales sont générées puis envoyées vers un étage de 

modulation. Des méthodes dites « d’injection de l’harmonique de rang 3 » existent pour le convertisseur 

MMC [81]. La faisabilité de cette méthode a déjà été étudiée dans la littérature, par exemple pour les 

applications éoliennes [82]. Elles permettent d’accroitre la valeur efficace de la tension de sortie. Dans 

la suite, les références de tensions seront considérées sinusoïdales.  

 

Cette commande possède l’avantage de limiter le nombre d’équipement (hardware) nécessaire. En 

revanche, sa complexité augmente souvent avec le nombre de sous-modules à commander. Un bon 

exemple de ce type de structure de contrôle est le contrôle par prédiction de modèle, ou contrôle prédictif 

(Modèle Predictive Control « MPC »), déjà introduit précédemment pour la commande du FLC. Il 

consiste à discrétiser les équations du convertisseur via une approximation temporelle simple telle que 

l’approximation d’Euler.  

La dérivée temporelle d’une variable x(t) est approximée en fonction de la période 

d’échantillonnage Ts d’après l’équation (1.39) : 

 

dx(t)

dt
 ~ 

x(k + 1)  − x(k)

Ts
 (1.39) 
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Il est possible de déterminer l’état des variables à l’instant k+1 en fonction de l’état des variables 

à l’instant k. Cette méthode est originellement proposée dans [83]. Elle est basée sur l’évaluation des 

différents états possible du convertisseur à l’instant k+1 en évaluant toutes les combinaisons d’indice 

d’insertion mk
i,j(t) possible. Une fonction coût est associée à l’état futur du convertisseur, basée sur 

différents critères à optimiser, notamment la minimisation de la déviation des grandeurs par rapport à 

leurs références. L’objectif de la commande par contrôle prédictif est de minimiser cette fonction coût.  

Le contrôle prédictif offre une très bonne dynamique au convertisseur ainsi qu’une grande stabilité 

mais requiert des temps d’échantillonnage très faibles. De plus, la complexité d’optimisation de la 

fonction de coût croît avec le nombre de sous-modules.  

 

Les commandes qui n’utilisent pas le modèle moyen du convertisseur font généralement face à des 

problèmes de modularité, c’est-à-dire qu’augmenter le nombre de sous-modules affecte les 

performances de la commande. La détermination de tous les indices d’insertion des sous-modules mk
i,j(t) 

dépend de toutes les tensions aux bornes des condensateurs de sous-module Vk
Ci,j(t). Lorsque la valeur 

de N est importante, les calculs deviennent trop lourds à effectuer dans des temps courts.  

 

Un autre exemple populaire de contrôle avec équilibrage des tensions intégré est proposé par Akagi 

et al. dans [84]. Une commande à l’aide des traditionnels correcteurs Proportionnel-Intégral (PI) en 

cascades. Trois étages de commandes différents sont proposés. Le premier permet de déterminer la 

tension de sortie d’une phase du convertisseur Vout,j, ou « équilibrage moyen ». Cette partie du contrôle 

dépend de la charge à alimenter et peut prendre diverses formes. Elle n’est pas spécifique au MMC.  

La seconde composante du schéma de contrôle assure « l’équilibrage des bras » d’une phase. Les 

tensions des deux bras Vu,j et Vl,j d’une phase j sont comparés l’une à l’autre. Une boucle de régulation 

à l’aide d’un correcteur Proportionnel (P) permet d’assurer que ces tensions soient égales entre elles.  

La dernière partie de ce contrôle est « l’équilibrage individuel » des sous-modules. La tension de 

chaque sous-module est comparée avec la référence Vcref,j, et un correcteur P permet de générer une 

tension de commande Vk
i,j locale à chaque sous-module k. Cela permet d’assurer que les tensions de 

condensateurs sont toutes égales à Vcref,j. Les signaux de commande des sous-modules sont obtenus par 

composition de ces tensions de références. 

 

 Dans [85], cette commande est améliorée par l’introduction de régulateurs de type Proportionnel-

Résonant (PR) afin de réguler le courant de circulation. Ce type de régulateur vise à obtenir des 

performances similaires à celles des régulateurs PI pour des fréquences non nulles. Ce sont des 

régulateurs « accordés » à des fréquences précises. Plusieurs régulateurs PR sont placés en parallèle et 

accordés aux multiples de la fréquence de l’onde de sortie afin de réguler les harmoniques contenues 

dans le courant de circulation. 

L’implémentation des PR dans les systèmes numériques est discutée dans [86]. Une autre 

amélioration suivant ce principe est proposée dans [87], ou un unique « régulateur répétitif » est utilisé 

pour remplacer l’ensemble des PR en parallèle. Il a toutefois été montré récemment dans [88] qu’un 

régulateur répétitif ne filtrant que les harmoniques pairs est plus efficace étant donné que le courant de 

circulation n’a pas d’harmonique impairs.  
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Cette commande a été mise en œuvre à l’aide d’un DSP et d’un FPGA dans [89]. La modulation 

des références ainsi que la génération des signaux de grilles sont effectuées par le FPGA. L’algorithme 

d’équilibrage des tensions aux bornes des condensateurs de sous-modules est réalisé par le DSP. Il s’agit 

d’une commande centralisée mais cette méthode se prête bien à la décentralisation.  

 

5.II.b. Commandes centralisées avec algorithme d’équilibrage indépendant 
 

 La faisabilité des commandes présentées précédemment est souvent limité par le nombre N de 

sous-modules dans le convertisseur. Dans la grande majorité des cas, le superviseur principal délègue 

une partie de la commande à un organe externe rapide. Le type d’accélération matériel le plus répandu 

est l’utilisation de composants FPGA dédiés à l’exécution de « l’Algorithme d’Equilibrage des 

Tensions » (AET) aux bornes des condensateurs. Cette structure de contrôle est illustrée sur la Figure 

18 et était déjà proposée par Marquardt et Lesnicar dans [52].  

 

L’organe de contrôle principal est en charge de la génération des références de tension de bras et 

de la modulation de ces références. Les grandeurs de sortie du superviseur sont les indices d’insertion 

ni,j. Ils correspondent au nombre de sous-modules à insérer dans le bras i de la phase j. La sélection des 

sous-modules à insérer est réalisée par l’AET. De nombreux algorithmes d’équilibrage ont été présentés 

dans la littérature et feront l’objet d’une autre section. Ils nécessitent généralement beaucoup de calculs 

en parallèles, et sont couramment exécutés par des FPGA pour cette raison. 

 

 
Figure 18. Structure de contrôle MMC : Commande centralisée avec AET externe 

 

L’usage d’AET externes simplifie grandement le travail du superviseur principal. De très 

nombreuses approches ont été présentés pour la détermination des indices d’insertion du convertisseur 

en parallèle des travaux sur les AET eux-mêmes. Les indices d’insertion peuvent être calculés comme 

dans (1.35). Les variables Vc,j et Vs,j sont les variables permettant de commander le courant de circulation 

et le courant de sortie respectivement. Elles font généralement l’objet d’un contrôle indépendant. 

Plusieurs méthodes ont été introduites pour déterminer ni,j à partir de la valeur de Ui,j
Σ

 , dont les plus 

importantes sont listés ci-après :  

 

 Modulation directe : La valeur de Ui,j
Σ est assimilée à sa valeur théorique VDC. Cette méthode 

ne tient pas compte des fluctuations d’énergie stockée dans les condensateurs de sous-module. 

Elle possède donc des erreurs de suivi de consigne inhérentes. Elle est en revanche simple à 

mettre en œuvre. D’autre part cette méthode est asymptotiquement stable comme démontré 

dans [55]. 
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 Contrôle en boucle fermé : Méthode introduite par Antonopoulos et al. dans [90]. Elle consiste 

à mesurer la valeur exacte de Ui,j
Σ. Elle prend en compte l’état réel du convertisseur mais 

conduit à de fortes instabilités. Il est alors nécessaire d’introduire deux régulateurs permettant 

de contrôler l’énergie stockée dans les bras Wj
Σ et Wj

Δ. Cela pose des problèmes de mise en 

œuvre puisque ces grandeurs ne sont ni continues, ni sinusoïdales. 

 Contrôle hybride : Un schéma hybride consiste à approximer Ui,j
Σ et Ui,j

Δ comme dans (1.40). 

Un filtrage passe-bande des grandeurs Ui,j
Σ et Ui,j

Δ permet d’en déterminer les composantes en 

ω ΔUc,i,j
Δ et en 2ω ΔUc,i,j

Σ : 

 

{
Ui,j 

Σ  = VDC + ∆Uc,i,j
Σ  

Ui,j
∆  = 0 + ∆Uc,i,j

∆      
 

(1.40) 

 

 Contrôle en boucle ouverte : Méthode basée sur l’estimation des variations d’énergie ΔWj
Σ et 

ΔWj
Δ proposée dans [91]. La stabilité asymptotique de ce schéma est démontrée dans [92]. 

Cette commande obtient des résultats très satisfaisant et ne nécessite pas de régulateurs pour 

les énergies. En revanche, certains calculs non-linéaires doivent être réalisés par le superviseur 

principal pour déterminer les indices d’insertion. 

 

Ces méthodes ont inspiré un grand nombre de schéma de commande pour le convertisseur. Ce ne 

sont pas les seules approches qui ont été proposées dans la littérature. 

 

Les structures de commande basées sur des AET dédiés peuvent utiliser un modèle moyen du 

convertisseur, dans lequel toutes les tensions aux bornes des condensateurs de sous-modules sont 

considérés égales entre elles. Les équations du convertisseur sont alors grandement simplifiées et des 

schémas de commande simples peuvent être mis en œuvre. Un schéma de contrôle de type « feed-

forward » est présenté par G.Bergna-Diaz et J.H.Viva dans [93]. Ses performances ne rivalisent 

cependant pas avec des commandes en boucle fermée.  

 

Toutes les grandeurs du convertisseur étant sinusoïdales, l’usage de PI conventionnels est souvent 

proscrit sans une transformation préalable. Un résultat fondamental obtenu par Tu et al. dans [94] 

indique que les courants de circulation dans un MMC triphasé en régime stationnaire possèdent 

principalement une composante DC et une composante en 2ω en système inverse (ω est la fréquence de 

l’onde de sortie du convertisseur).  

Les mêmes auteurs ont proposé dans [95] un schéma de commande vectorielle désormais très 

populaire baptisé Circulating Current Suppression Control (CCSC). Le CCSC utilise une Boucle à 

Verrouillage de Phase (PLL) pour se placer dans le repère tournant − 2ω. Les courants de circulation 

sont continus dans ce repère. Une régulation classique à l’aide de PI permet d’annuler la composante 

alternative des courants de circulation. Ce schéma de contrôle est très simple à mettre en œuvre 

puisqu’une PLL est déjà utilisée pour la régulation des grandeurs de sortie dans la majorité des 

convertisseurs. Il donne des résultats très satisfaisants. 
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L’inconvénient principal du CCSC réside dans le fait qu’il est incapable de réguler les courants de 

circulation phase par phase. De plus, l’algorithme est sensible à la qualité du courant, ce qui peut 

impliquer un besoin de filtrage via l’augmentation de l’inductance de bras, et ne fonctionne pas en 

régime transitoire où lors d’un défaut. G.Bergna-Diaz et al. proposent une amélioration du CCSC dans 

[96] à partir des résultats de [90]. Les énergies Wj
Σ et Wj

Δ sont commandées par le schéma en boucle 

fermée, et le CCSC est appliqué pour supprimer les oscillations résiduelles observables dans [90].  

 

L’usage de correcteurs PR est souvent pertinent pour réguler les harmoniques du courant de 

circulation sans nécessiter de transformations particulières. C’est la méthode utilisée dans [97] afin de 

supprimer les harmoniques du courant de circulation dans les bras du convertisseur. Plusieurs PR sont 

placés en parallèle, chacun en charge de la régulation d’un harmonique du courant, comme dans [85]. 

Ces régulateurs fonctionnent également en mode dégradé, c’est-à-dire lors d’un défaut de sous-module 

du convertisseur, comme démontré dans [98]. 

 

Les commandes récentes de type MPC font pratiquement toutes usage d’AET externes. Dans [99], 

un « Unified Power Flow Controller » (UPFC) basé sur deux MMC en back-to-back est proposé. Le 

terme UPFC désigne les convertisseurs FACTS les plus sophistiqués [100]. Les convertisseurs sont 

commandés par MPC, et un bloc dédié à l’équilibrage des tensions et à la modulation est présent à la fin 

de la chaîne de régulation. Dans [101], un AET spécifique est proposé pour un contrôle à base de MPC. 

Ses performances dynamiques sont très largement supérieures aux méthodes conventionnelles et la 

complexité des calculs par rapport au nombre de sous-modules augmente très peu. 

 

De nombreuses autres méthodes ont été proposées dans la littérature autour de cette structure. 

Certaines d’entre-elles sont brièvement évoquées dans cet état de l’art. On peut par exemple citer les 

travaux sur les méthodes dites « d’injection d’harmoniques ». Picas et al. proposent dans [102] de 

contrôler le second harmonique du courant de circulation pour réduire la fluctuation des tensions aux 

bornes des condensateurs de sous-modules. Les mêmes auteurs proposent d’ajouter un harmonique de 

rang 4 au courant de circulation afin d’améliorer les résultats précédent dans [103]. Ilves et al. proposent 

dans [104] une méthode de contrôle de la phase et de l’amplitude du second harmonique du courant de 

circulation pour optimiser l’oscillation des tensions aux bornes des condensateurs de bras et obtenir une 

plage de tension de sortie maximale. 

 

Il existe également des méthodes basées sur la redondance du convertisseur. Dans [105], un groupe 

de M sous-modules redondants est utilisé pour la commande du convertisseur, notamment la réduction 

des oscillations de tensions aux bornes des condensateurs de sous-module. La redondance naturelle du 

convertisseur est également utilisée dans une méthode originale proposée dans [106].  

 

Cet état de l’art des commandes centralisés ne peut être exhaustif tant leur diversité est importante. 

La section suivante présente certains exemples d’algorithmes d’équilibrage des tensions aux bornes des 

condensateurs de sous-module proposés dans la littérature. 

 



50 

 

5.II.c. Algorithmes d’équilibrage indépendants pour la commande centralisée 
 

L’objectif de l’algorithme d’équilibrage est de faire en sorte que les tensions aux bornes des 

condensateurs de sous-module d’un même bras soient proches les unes des autres. Généralement, il n’est 

utilisé que pour sélectionner les modules à insérer dans le convertisseur afin de respecter l’indice 

d’insertion imposé par le contrôle/commande. Utilisé conjointement avec une régulation de l’énergie 

d’un bras (UΣ
i,j ou WΣ

j), il permet d’assurer que les condensateurs sont chargés à leur valeur de référence 

(en moyenne).  

Le nombre de sous-modules insérés à chaque instant NON est obtenue comme dans (1.41), d’après 

la définition de l’indice d’insertion n donnée dans (1.11). Pour faciliter les écritures, les indices i et j ne 

sont pas réécrits.  

 

NON = N × n (1.41) 

 

Un organigramme est donné à la Figure 19 afin de détailler le fonctionnement de l’algorithme 

proposé dans [52]. Le courant de bras sera désormais simplement noté Ibras puisque les indices i et j sont 

abandonnés. 

 

 
Figure 19. Organigramme proposé dans [52] 

Le principe de l’algorithme repose sur le fait que le courant de bras charge ou décharge les 

condensateurs qu’il traverse en fonction de son signe. L’algorithme proposé originellement dans [52] 

est décrit ci-après : 

 

 Les tensions de bras sont triées par ordre croissant 

 Si le courant est négatif, les NON sous-modules insérés sont les premiers dans la liste (tensions 

les plus élevées) 

 Si le courant est positif, les NON sous-modules insérés sont les derniers dans la liste (tensions les 

plus faibles) 
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L’AET nécessite un organe de contrôle externe (FPGA), ainsi que la mesure du courant de bras et 

la mesure de toutes les tensions aux bornes des condensateurs de bras. L’équipe de Hu et al. propose de 

réaliser l’équilibrage des tensions sans capteur de courant dans [107] à l’aide d’un observateur d’état. 

La structure de l’algorithme est la même que proposée dans [52].  

 

L’efficacité de l’AET dépend directement de sa fréquence d’exécution. Plus celle-ci est élevée, 

plus les tensions aux bornes des condensateurs de bras seront proches, et inversement. Cependant, plus 

la fréquence d’exécution est élevée, plus le nombre de commutation est important, ce qui accroit les 

pertes et le stress thermique des composants. La condition de déclenchement varie en fonction des 

algorithmes afin de trouver un compromis entre ces deux critères.  

 

Par exemple, une idée brevetée par Dommaschk et al. propose une régulation de type hystérésis 

[108]. L’algorithme n’est activé que lorsque la différence entre la tension la plus élevée (VCi,jMax) et la 

tension la plus faible (VCi,jMin) est supérieure à une certaine valeur. Le compromis entre la déviation 

autorisée par la largeur de l’hystérésis et la fréquence de commutation des semi-conducteurs peut 

cependant être difficile à évaluer.  

 

Une autre méthode simple est proposée dans [109] pour réduire l’impact de l’algorithme 

d’équilibrage sur la fréquence de commutation du convertisseur. Elle consiste à réduire la fréquence 

d’échantillonnage de la mesure des tensions Vk
Ci,j. Les auteurs proposent de sélectionner la fréquence 

d’échantillonnage comme un sous multiple de la fréquence de MLI. Ainsi les tensions reçues par 

l’algorithme d’équilibrage sont constantes durant M périodes de MLI (l’algorithme est alors inhibé). 

 

Pour réduire la fréquence de commutation induite par l’usage des AET, une variante est proposée 

par Tu et al. dans [95] nommé « Reduced Switching Frequency Voltage Balancing Algorithm » (RSF). 

Son organigramme est présenté à sur la Figure 20. D’après (1.41), NON est le nombre de sous-module 

insérés à l’instant t. De la même façon, NOFF est le nombre de sous-modules non-insérés à l’instant t. 

NOFF est obtenue via l’équation (1.42) : 

 

NOFF = N − NON (1.42) 

  

Le nombre de sous-modules insérés et non-insérés à l’instant t – 1 sont respectivement NON_OLD et 

NOFF_OLD. L’algorithme est actif uniquement aux instants où la différence entre NON et NON_OLD, 

dénommée ΔNON, est différente de 0 : 

 

 Si ΔNON > 0, seuls ΔNON sous-modules commuteront parmi les NOFF_OLD sous-modules à l’état 

OFF. 

 Si ΔNON < 0, seuls |ΔNON| sous-modules commuteront parmi les NON_OLD sous-modules à l’état 

ON.  

 Si ΔNON = 0, aucune commutation n’est générée. 
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Figure 20. Organigramme proposé dans [95] 

Cet algorithme a la particularité de n’autoriser aucune commutation intempestive. La fréquence de 

commutation des composants est exactement celle imposée par l’étage de modulation puisque le nombre 

de commutation est toujours égale à |ΔNON|. Cela limites les pertes dans le convertisseur. Il a cependant 

plus de difficultés à maintenir un écart faible entre les tensions du fait de sa faible fréquence de 

rafraichissement. L’algorithme présenté dans [110] utilise à la fois le principe d’hystérésis proposé dans 

[108] et l’algorithme RSF. 

 

Trois méthodes utilisant le concept de régulation par hystérésis (« tolerance band ») sont 

introduites et comparées dans [111] par Hassanpoor et al. Le principe est que les tensions aux bornes 

des condensateurs ne sont pas remises à jour à chaque cycle :  

 

 La méthode dite « CTBSort » compare à chaque instant la tension de chaque condensateur 

avec une valeur maximale VCmax et une valeur minimale VCmin. Tant qu’aucune tension n’est 

en dehors de cet intervalle, la liste utilisée reste inchangée. 

 La méthode dite « ATBSort » compare chaque tension de condensateur à la valeur moyenne 

de référence Ui,j
Σ/N.  

 La méthode dite « CTBSequence » utilise des listes préétablies dont les indices sont échangés 

cycliquement, ou lorsqu’une tension sort de la bande de tolérance. Cette méthode n’est 

utilisable qu’en régime établi car elle repose sur des cycles. 

 

A la suite des travaux sur la régulation par hystérésis, Hassanpoor et al. proposent une 

représentation temporelle et matricielle du problème d’équilibrage des tensions à optimiser [112]. Il 

s’agit de prédéterminer à chaque période fondamentale une matrice contenant les indices d’insertion de 

tous les sous-modules (N colonnes) à tous les instants (p lignes, p étant le nombre d’intervalle de temps 

après discrétisation d’une période du fondamental). Les critères à optimiser sont la fréquence de 

commutation et les pertes en commutation, tout en assurant que les tensions restent dans un certain 

intervalle.  
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La solution heuristique proposée dans l’article ne résout pas le système proposé mais consiste à 

réserver les commutations pendant les périodes de soft switching (courant de bras nul). Elle est testée 

sur un logiciel temps-réel pour un MMC à 500 modules et équilibre efficacement les condensateurs tout 

en limitant les pertes en commutation. 

 

Une comparaison des algorithmes précédents est réalisée par les mêmes auteurs dans [113]. Elle 

introduit également l’algorithme CTBOptimized, une version améliorée de CTB. Une simulation sur le 

logiciel PSCAD/EMTDC est réalisée pour des puissances réalistes et la comparaison porte sur les pertes 

en conduction et en commutation des semi-conducteurs. La supériorité de « CTBOptimized » est 

démontrée.  

  

D’autres méthodes d’équilibrages originales ont été proposées dans la littérature. Elles peuvent par 

exemple reposer sur l’assignation d’ordre de commutation à des sous-modules fictifs de manière 

cyclique, comme le « Loop Bias Mapping » [114]. D’autres méthodes proposent d’assigner des ordres 

de commande aux sous-modules à l’aide de certaines modulations de type « Phase-Shifted PWM » 

(PSPWM), qui ne sera pas détaillée dans cette partie [115].  

Il existe également des solutions utilisant des dispositifs physiques permettant de maintenir la 

tension aux bornes des condensateurs à une valeur donnée [116]. Ces méthodes très variées peuvent être 

plus ou moins complexes et ont l’avantage, pour la plupart d’entre elles, d’être compatibles avec 

n’importe quel type de contrôle proposé dans la section précédente. 

 

Dans la suite, les schémas de commande dits décentralisés sont présentés. Ils ne font généralement 

pas appel à ce type d’algorithme d’équilibrage externe sur une carte unique d’accélération matérielle, 

mais délocalisent la commande à plusieurs organes de contrôle proches des sous-modules. 

 

5.III. Structures de contrôle décentralisées 
 

Le nombre de sous-modules par bras des convertisseurs MMC atteignent des valeurs de plus en 

plus importantes. Par exemple, un convertisseur MMC est utilisé pour relier deux stations 500 kV – AC 

au sud de la Chine. Le nombre de sous-modules par bras du convertisseur est N = 470 [117]. Il est 

évident qu’un tel nombre de cellules devient très complexe à gérer par un unique superviseur central. 

De plus, la rigidité d’une telle installation limite beaucoup la modularité du convertisseur. Une solution 

à ce problème consiste à délocaliser une partie des taches usuellement effectuées par le 

contrôle/commande sur des superviseurs externes. 

A cet effet, le contrôle décentralisé utilise un schéma « Maitre-Esclave ». Le superviseur « Maitre » 

est toujours en charge de réaliser le contrôle du convertisseur. Un groupe de m contrôleurs locaux 

« Esclave » est utilisé pour réaliser des taches dédiées telles que l’équilibrage des charges de 

condensateur ou la modulation des ordres de commandes. Le nombre d’esclaves m peut être égale à N 

(chaque superviseur est dédié à un sous-module), ou inférieur (les superviseurs sont assignés à un groupe 

de sous-modules). Ces unités de commande possèdent généralement des fonctions de communication 

leur permettant de dialoguer entre eux. Un schéma général de cette structure est présenté sur la Figure 

21. 
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Figure 21. Structure de contrôle MMC : Commande décentralisée 

Ce type de contrôle intéresse de plus en plus les recherches sur la commande des MMC. Ils 

permettent de décharger l’unité de contrôle/commande principal, et divise les calculs entre plusieurs 

superviseurs. La robustesse et la modularité du système sont augmentées. Plusieurs approches 

permettent d’envisager le contrôle décentralisé. Certains articles proposent des commandes 

complètement décentralisées, ne nécessitant pas de superviseur « Maitre ». Les bus de communication 

entre les superviseurs esclaves eux-mêmes et le reste de l’environnement (convertisseur, 

contrôle/commande) peuvent prendre diverses configurations, dont les principales sont présentées sur 

la Figure 22.  

 

La connexion en étoile permet une communication directe entre le contrôle/commande principal et 

les différents superviseurs esclaves. La structure en anneau connecte seulement le « premier » et/ou le 

« dernier » superviseur esclave au superviseur maitre. Ces deux superviseurs sont également connectés 

entre eux. Chaque superviseur esclave communique avec ses deux proches « voisins ». La structure 

chainée (ou « Daisy-chain ») est similaire à la structure en anneau mais seul un des superviseurs esclave 

est connecté au contrôle/commande principal.  

 

   
(a) (b) (c) 

Figure 22. Différentes structures de connexion pour la commande décentralisée : étoile (a), anneau (b), chaîne (« Daisy-

chain ») (c) 

Une structure de commande en étoile est proposée dans [118]. L’unité de calcul principale est en 

charge du contrôle du courant de circulation et de la puissance de sortie. L’équilibrage des tensions aux 

bornes des condensateurs est réalisé localement par les superviseurs esclaves correspondants. 

L’algorithme utilisé est similaire à celui proposé dans [84]. Une structure en étoile particulière est 

proposée dans [119]. Pour des convertisseurs possédant un très grand nombre de sous-modules, les 

auteurs introduisent des superviseurs intermédiaires entre le maitre et les esclaves.  
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Ces superviseurs intermédiaires communiquent avec le contrôle/commande à l’aide d’une structure 

en étoile. Ils sont eux-mêmes en charge d’un groupe de m superviseurs esclaves connectés en étoile. Le 

nombre d’entrée/sortie par unité de commande est ainsi réduit, ce qui autorise une grande modularité. 

Chaque module esclave réalise l’équilibrage local de son condensateur. Les superviseurs intermédiaires 

sont en charge de l’équilibrage global des tensions aux bornes des condensateurs du groupe de m sous-

module, ainsi que de l’équilibrage des fréquences de commutation du groupe. 

 

Dans [120], chaque sous-module est associé à un superviseur en charge de l’équilibrage de tension 

local, la protection du module, et la modulation (MLI). Les bus de communication entre les différents 

organes de commande utilisent le protocole EtherCAT. L’article détaille le processus de synchronisation 

des instants de commutation entre les superviseurs.  

Un schéma de contrôle distribué est proposé dans [121] pour un convertisseur cascadé triphasé. La 

communication en anneaux impose des échanges d’information entre les superviseurs esclaves. Les 

erreurs de gestion due à des erreurs de mesure des capteurs de courant locaux sont étudiées et corrigées. 

Le convertisseur ainsi commandé suit efficacement sa consigne. 

 

Une contribution importante dans l’étude des structures décentralisées est apportée par les équipes 

du laboratoire LAPLACE (Toulouse, France). Le contrôle décentralisé sans unité de contrôle/commande 

principal (« masterless control ») est d’abord appliqué aux convertisseurs parallèles dans [122][123]. 

Les superviseurs locaux de chaque branche de convertisseur communiquent à l’aide d’une structure en 

anneau. Chaque superviseur local est capable d’assurer l’équilibrage local de son courant, mais 

également de générer sa propre porteuse déphasée. Les porteuses sont alignées et déphasées localement. 

Ce type de contrôle est reconfigurable, donc modulaire. En cas de défaut d’une branche du convertisseur, 

les courants et les porteuses sont recalculés en ligne. 

 

Ce schéma de commande est appliqué au MMC dans [124]. Le superviseur maitre est connecté en 

étoile aux superviseurs esclaves, eux même connectés en anneau entre eux. La méthode MPC est utilisée 

par le contrôle/commande principal pour produire les références de tension envoyées aux esclaves. La 

faisabilité du contrôle décentralisé du convertisseur avec auto gestion de l’entrelacement des porteuses 

et équilibrage des charges de bras à partir des informations disponibles des superviseurs proches est 

démontrée. L’accent est mis sur les possibilités d’auto-reconfiguration du convertisseur en cas de défaut 

d’un sous-module.  

L’implémentation numérique de tels organes de contrôle pour les structures multiniveaux est 

discutée dans [125]. Une autre implémentation est proposée dans [126] autour d’un bus CAN pour un 

convertisseur cascadé. La synchronisation des porteuses assignées à chaque module est réalisée à l’aide 

de la fonction d’interruption de communication propre au bus CAN. 
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Conclusion 
 

Ce chapitre a permis dans un premier temps de définir la problématique liée au transport d’énergie 

et à la place de l’électronique de puissance dans les réseaux de demain. La technologie HVDC est 

présentée comme une manière efficace de transporter l’énergie entre des stations éloignées. Les limites 

inhérentes à la conversion d’énergie 2-niveaux sont alors étudiées. D’une part, les topologies de 

conversion nécessitent des semi-conducteurs dont les calibres en puissance sont limités, et d’autre part, 

elles génèrent des perturbations électromagnétiques liés aux valeurs de tension et courant mis en œuvre. 

Elles possèdent d’autres désavantages tels qu’une qualité énergétique faible, entrainant un besoin fort 

en filtrage. 

La conversion multiniveau a alors été introduite pour pallier les problèmes des générations de 

convertisseur précédentes. Plusieurs convertisseurs ont été présentés à cet effet. Il a été montré que parmi 

tous les candidats à la conversion multiniveau, le MMC possède les caractéristiques les plus 

intéressantes. Sa structure hautement modulaire s’organise autour d’un unique bus DC. La montée en 

puissance est théoriquement infinie. L’étude dynamique théorique du convertisseur indique que le 

courant de circulation ainsi que les tensions aux bornes des condensateurs de sous-modules doivent être 

régulés, en plus des grandeurs de sortie (tension, courant) habituelles. 

Les structures de commande principales associées aux convertisseur MMC ont alors été introduites 

dans la dernière section de cet état de l’art. Les structures « centralisés » font généralement appel à de 

l’accélération matérielle pour réaliser l’équilibrage des tensions aux bornes des condensateurs de sous-

module. Il est effectivement montré qu’un unique organe de commande ne peut assurer l’intégralité du 

contrôle du convertisseur, au vu du nombre élevé de variables à contrôler. Les structures centralisées 

sont peu tolérantes aux reconfigurations. Les structures décentralisées permettent quant à elles une plus 

grande flexibilité et accroissent la modularité du convertisseur. Elles font appels à divers bus de 

communication entre de nombreux organes de commande et permettent de répartir la charge de calcul 

nécessaire à la commande du convertisseur. 

 

Ces travaux s’intéressent particulièrement au contrôle décentralisé du convertisseur, qui semble 

être une option privilégiée pour la commande de MMC forte puissance/ haute tension. L’originalité de 

cette thèse réside dans l’implémentation de lois de commande décentralisées directement sur les pilotes 

de grille, ou gate-drivers, du convertisseur MMC. Le chapitre suivant introduit les principaux concepts 

développés dans cette thèse. Il sera précédé par un bref état de l’art des technologies de pilotes de grille 

existant dans la littérature. 
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Chapitre 2 : Intégration de smart gate-drivers 
dans les structures multiniveaux 

 

1. Électronique de commande rapprochée des convertisseurs 
1.I. Généralités sur les gate-drivers 

 

Les composants transistors sont désormais la norme pour la conception de nouveaux convertisseurs 

de puissance. Ils supplantent les thyristors de par leur commandabilité, étant capables d’ouvrir et fermer 

des circuits traversés par des courants forts. Ils dissipent cependant de l’énergie durant les commutations, 

puisque la tension à leurs bornes augmente (amorçage) ou diminue (blocage) alors que le courant qui 

les traverse n’est pas nul. Il est donc fondamental de réduire autant que possible le temps nécessaire à la 

commutation des transistors de puissance.  

 

Actuellement, la majorité des composants de puissance utilisés dans l’industrie sont de type IGBT 

(Insulated Gate Bipolar Transistor). Les composants MOSFET (Metal Oxyde Semiconductor Field 

Effect Transistor) sont utilisés dans une moindre mesure. Il s’agit généralement de génération de 

transistors à base de technologie Silicium. Les nouveaux composants au carbure de Silicium (SiC) 

possèdent des tolérances très élevées aux densités de champs électrique, et des temps de commutation 

extrêmement faibles notamment. Ces propriétés leurs permettent de réduire leurs pertes et leur volume 

par rapport aux puces en Silicium, tout en augmentant les performances des convertisseurs [1]. Ces 

composants existent pour le moment sous la forme de MOSFET. Les schémas électriques usuels d’un 

IGBT et d’un MOSFET sont donnés sur la Figure 23. 

 

  
(a) (b) 

Figure 23. Transistors de puissance : IGBT (a) et MOSFET (b) 

Ces transistors utilisent une « grille » isolée de la partie puissance, symbolisée par le point G. Le 

courant du transistor circule entre le Collecteur (point C) et l’Émetteur (point E) dans le cas de l’IGBT, 

et entre le Drain (point D) et la Source (point S) dans le cas du MOSFET. Ces transistors fonctionnent 

grâce à des effets de champs de manière assez similaire. Le MOSFET est pris comme composant de 

référence dans la suite. Suivant la polarité de la grille par rapport à la source, le composant conduit ou 

non le courant. Typiquement, pour les MOSFET classiques à enrichissement, une tension VGS positive 

est appliquée entre la grille et la source du composant afin de le rendre passant (entre +15 V et +20 V 

typiquement). A l’inverse, une tension négative est souvent appliquée entre la grille et la source pour 

bloquer le composant. 
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Certaines capacités parasites existent entre la grille et la source. Il faut charger ces capacités pour 

imposer une tension entre la grille et la source. La vitesse de commutation du composant dépend 

directement de la vitesse de charge de grille. L’électronique de commande d’un transistor doit donc être 

capable d’imposer des tensions très rapidement entre la grille et la source, tout en injectant une grande 

quantité de charges dans la grille, c’est-à-dire être capable de délivrer des courants importants en peu de 

temps. 

 

Ces circuits de commande rapprochés sont absolument indispensables au fonctionnement des 

convertisseurs de puissance. Une électronique de commande rapprochée est associée à chaque 

composant de puissance. Cette électronique doit pouvoir recevoir des ordres de commutation du 

contrôle/commande, et exécuter ces commutations. Or, pour des raisons de sécurité évidentes, les ordres 

provenant du contrôle/commande sont systématiquement référencés par rapport à la terre. En revanche, 

la tension de commande à appliquer sur la grille du composant doit être référencée à la source du 

composant.  

Dans la plupart des structures, la source des transistors de puissance peut être connectée à des 

points chauds du convertisseur. Typiquement, dans un MMC, tous les transistors de bras peuvent être 

reliés au bus DC (pole positif ou négatif suivant le bras). Ainsi, un potentiel très élevé par rapport à la 

terre peut être présent sur la source. Cela implique qu’une isolation galvanique doit exister entre les 

ordres envoyés par le superviseur et la commande rapprochée des composants de puissance. Un 

synoptique simple de ces circuits dénommés « gate-drivers » est donné Figure 24. Une carte gate-driver 

est généralement capable de commander deux transistors en demi-pont. 

 

 
Figure 24. Synoptique simple d'un gate-driver de demi-pont 

Un gate-driver associé à un demi-pont est formé d’un primaire et de deux secondaires en charge 

de la commande rapprochée des transistors du pont. Leur fonction principale est donc de « bufferizer » 

les ordres de commande envoyés du primaire. Ils sont généralement dénommés TOP (ou High) side, et 

BOT (ou Low) side. Le primaire du gate-driver partage sa référence avec celle du contrôle principal. 

Les secondaires sont référencés aux sources des transistors qu’ils commandent (technologies Silicium). 

En pratique, ces cartes sont équipées de nombreuses fonctions de protection avancées (détection de 

court-circuit, protection du pont, désaturation des transistors, « soft-switching » [2]).  
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Ces deux parties sont séparées par une isolation galvanique qui peut prendre diverses formes. 

L’isolation galvanique des gate-drivers usuels fait l’objet de la section suivante. Les secondaires sont 

également isolés l’un de l’autre par une distance d’isolation physique. Ce type de gate-driver est proposé 

par beaucoup d’industriels pour diverses valeurs de tension de module. Ils sont souvent « plug and 

play », c’est-à-dire qu’ils intègrent toutes les fonctions nécessaires à la commutation et la protection du 

pont de puissance auquel ils sont associés. Il suffit de connecter les gate-drivers au module et d’envoyer 

directement les ordres de commande à la carte gate-driver. Le gate-driver 2SD316EI de Power 

Integrations est présenté Figure 25, avec son module IGBT associé. 

 

 
Figure 25. Gate-driver 2SD316EI (Power Integrations) connecté à un module EconoDUAL IGBT 

1.II. Discussion sur les besoins en isolation galvanique 
 

L’électronique des secondaires nécessite une alimentation capable de fournir des pics de courants 

instantanés élevés. Il y a donc un besoin d’isolation galvanique pour les ordres de commutation, mais 

également pour l’alimentation des secondaires. On trouve donc souvent 4 isolations galvaniques sur ce 

type de carte. Il y a également une isolation physique entre les deux secondaires.  

Les principales caractéristiques qu’une isolation galvanique doit respecter sont la tenue en tension 

à ses bornes, l’immunité aux dv/dt, et la rapidité de transmission d’informations (bande passante). La 

première spécifie la tension de « claquage » de l’isolation. C’est la valeur de tension maximale 

admissible aux interfaces de l’isolation avant sa destruction. Cette valeur doit être plus élevée que les 

tensions mises en jeu dans le convertisseur.  

 

L’immunité aux dv/dt est primordiale pour éviter la circulation de courant de mode commun. Cette 

caractéristique est notamment liée à la capacité parasite équivalente de la barrière d’isolation. En effet, 

la circulation de courant de mode commun dans ces capacités provient du fait que de très fortes tensions 

sont découpées par le transistor en des temps très courts (variation de tension importante aux bornes 

d’un condensateur). Les courants qui circulent dans la capacité parasite peuvent fortement perturber 

l’électronique de commande au primaire et au secondaire. Il peut apparaitre des « rebonds de masses », 

voir des ordres de commutation parasites [3]. Enfin, la bande passante liée à l’isolation spécifie la vitesse 

de transmission des signaux au travers de cette isolation. 
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Les principales méthodes utilisées pour réaliser l’isolation sur ce type de carte sont les suivantes : 

 

 Transformateur d’impulsion (à air ou avec ferrites) 

 Fibre optique 

 Optocoupleur  

 Liaison capacitive 

 

Comme expliqué plus haut, les liaisons capacitives peuvent produire des instabilités diverses. Elles 

sont donc majoritairement utilisées dans les applications de faibles puissances et les gate-drivers 

intégrés. La fibre optique est souvent un candidat intéressant puisque les tensions d’isolation sont très 

élevées, pour des capacités parasite quasi-nulles. Cependant, les circuits de réception optoélectroniques 

sont souvent complexes à mettre en œuvre pour obtenir des bandes passantes satisfaisantes. De plus, 

elles sont souvent la solution la plus onéreuse. 

 

Les circuits optocoupleurs sont généralement utilisés dans les gate-drivers moyenne puissance. Ils 

sont généralement peu onéreux et encapsulés, mais ils nécessitent également des circuits de 

codage/décodage des informations optoélectroniques. De plus, ils sont extrêmement sensibles aux 

perturbations de mode commun, et leur intégration doit donc être particulièrement soignée. Enfin, le 

mode de claquage de ces éléments encapsulés n’est pas maîtrisé. L’apparition d’un court-circuit entre le 

primaire et l’un des secondaires doit absolument être évitée. 

 

Les transformateurs d’impulsions avaient historiquement le principal désavantage d’être 

relativement volumineux. En effet, plus la tension d’isolation est élevée, plus la distance d’isolation 

nécessaire entre les enroulements est importante (problématique des « lignes de fuites ») [4]. A titre 

d’exemple, le Standard International IEC 60950-1 impose une distance minimale entre les enroulements 

de 40 mm pour 10 kV [5].  

Cependant, les techniques d’intégration PCB récentes ont permis de drastiquement réduire l’espace 

occupé par ces composants sur la carte. Ils sont donc des candidats intéressants pour l’isolation 

galvanique d’une carte gate-driver. De plus, il s’agit de la seule technologie capable de transmettre de 

la puissance. C’est donc l’isolation principalement utilisée pour l’alimentation des secondaires. Les 

capacités parasites associées sont souvent faibles et bien maitrisées, surtout lorsqu’elles sont utilisées 

avec des écrans électrostatiques [6]. 

 

Différentes références de gate-drivers sont répertoriées dans le Tableau 5 avec leurs technologies 

d’isolation galvanique associées [2]. La majorité des gate-drivers industriels utilisent une isolation 

magnétique. Au vu des difficultés d’intégration des composants magnétiques, les tensions d’isolation 

associées à ces gate-drivers ne dépassent généralement pas la dizaine de kilovolts [7][8]. Ces gate-

drivers tout intégré et « plug-and-play » ne peuvent donc pas être utilisés dans les applications très haute 

tension. Les tensions de fonctionnement peuvent être tellement élevées que l’usage de composants 

optoélectronique est rendu obligatoire [9]. Il y a alors au moins une fibre optique entre le 

contrôle/commande et chacun des gate-drivers du convertisseur. 
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Tableau 5. Différents modèles de gate-drivers industriels avec leurs isolations galvaniques 

Marques Références Types d’isolation 

SEMIKRON SKHI22 Transformateur 

INFINEON 2EDO20I12 Transformateur coreless 

WOLFSPEED/CREE PT62SCMD17 Transformateur 

POWER INTEGRATION 2SCO650P Transformateur 

TEXAS INSTRUMENT ISO5810 Capacitive 

AGILESWITCH EDEM3 Optocoupleur et transformateur 

 

Pour l’alimentation des secondaires, il faudrait dimensionner autant de transformateurs que de 

transistors, sachant que le volume et le coût des transformateurs dépend directement des tensions de 

l’application. Ainsi, dans la majorité des cas, les secondaires sont autoalimentés, c’est-à-dire que 

l’énergie nécessaire à l’électronique de commande est directement ponctionnée sur le bus DC. Dans le 

cas des convertisseurs multiniveaux, l’énergie est alors souvent récoltée aux bornes du condensateur de 

sous-module, comme indiqué sur la Figure 26. Diverses méthodes ont été introduites à cet effet [10][11].  

 

 
Figure 26. Electronique de commande rapproche autoalimentée 

Un gate-driver est associé à un convertisseur DC/DC alimenté par le condensateur de la cellule de 

commutation. Le gate-driver étant relié au contrôle/commande par une liaison optique, sa référence de 

tension est « flottante ». Si le convertisseur DC/DC n’est pas isolé, la référence du primaire est reliée à 

la source du composant T2. Il s’agit de la même référence que le secondaire BOT. Les tensions présentes 

aux bornes des isolations galvaniques de la carte gate-driver sont relativement faibles dans cette 

configuration.  

L’autoalimentation des gate-drivers peut poser des problèmes de fiabilité, puisque l’électronique 

de commande des transistors dépend de l’intégrité de fonctionnement du sous-module. En cas de défaut, 

si la tension aux bornes du condensateur chute, l’électronique de commande pourrait perdre son 

alimentation. D’autre part, ces alimentations doivent être capable d’alimenter les gate-drivers de sous-

module lors du démarrage du convertisseur, durant lequel l’énergie stockée dans les condensateurs est 

plus faible qu’à régime nominal (typiquement, la tension au démarrage est deux fois plus faible que la 

tension nominale dans le cas du MMC [12]).  

 

La partie suivante se concentre sur un type de gate-driver émergent intégrant des fonctions de 

gestion et de communication plus complexes que les gate-drivers usuels. Ils sont souvent dénommés 

« Intelligent Gate-Drivers » ou « Smart Gate-Drivers » dans la littérature. 
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1.III. Pilotes de grille intelligents : Smart Gate-drivers  
1.III.a. Pilotage de grille actif 

 

Ces dernières années, le sujet des Smart Gate-Drivers (SGD) a été étudié par plusieurs équipes de 

recherches. Ces gate-drivers sont en effet capables de réaliser des tâches complexes, comme par exemple 

la surveillance avancée de l’état des composants de puissance (« condition monitoring »), la détection 

d’erreurs avec diagnostics détaillés, ou encore le pilotage de grille actif.  

Le principe du pilotage de grille actif (Active Gate Driving, AGD) repose sur la mise en forme de 

la tension de commande de grille des composants de puissance au moment de l’amorçage et du blocage. 

Cela permet par exemple de mieux contrôler les pertes en commutation, les courants de grille, ou le 

plateau de Miller. Ces méthodes ont déjà fait leurs preuves dans la littérature.  

 

Dans [13], la tension d’amorçage du composant est modifiée afin d’augmenter de 8% la capacité 

en puissance d’un IGBT. Celle-ci est limitée par les commutations de composants de puissance, qui 

génèrent des surtensions aux bornes des transistors. En limitant ces surtensions, les auteurs parviennent 

à la fois à diminuer le stress électrique sur le composant, mais également son stress thermique, ce qui 

lui permet de fonctionner à des puissances plus élevées. Le schéma d’AGD proposé dans [14] permet la 

suppression des effets de diaphonie entre les transistors. Ces effets apparaissent lors des commutations 

rapides d’un composant générant d’importants dv/dt. Des courants perturbateurs peuvent circuler dans 

les capacités parasites d’un autre composant du pont, et déclencher des mises en conduction 

intempestives.  

La méthode proposée dans [15] consiste à mesurer la tension aux bornes de l’inductance dite de 

“Bounding” du module pour connaitre les di/dt au sein du composant. Il s’agit de l’inductance de 

connexion entre les puces des semi-conducteurs et les ports de sortie du module. Des réseaux de contre-

réaction permettent de limiter les surintensités (overshoots) dues aux commutations, ainsi que de réduire 

les temps de commutations du composant. Des travaux similaires sont menés plus récemment dans [16]. 

La contre réaction est également basée sur une mesure de dv/dt. Il est montré qu’avec cette méthode, les 

pertes en commutation d’un IGBT de puissance sont réduites de 56 % à l’amorçage, et 31 % au blocage 

du composant. 

 

Un profil de tension adaptatif est proposé dans [17] à partir de la mesure du courant émetteur et de 

la tension collecteur-émetteur du composant. Un FPGA est utilisé pour cette régulation. Les pertes en 

commutation peuvent être ajustées et asservies avec précision à l’aide de simples correcteurs PI. Un 

autre FPGA est intégré à la commande rapprochée des transistors dans [18]. Le FPGA peut générer une 

tension à 63 niveaux différents. La tension de grille est optimisée afin de limiter les overshoots de 

courant et les pertes en commutation. Le dispositif est utilisé sur un MOSFET SiC, et il est montré une 

réduction de 41% des overshoots pour 55% d’économie d’énergie en commutation. Pour un IGBT plus 

classique, les overshoots sont réduits de 44.5% et les pertes énergétiques en commutation sont réduites 

de 49%. 
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Les chiffres obtenus dans ces travaux sont très prometteurs. D’une part, la réduction des pertes en 

commutation permet d’augmenter les rendements des convertisseurs de puissance. Les dépenses 

énergétiques peuvent être réduites, ainsi que la taille des dissipateurs thermiques associés aux transistors 

de puissance. Il est également possible d’envisager d’augmenter les fréquences de commutation du 

convertisseur. D’autre part, la réduction du stress électrique sur les composants liés au contrôle de la 

tension de grille augmente leur longévité et leur fiabilité. La fiabilité des convertisseurs équipés de tels 

gate-drivers est donc notablement améliorée.  

 

1.III.b. Surveillance de l’état des composants et communication avancée 
 

La surveillance de l’état des composants de puissance (« condition monitoring » ou plus 

usuellement « monitoring ») consiste en la mesure de différents paramètres des composants de puissance 

afin de déterminer son état de vieillissement. Il est pour cela nécessaire de connaitre des « précurseurs », 

qui sont des paramètres évoluant avec l’âge du composant, et dont la mesure indique une dégradation 

de ses performances. L’objectif est de pouvoir détecter le vieillissement ou un défaut d’un composant 

via l’observation de certains paramètres durant le fonctionnement du convertisseur (« online 

monitoring »).  

 

De tels précurseurs sont étudiés dans [19], où il est montré que le courant de fuite de grille des 

transistor SiC est directement lié à l’usure de l’oxyde de grille du composant. Les auteurs de [20] 

proposent quant à eux de relier l’usure des grilles de MOSFET à la durée et à la tension à laquelle 

apparait le plateau de Miller (déplacement du plateau de Miller). Plusieurs composants sont 

artificiellement vieillis et testés afin de démontrer le lien entre les grandeurs proposées et le 

vieillissement du composant. 

 

Dans [21] et [22], les auteurs proposent un circuit de détection capable de réagir rapidement en cas 

de défauts des composants via la mesure du plateau de Miller. Lorsqu’un composant est en court-circuit, 

l’effet Miller n’est quasiment plus détectable. Le smart gate-driver proposé dans [23] est capable 

d’estimer le courant de fuite de grille d’un composant SiC pendant son fonctionnement. La mesure est 

réalisée au secondaire, et peut être envoyée au primaire au travers des isolations galvaniques grâce aux 

fonctions de communication avancées de ce gate-driver, et les FPGA embarqués au primaire et aux 

secondaires. Le monitoring de la réponse thermique d’un IGBT en fonctionnement est réalisé dans [24]. 

L’impédance thermique du composant en fonction de la fréquence d’excitation semble être un 

précurseur satisfaisant. Le schéma d’évaluation du paramètre est relativement complexe mais permet 

d’efficacement estimer les pertes dans le composant, ainsi que sa température et son impédance.  

 

Avec des modèles suffisamment fidèles et des méthodes de mesures suffisamment précises, il est 

possible de détecter un défaut ou un vieillissement d’un composant de puissance à l’aide de ce type de 

gate-driver. Cela est une perspective très intéressante pour l’électronique de puissance, notamment pour 

les convertisseurs multiniveaux, qui embarquent un très grand nombre de transistors. La détection de 

vieillissement permet d’effectuer des maintenances préventives, bien plus simples à planifier que des 

maintenances curatives, souvent synonymes de l’arrêt prématuré du convertisseur. 
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Le monitoring au plus proche du composant de puissance est une méthode efficace, mais la mesure 

réalisée au secondaire doit être remontée au primaire. Pour cette raison, certains smart gate-drivers 

possèdent des fonctions de communication avancées, ainsi que des composants de logique 

programmable comme des FPGA afin d’exécuter des tâches complexes (protocoles de communication 

avancés, etc). Le gate-driver présenté dans [23] est équipé de deux canaux de communication rapides et 

bidirectionnels entre ses primaires et ses secondaires. Le gate-driver proposé dans [25] est quant à lui 

capable d’échanger des données sur un bus CAN.  

Dans [26], un prototype de smart gate-driver est proposé pour un MOSFET 10 kV et un IGBT 

15kV. Il est équipé de protections rapides et d’AGD, ainsi que de fonctions de monitoring. De plus, il 

embarque des composants logiques de type CPLD. Cela permet des communications détaillées avec le 

contrôle/commande comme l’envoi de la valeur de la tension Drain-Source VDS mesurée au secondaire. 

Toutes ces caractéristiques permettent d’envisager des communications entre les gate-drivers et d’autres 

composants, offrant des nouvelles possibilités de commande innovantes. 

 

Pour résumer, les smart gate-drivers permettent l’augmentation de la fiabilité et du rendement du 

convertisseur, notamment grâce au monitoring et à certains schémas d’AGD. L’AGD permet de réduire 

les pertes dans les composants de puissance lors des commutations, tout en réduisant le stress thermique 

et électrique qu’ils subissent. Ces gate-drivers sont souvent équipés de fonctionnalités de protection 

avancées comme la détection de court-circuit très rapide ou l’annulation de la diaphonie. Le monitoring 

a déjà prouvé son efficacité. Il permet notamment de détecter des modules vieillissants afin de les 

remplacer avant qu’un accident n’advienne. Dans les convertisseurs à forte redondance comme le MMC, 

il est même possible d’isoler les sous-modules en défaut tout en assurant une continuité de service.  

Les canaux de communication évolués intégrés à ces cartes permettent de détailler les erreurs et 

ainsi d’assurer des diagnostics de l’état des composants de puissance. Ils permettent également de 

communiquer avec d’autres systèmes. Ces travaux tirent parti de ces possibilités afin d’inclure les gate-

drivers dans la commande des convertisseurs multiniveaux. La structure proposée dans la section 

suivante permet l’intégration de ces gate-drivers dans les structures multiniveaux, et ce indépendamment 

de la tension du bus DC. 

 

2. Structure multiniveaux à Isolation Galvanique Distribuée 
2.I. Structure de gate-drivers conventionnelle des convertisseurs cascadés 

 

La structure de commande rapprochée conventionnelle des sous-modules d’un convertisseur 

cascadée est présentée sur la Figure 27. Dans la suite, les sous-modules sont numérotés dans l’ordre 

croissant de 1 à N comme sur la Figure 27. Le gate-driver 1 (D1) est définie comme étant le plus 

« proche » du point milieu d’une phase. Le gate-driver N (DN) donc est définie comme étant le plus 

« proche » du pôle DC (DC+ pour le bras u, DC- pour le bras l). Chaque sous-module p (SMp) est alors 

associé à un gate-driver de numéro correspondant Dp. 

 

Dans cette structure, tous les primaires des gate-drivers sont référencés à la « masse signal », c’est-

à-dire à la référence de tension du contrôle/commande. Il s’agit généralement de la terre (via une liaison 

impédante ou non), représenté en noir sur la Figure 27. Les secondaires des gate-drivers sont référencés 
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aux sources des transistors qu’ils commandent, représentés par les références colorées sur la Figure 27. 

Les masses « 0VT » et « 0VB » sont associés aux secondaires TOP et BOT respectivement. Les masses 

de mêmes couleurs sont au même potentiel (statiques). Par exemple le 0VT de D1 est au même potentiel 

que le 0VB de D2. Plus généralement, les connections entre les sous-modules imposent que la référence 

0VT d’un gate-driver Dp soit la même que la référence 0VB du gate-driver suivant D(p+1). 

 

 
Figure 27. Structure gate-driver conventionnelle d'un bras de MMC 

Comme évoqué dans la section précédente, la barrière d’isolation galvanique des gate-drivers doit 

pouvoir supporter la tension maximale qui peut apparaitre entre le primaire et les secondaires. Côté 

puissance (secondaire), il existe toujours au moins une configuration dans laquelle les sources des 

transistors sont connectées à un pôle du bus DC (voir Figure 29 (a)). Ainsi, si le point milieu du bus DC 

du convertisseur est référencé par rapport à la terre, la tension maximale qui peut apparaitre entre le 

secondaire et le primaire d’un gate-driver est UDC/2 (détails dans la section suivante). Toutes les 

isolations galvaniques des gate-drivers doivent donc être dimensionnées pour supporter des tensions 

pouvant dépasser la centaine de kilovolts. En pratique, pour ce type d’installation, les gate-drivers sont 

donc autoalimentés et isolés du contrôle/commande par des liaisons optiques, comme sur la Figure 26.  

 

Cette analyse démontre que la modularité du convertisseur est limitée. La montée en tension du 

bus DC impose une augmentation des tensions présentes aux bornes des différentes isolations des gate-

drivers. Les gate-drivers des convertisseurs haute tension sont donc tous autoalimentés et utilisent des 

liaisons optiques pour dialoguer avec le contrôle/commande. Ainsi, le nombre de liaisons entre le 

convertisseur et les organes de commande augmente avec le nombre de sous-modules par bras, 

particulièrement pour les MMC triphasés. La partie hardware en charge de la commande du 

convertisseur devra gérer un nombre croissant d’entrées/sorties. 
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Par conséquent, les structures de gate-drivers conventionnelles limitent le développement des 

convertisseurs multiniveaux. Une structure gate-driver innovante est proposée dans ces travaux. Elle 

supprime les problèmes soulevés par la structure traditionnelle. 

 

2.II. Structure gate-driver à Isolation Galvanique Répartie 
2.II.a. Présentation générale 

 

L’approche proposée dite à « Isolation Galvanique Répartie » (IGR) est présentée sur la Figure 28.  

Seul le bras up est présenté, la structure du bras low étant symétrique.  

 

 
Figure 28. Structure gate-driver à Isolation Galvanique Répartie d'un bras de MMC 

L’idée est de s’appuyer sur la structure MMC classique dans laquelle le point milieu d’un sous-

module est relié électriquement au point bas du sous-module suivant. Autrement dit, la source du 

transistor TOP d’un sous-module p est connecté à la source du transistor BOT du module p+1.  

Ainsi, en reliant uniquement le gate-driver D1 avec le contrôle/commande, et en propageant cette 

commande d’un gate-driver à l’autre, il devient possible d’étager la barrière d’isolation entre les 

différents sous-modules. Les gate-drivers sont mis en cascades. La communication « inter-drivers » 

s’effectue alors entre le TOP du gate-driver p et le primaire du gate-driver p+1. 

 

 Les tensions Viso aux bornes des isolations des gate-drivers sont représentées sur la Figure 29 (a) 

dans le cas d’une structure conventionnelle, et avec DGI sur la Figure 29 (b). Un seul sous-module est 

étudié, les autres étant représentés par des interrupteurs.  
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(a) 

 

(b) 

Figure 29. Tension présente aux bornes de l'isolation galvanique d'un gate-driver avec la structure conventionnelle (a) et la 

DGI (b) 

Deux propriétés importantes des gate-drivers de la chaîne (excepté D1) peuvent être observées : 

 

 Premièrement, les primaires des gate-drivers partagent la même référence de tension que leurs 

secondaires BOT. La tension statique Viso qui existe aux bornes de l’isolation galvanique est 

alors nulle. 

 Deuxièmement, la tension présente aux bornes de l’isolation galvanique nécessaire entre les 

primaires et les secondaires TOP des gate-drivers vaut VSM, la tension de sortie du sous-

module. Cette tension à pour valeur maximale Viso = Vc = VDC/N. 

 

2.II.b. Avantages de la structure IGR 
 

La solution proposée permet de répartir l’effort d’isolation sur tous les gate-drivers d’un même 

bras. La tension d’isolation est alors divisée par N/2 par rapport à la structure gate-driver classique. Cette 

tension est fixée à VC et est donc indépendante du nombre de sous-modules du convertisseur. Avec cette 

structure, il n’y a pas de limitations liées aux barrières d’isolation lors de l’augmentation de N. Ainsi, 

l’intégration de smart-gate-drivers dans les bras de convertisseurs est rendue possible puisque les 

isolations galvaniques des gate-drivers sont souvent dimensionnées en fonction du calibre de tension du 

composant de puissance associés.  
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Les fonctionnalités avancées (surveillance des composants, diagnostics avancés, AGD, 

mécanismes de détection et de protection en cas de défauts, etc…) de ces cartes permettent en effet de 

fortement augmenter la fiabilité du convertisseur. C’est un point très important dans les convertisseurs 

multiniveaux, qui comptent parfois plusieurs milliers de transistors (cas des convertisseurs MMC 

triphasés à plusieurs centaines de sous-modules par bras). 

 

Un autre avantage de la structure proposée est le nombre réduit de liaisons nécessaires entre les 

bras de convertisseur et le contrôle/commande. Il n’y a en effet plus qu’un seul gate-driver relié aux 

organes de commande. Soit Nliaison le nombre de liaisons nécessaires entre un gate-driver et le 

contrôle/commande. Les nombres Ntot et Ntot_IGR sont le nombre de liaisons total nécessaire entre un 

MMC triphasé et le contrôle/commande dans le cas de la structure classique et de la structure IGR 

respectivement. Leurs valeurs sont calculées dans (2.1) et (2.2).  

 

Ntot = 6 N × Nliaison               (2.1) 

 

Ntot_IGR = 6 Nliaison               (2.2) 

 

Le nombre de liaison est réduit par un facteur N d’une structure à l’autre. Cela offre deux avantages 

majeurs. D’une part, le coût et le volume du convertisseur sont réduits suite à la réduction du nombre 

de câbles. D’autre part, le coût hardware et software nécessaire à la gestion des entrées/sorties des 

organes de commande est également largement réduit. De plus, l’ajout de sous-modules dans les bras 

du convertisseur ne nécessite pas de liaisons supplémentaires. 

 

Un autre point intéressant dû au chaînage des gate-drivers est l’immunité accrue aux bruits de mode 

commun. Les courants de mode commun circulant dans un gate-driver sont majoritairement causés par 

des couplages capacitifs (souvent parasites) offrant un chemin à des courants parasites vers la terre. Ces 

courants s’écoulent généralement via une autre capacité parasite existant entre les connexions de 

puissance (sources des transistors, soumises à des dv/dt importants) et des éléments connectés à la terre 

(typiquement les radiateurs associés aux modules de puissance) [27].  

Le levier principal pour les réduire consiste à limiter les couplages à la terre, c’est-à-dire augmenter 

les impédances des modes-communs [28]. Or, la structure IGR permet une mise en série naturelle des 

barrières d’isolation galvaniques, ce qui divise la valeur de la capacité parasite équivalente à la terre. Un 

seul gate-driver est référencé à la terre, ce qui offre un chemin fortement impédant pour le courant de 

mode commun, via les N capacités parasites en série.  

 

Les chemins empruntés par les courants de mode commun dans des structures gate-drivers cascadés 

ont déjà été étudiés par Nguyen et al. [29][30]. La structure IGR diffère de celle proposée dans ces 

travaux. Les travaux de l’équipe de Nguyen proposent de cascader les alimentations des gate-drivers. 

Cela a un effet positif vis-à-vis de la CEM, mais ne diminue pas les tensions d’isolations. Le MMC-IGR 

est bien plus modulaire, moins cher et moins volumineux que son homologue classique, tout en étant 

équipé de cartes gate-drivers de dernière génération afin d’en améliorer la fiabilité. 
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2.II.c. Limites de la structure IGR et propositions d’améliorations 
 

La problématique principale posée par le MMC-IGR est sa liaison de communication de type série. 

Avec une structure classique, il est possible d’adresser directement chacun des gate-drivers du bras. 

Dans le cas de la structure à IGR, la mise en cascade des gate-drivers implique que les ordres de 

commande doivent traverser p−1 isolations galvaniques pour atteindre un gate-driver p. Ces canaux de 

transmission doivent donc posséder des bandes passantes élevées pour éviter des délais trop importants. 

Cela est généralement difficile à obtenir, particulièrement avec des isolations magnétiques [31].  

Une approximation simple du temps nécessaire à la traversée d’une information au travers de la 

chaîne peut être faite. Le temps entre l’émission d’un bit par un gate-driver et la réception de celui-ci 

par le gate-driver suivant, noté tpropag, est typiquement de l’ordre de la centaine de nanosecondes. Pour 

un convertisseur possédant 100 sous-modules, le temps de propagation d’un seul bit le long de la chaîne 

(de D1 à DN) vaut alors 10 µs. 

 

De tels délais de transmission doivent impérativement être pris en compte lors du dimensionnement 

du convertisseur. Le choix des technologies de communication est primordial afin de limiter le délai 

induit par la traversée des barrières d’isolations. De plus, les processus impliquant des échanges 

d’informations entre les gate-drivers doivent être ingénieusement conçus ; de manière à limiter le 

nombre de bits qui traverse la chaîne. C’est la raison pour laquelle un algorithme de communication 

spécifique et adapté à cette configuration doit être développé. 

 

Une autre problématique de la structure IGR telle que proposée sur la Figure 28 concerne la fiabilité 

de la chaîne de communication et son manque de redondance matérielle. Chaque membre de la chaîne 

est en effet indispensable à la communication et en cas de défaut d’un gate-driver, ou de son 

alimentation, cette communication peut être interrompue. La mise en place d’un mécanisme permettant 

de « court-circuiter » (bypass) un gate-driver inactif permet de palier ce type de problème. Il peut 

prendre la forme d’une fibre optique permettant de lier directement le TOP d’un gate-driver p au 

primaire d’un gate-driver p+2. En temps normal, un sous-module en défaut peut être court-circuité [32]. 

Ainsi, la tension d’isolation nécessaire aux bornes de cette fibre optique est toujours égale à VC.  

 

Mais l’IGR peut être également généralisée et étendue afin d’augmenter la redondance et donc la 

fiabilité globale du système. Par exemple, deux propositions sont faites dans cet objectif. Les structures 

proposées nécessitent que le gate-driver D2 soit également relié à la masse signal (ou communiquent à 

l’aide de liaisons optiques avec le contrôle/commande). La redondance matérielle est basée sur le fait 

que le secondaire TOP d’un gate-driver Dp possède la même référence de tension que le secondaire 

BOT du gate-driver suivant D(p+1). Ces deux secondaires peuvent donc théoriquement communiquer 

sans isolations.  

La structure IGR-Redondante (IG2R) est présentée sur la Figure 30 (a). La chaîne est réalisée par 

plusieurs gate-drivers imbriqués. Le primaire d’un gate-driver Dp est accessible au travers des deux 

secondaires des gate-drivers D(p −1) (secondaire BOT) et D(p −2) (secondaire TOP). Ainsi, si un gate-

driver de la chaîne se trouve en défaut, l’intégrité de la chaîne n’est pas menacée. Seule la casse de deux 

gate-drivers consécutifs de la chaîne peut causer des problèmes de communication.  
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(a) (b) 
Figure 30. Structure de gate-driver IGR-Redondante (a), structure de gate-driver IGR-Fast (b) 

Cette structure possède l’inconvénient de « décaler » les niveaux des références aux primaires des 

gate-drivers. Contrairement à IGR, le primaire d’un gate-driver Dp est référencé au secondaire BOT du 

gate-driver D(p −1). Il apparait alors une tension égale à VC entre les primaires et les secondaires BOT 

des gate-drivers. La tension entre les primaires et les secondaires TOP devient quant à elle égale à 2VC. 

La redondance de la chaîne est donc assurée au prix d’une augmentation de la tension d’isolation des 

gate-drivers. Ces niveaux de tensions restent très raisonnables comparativement aux tensions d’isolation 

de la structure gate-driver classique. 

 

La structure IGR-Fast (IGRF) est présentée sur la Figure 30 (b). Chaque gate-driver émet deux 

signaux identiques depuis l’un de ses secondaires TOP ou BOT. Ces signaux sont envoyés aux primaires 

de deux gate-drivers qui partagent la même référence de tension. Ainsi, chaque gate-driver communique 

toujours avec deux autres gate-drivers. Certains gate-drivers consécutifs deux à deux peuvent être en 

défaut sans briser la chaîne. Par exemple, si un défaut apparait sur D2 et D3, la chaîne n’est pas 

interrompue. En revanche, D3 et D4 ne peuvent être en défaut simultanément sans briser la chaîne de 

communication. 

 

L’avantage principal de l’IGRF est sa communication parallèle entre deux gate-drivers. Cela 

permet de diviser par deux le temps nécessaire pour faire transiter de l’information le long de la chaîne. 

En revanche, la tension d’isolation entre le primaire et le secondaire TOP de la moitié des gate-drivers 

de la chaîne est égale à 3Vc. La structure IGRF peut être généralisée, en augmentant le nombre de gate-

drivers accessibles par deux secondaires. Cela augmente la vitesse de propagation des informations au 

sein de la chaîne. En contrepartie, les tensions d’isolations dans les gate-drivers augmentent par multiple 

de VC. 
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Cette section a permis d’introduire la structure de gate-driver innovante, baptisée Isolation 

Galvanique Répartie. Ses avantages importants et les perspectives qu’elle permet d’ouvrir pour les 

convertisseurs de forte puissance ont été détaillés. Ses limites ont également été mises en lumières, et 

plusieurs solutions ont été proposées. Les structures redondantes de type IG2R et IGRF sont des 

candidates intéressantes pour pallier les problèmes de fiabilité et de redondance de IGR.  

 

Ces travaux ont étudié la structure IGR, mais les lois de commande qui seront introduites sont 

parfaitement généralisables à l’IG2R et l’IGRF. La suite de ce chapitre est dédiée au cœur de ces travaux, 

puisqu’elle traite de la mise en place de lois de commandes d’un convertisseur MMC directement 

exécutées par les gate-drivers de la chaîne, sans nécessiter d’hardware externe. Un algorithme 

d’équilibrage des tensions aux bornes des condensateurs de sous-modules est proposé. Il tire parti des 

liaisons de communication bidirectionnelles entre les gate-drivers de la chaîne IGR.  

 

3. Algorithme d’Équilibrage des Tensions intégré à la chaîne de 
gate-drivers 

3.I. Chaîne de commande MMC-IGR 
 

Ces travaux proposent une structure gate-driver permettant d’intégrer des smart gate-drivers dans 

les structures MMC. Elle impose en contrepartie une structure de communication de type série (daisy-

chain) entre ces gate-drivers. La structure de contrôle du MMC-IGR est donc différente d’une structure 

classique décentralisée. Il n’y a pas de superviseurs esclaves puisqu’un seul gate-driver possède la 

possibilité de dialoguer avec le contrôle/commande. Ce sont les gate-drivers eux-mêmes qui forment 

une chaîne de superviseurs proches des sous-modules.  

 

Un schéma de la chaîne de commande du MMC-IGR est proposé sur la Figure 31. Il possède des 

similarités avec les schémas de contrôle centralisés, dans lequel l’organe de gestion de l’algorithme 

d’équilibrage des tensions a été supprimé, puisque la consigne d’un bras est directement envoyée au 

travers du gate-driver D1. Il s’agit d’une hybridation des contrôles centralisé et décentralisé puisque 

l’éxecution de l’AET est décentralisé sur les gate-drivers qui communiquent sous la forme d’une chaîne.  

 

 
Figure 31. Structure de contrôle MMC-IGR et AET intégré 
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L’AET intégré proposé dans ces travaux est structurellement équivalent à l’algorithme RSF déjà 

décrit dans la partie précédente. Il est exécuté au primaire par des composants programmables rapides à 

chaque changement de NON, c’est à dire un changement d’indice d’insertion. Typiquement, le gate-driver 

proposé dans [33] est équipé aux secondaires et au primaire de composants FPGA. Ce genre de gate-

driver est parfaitement adapté à l’implémentation de l’algorithme. 

La mesure locale de la tension VC aux bornes du condensateur de sous-module par chaque gate-

driver est nécessaire. La mesure du signe du courant de bras Ii,j par les gate-drivers, comme l’est proposé 

par exemple dans [34], n’est pas indispensable à l’exécution de l’algorithme mais permet de réduire le 

temps d’exécution de l’algorithme.  

Les canaux de communication inter-drivers doivent être bidirectionnels, et pouvoir être utilisés 

dans les deux directions simultanément (full-duplex). Les messages envoyés d’un gate-driver Dp vers 

un gate-driver Dp+1 sont dits « montants ». Ils sont représentés par la couleur orange (Figure 28 et Figure 

31). De la même façon, les messages envoyés d’un gate-driver Dp vers un gate-driver Dp-1 sont dits 

« descendants ». Ils sont représentés par la couleur bordeaux. Les messages sont « propagés » le long 

de la chaîne d’un gate-driver à l‘autre. 

 

Chaque exécution de l’algorithme aboutit à une unique commutation. La procédure permet de 

déterminer le module dont la tension est la plus élevée ou la plus faible suivant les conditions de sélection 

de l’algorithme RSF. Elle est exécutée et répétée de manière consécutive tant que ΔNON ≠ 0. La structure 

détaillée d’une phase d’un convertisseur MMC-IGR avec algorithme d’équilibrage intégré aux gate-

drivers est illustrée sur la Figure 32. Le bras low du convertisseur est symétrique par rapport au bras up, 

l’information est cascadée via les secondaires BOT vers les primaires des gate-drivers suivants. 

 

3.II. Présentation de l’algorithme via une étude de cas 
 

Le principe de l’algorithme est basé sur des comparaisons de tensions aux bornes des condensateurs 

en simultané. L’objectif est de sélectionner le gate-driver ayant la priorité la plus élevée pour commuter. 

D’après l’algorithme RSF, cette priorité dépend de la tension de la capacité Vc, de l’état du sous-module 

(inséré, retiré), ainsi que des signes de ΔNON et du courant de bras Ii,j. La priorité à commuter d’un gate-

driver Dp est associée à la durée tprio_p d’un compteur interne (« compteur de priorité »). Les calculs de 

la valeur maximale du compteur Mprio_p ainsi que de sa durée tprio_p seront détaillés plus loin dans ce 

chapitre. Plus la durée du compteur est élevée, plus la priorité à commuter du gate-driver est élevée. La 

valeur de Mprio_p est recalculée localement par chaque gate-driver au début de chaque procédure. 

 

Les compteurs de priorité des gate-drivers sont comparés simultanément. Lorsque des gate-drivers 

terminent de compter avant les autres, ils entrent en sommeil (« sleep mode »). Le dernier gate-driver 

qui n’est pas en sommeil commutera à la fin de la procédure. Un système de jeton (« token ») est utilisé. 

Il est unique, et est échangé entre les gate-drivers au cours de la procédure. La perte du jeton entraine la 

mise en sommeil. Un gate-driver en sommeil propage les messages montants et descendants vers les 

gate-drivers voisins, mais n’interagit plus avec la procédure (il ne compte plus, et ne peut plus porter le 

jeton). Le dernier porteur de jeton est donc le gate-driver ayant la priorité la plus élevée. 
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Figure 32. Structure gate-driver complète d'une phase d'un MMC-IGR avec algorithme d'équilibrage intégré 

 

Un autre compteur interne (« compteur de synchronisation ») permet de fixer la durée d’exécution 

de l’algorithme. La valeur maximale atteinte par le compteur de synchronisation d’un gate-driver Dp est 

Msyncho_p et sa durée est tsynchro_p. Il est implémenté « en dur » dans les gate-drivers, puisque ces valeurs 

ne sont jamais recalculées. Les détails de calculs seront donnés dans la section suivante. Ce compteur 

permet de synchroniser les gate-drivers sans nécessiter de trames de synchronisation. À la fin de ce 

compteur, tous les gate-drivers en sommeil reprennent leur état initial, sans commuter. Le porteur de 

jeton commute avant de perdre le jeton.  

Aucun protocole spécifique de communication n’est mis en œuvre pour la communication inter-

drivers. Mis à part lors de l’initialisation (début de la procédure), aucun échange d’information complexe 

n’est envoyé d’un gate-driver à l’autre. Seuls des bits simples sont échangés en bande de base. Comme 

déjà montré dans la section précédente, le nombre de bits composant les trames qui transite le long de 

la chaîne doit être faible afin de réduire les temps nécessaires à leur propagation. L’AET intégré proposé 

dans ces travaux minimise les communications inter-drivers. Les informations nécessaires à son 

exécution sont peu nombreuses, et accessibles localement pour la plupart.  
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Un exemple d’exécution de l’algorithme est donné afin d’illustrer son fonctionnement. Il peut être 

divisé en 3 étapes distinctes. La configuration des gate-drivers et les différents échanges inter-drivers à 

chaque étape sont illustré sur la Figure 33. Les chronogrammes correspondants sont donnés sur la Figure 

34. 

 

 
Figure 33. Etapes de fonctionnement de l'AET 

 
Figure 34. Chronogrammes correspondants à l'exemple de fonctionnement 

L’état d’un sous-module est donné par la variable S d’après la relation (2.3). Les trames montantes 

sont en orange et les trames descendantes en bordeaux. Les compteurs sont symbolisés par la valeur du 

booléen CPT (1 si le gate-driver compte, 0 sinon). Les durées d’envoi de bits sont égales à tpropag. 
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S = 1   Si le sous-module est inséré  

S = 0   Sinon           (2.3) 

 

Le nombre de gate-drivers dans la chaîne est N = 4. Les informations locales à chaque gate-driver 

nécessaires à l’exécution de RSF sont données par le Tableau 6, à savoir l’état du module (ON/OFF), et 

la tension Vc correspondante. Dans cet exemple, une requête d’insertion (ΔNON = 1) est réalisée et le 

courant de bras Ii,j, mesuré localement par chaque gate-driver, est de signe négatif. Conformément à 

l’algorithme RSF, la procédure doit sélectionner le sous-module avec la tension Vc la plus élevée parmi 

les sous-modules non insérés, soit SM3 dans cet exemple. 

 

Tableau 6. Informations localement connues relatives aux gate-drivers et aux sous-modules correspondants 

 Tension Vc Etat 

Driver 1 80 V OFF 

Driver 2 110 V ON 

Driver 3 100 V OFF 

Driver 4 90 V OFF 

 

La première étape est l’étape d’initialisation. Après la détection d’un changement de l’indice 

d’insertion, une trame d’initialisation est envoyée par D1 le long de la chaîne. Cette trame doit contenir 

les informations nécessaires à la procédure, c’est-à-dire le signe de ΔNON, noté sign(ΔNON), où sign(X) 

est définie ici comme égale à ‘1’ si X ≥ 0, et ‘0’ sinon.  

 

Dans le chronogramme donné Figure 34, la trame proposée est constituée de deux bits, dit 

d’initialisation et de transition. Le premier est fixé à ‘1’, afin de signifier le début de la procédure, et le 

second vaut sign(ΔNON), c’est-à-dire ‘1’ si ΔNON > 0, comme dans l’exemple proposé, et ‘0’ sinon. Si 

le signe du courant de bras n’est pas mesurable localement par les gate-drivers, il devra être contenu 

dans la trame d’initialisation. 

La trame d’initialisation est propagée le long de la chaîne de gate-drivers. Les gate-drivers 

propagent directement la trame d’initialisation aussitôt qu’ils la reçoivent. Ainsi, dans cet exemple, le 

délai de propagation de la trame d’initialisation est égal au délai de propagation d’un bit entre deux gate-

drivers tpropag. L’étape d’initialisation permet aux gate-drivers de déterminer la valeur de Mprio, et chaque 

gate-driver initialise ses deux compteurs internes. Le sous-module SM2 étant déjà inséré, le gate-driver 

D2 correspondant entre en sommeil après l’initialisation. Le jeton est porté par D1 par défaut au début 

de chaque nouvelle procédure. 

 

La seconde étape décrit l’échange du jeton entre deux gate-drivers. Lorsque le compteur de priorité 

de D1 atteint sa valeur finale Mprio_1, qui, pour rappel, est à l’image de sa tension VC, il émet un bit 

montant dit « bit de fin » (FIN) le long de la chaîne. Il est propagé vers D2, qui le propage à son tour 

vers D3 puisqu’il est en état de sommeil.  

Le compteur de priorité de D3 n’a pas atteint sa valeur finale lors de la réception du bit de fin, car 

sa tension de bus VC est supérieure. D3 récupère alors le jeton, et envoie un bit descendant dit « token 

bit » (TKN). Après sa réception, D1 perd le jeton, et entre en sommeil. 

À la fin de l’échange de jeton, un nouveau porteur est désigné, et tous les gate-drivers qui le 

précèdent dans la chaîne sont en sommeil. Cette étape d’échange de jeton peut être répétée plusieurs fois 
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durant la procédure de sélection. Le jeton ne peut que monter le long de la chaîne. Le dernier porteur 

sera celui dont la valeur maximale du compteur de priorité est la plus élevée, ici D3 puisque sa tension 

est la plus élevée parmi les sous-modules non insérés. 

 

La dernière étape correspond à l’émission du bit de fin par le gate-driver 3. Le compteur de priorité 

de D4 a atteint sa valeur finale avant celui de D3, puisque sa tension est plus faible (Figure 34). Dans ce 

cas de figure, D4 n’émettra pas de bit de FIN, et entrera en sommeil lorsque son compteur atteindra sa 

valeur maximale. En effet, seul le porteur de jeton peut émettre un bit de fin le long de la chaîne.  

Une bonne analogie consiste à visualiser la chaîne de gate-drivers comme un système « Maitre-

Esclave ». Le porteur de jeton est le maitre et tous les autres gate-drivers sont les esclaves. Chaque gate-

driver incrémente son compteur de priorité. Lorsque ce compteur atteint sa valeur maximale, le gate-

driver maitre émet un bit de FIN montant alors que les gate-drivers esclaves entrent en sommeil. 

Lorsqu’un esclave reçoit un bit de FIN alors qu’il n’est pas en état de sommeil (son compteur de priorité 

n’a pas atteint sa valeur maximale), il devient le nouveau maitre (il récupère le jeton) et envoie un bit 

TKN descendant à destination du maitre précédent afin qu’il entre en état de sommeil. 

Le gate-driver D3 émet un bit de fin lorsque son compteur de priorité atteint sa valeur maximale. 

Il ne reçoit pas de réponse puisqu’il est le dernier gate-driver actif. D3 conserve son jeton. La procédure 

prend fin lorsque les compteurs synchrones atteignent leurs valeurs maximales tsynchro_p. L’état des gate-

drivers est inchangé, sauf celui du porteur de jeton qui génère une commutation du sous-module dont il 

est en charge. La chaîne de gate-drivers entre en attente de la prochaîne requête de commutation. 

 

L’algorithme proposé repose ainsi sur trois phases de fonctionnement simples. Une phase 

d’initialisation est suivie par une ou plusieurs phases d’échange du jeton entre les gate-drivers. Le 

dernier porteur de jeton émet le long de la chaîne sans obtenir de réponse. Enfin, la procédure se termine 

lorsque les compteurs de synchronisation atteignent leur valeur maximale. La grande simplicité de cet 

algorithme est un atout majeur. Chaque gate-driver exécute localement la même procédure simple, qui 

ne dépend pas du nombre de membres de la chaîne.  

En effet, comme montré dans l’exemple illustré sur la Figure 34, D4 propage les trames montantes 

lorsqu’il est en sommeil, bien qu’il n’y ait que 4 gate-drivers dans la chaîne. Il exécute exactement le 

même code que les autres gate-drivers (excepté D1 dont le code est légèrement modifié pour 

communiquer avec le contrôle/commande). Il s’agit d’une implémentation modulaire décentralisée de 

l’algorithme d’équilibrage des tensions aux bornes des condensateurs d’un bras de MMC dont le nombre 

de sous-modules peut varier.  

 

Toutes les tensions sont comparées en même temps via les compteurs de priorité. Il n’y a pas 

d’informations complexes échangées entre les gate-drivers, uniquement des trames contenant un seul 

bit, ce qui réduit le temps d’exécution de l’algorithme. L’accès aux canaux de communication est réservé 

au porteur de jeton (système Maitre-Esclave), supprimant tout risque de pertes d’information, et assurant 

la stabilité du processus. Enfin, les problèmes de synchronisation liés aux différents délais de 

propagation au travers d’éventuelles dissymétries entre les barrières d’isolation galvaniques sont 

naturellement compensés.  
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3.III. Étude des compteurs 
3.III.a. Définitions des critères  

 

Deux tests spécifiques sont réalisés durant cet algorithme. Ils sont appelés critères (Crit.) et 

correspondent à des tests sur des valeurs logiques permettant de déterminer localement la priorité d’un 

sous-module à commuter. Ils sont effectués à différents instants de la procédure.  

 

Le premier test (« Crit.1 ») permet de sélectionner les sous-modules autorisés à commuter en 

fonction de l’indice d’insertion : 

 

 Si une requête d’insertion est détectée, seuls les sous-modules retirés peuvent potentiellement 

commuter. Les sous-modules déjà insérés doivent donc être mis en sommeil au début de la 

procédure.  

 De la même manière, lors d’une requête de retrait, les sous-modules déjà retirés doivent être 

mis en sommeil au début de la procédure.  

 

Ce critère est résumé par l’expression booléenne (2.4) : 

 

S ≠ sign(ΔNON)           (2.4) 

 

Si l’état S d’un sous-module est différent du signe de ΔNON, alors ce sous-module est concerné par 

l’algorithme de sélection. Si Crit.1 est faux, le gate-driver entre en état de sommeil. 

 

Le second critère booléen utilisé dans cette procédure est également lié aux lois de l’algorithme 

RSF. Il permet aux gate-drivers de déterminer localement si la tension à sélectionner est la plus élevée 

ou la plus faible. D’après l’algorithme RSF, les règles de sélection du sous-module devant commuter en 

fonction de la tension VC aux bornes de son condensateur dépendent du signe de la requête ΔNON 

(insertion/retrait) ainsi que du signe du courant de bras. Elles sont résumées dans le Tableau 7.  

 

 Tableau 7. Règles de sélection de RSF 

Signe requête (sign(ΔNON)) Signe courant de bras (sign(Ibras)) Tension VC à commuter 

0 0 Plus faible 

0 1 Plus élevée 

1 0 Plus élevée 

1 1 Plus faible 

  

Ce critère est résumé par l’expression booléenne (2.5). Si Crit.2 est vérifié, le sous-module avec la 

tension VC la plus élevée doit commuter. Sinon, le sous-module avec la tension VC la plus faible doit 

commuter. Ce critère influe directement sur la détermination de la valeur de Mprio_p, dont le calcul est 

explicité dans la section suivante. 

 

sign(ΔNON) ≠ sign(Ibras)           (2.5) 
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3.III.b. Valeur maximale du compteur de priorité 
 

Différentes approches peuvent être proposées pour le calcul de Mprio et tprio. La méthode présentée 

ici permet de tenir compte des valeurs réellement prises par les tensions Vc en fonctionnement normal, 

et introduit un paramètre permettant d’ajuster la résolution de la lecture de la tension. En effet, en 

fonctionnement normal du MMC, les tensions VC aux bornes des condensateurs de bras doivent être 

contenues dans une certaine plage de valeur, typiquement 10% de la valeur de VCref [35]. Il existe donc 

une valeur maximale VCMax et une valeur minimale VCMin de la tension Vc. Les tensions VC appartiennent 

donc à l’intervalle donné dans (2.6). 

 

VC Є [VCMax ; VCMin] = [0.9 VCref ; 1.1 VCref
 ] = [0.9 UDC/N ; 1.1 UDC/N]           (2.6)  

 

Un paramètre q est introduit. Il correspond à la résolution du compteur, et permet de donner un 

degré de liberté à l’équation de Mprio. Cette dernière est donnée dans (2.7) en fonction de Crit.2. Il est 

évident que les valeurs calculées via (2.7) sont arrondis à l’entier le plus proche.  

 

Mprio = 
VCMax − VC

q
 

Mprio = 
VC − VCMin

q
 

Si Crit.2 est vrai 

 

Si Crit.2 est faux 
                 (2.7) 

 

La valeur de Mprio est donc comprise entre 0 et une valeur maximale MprioMax d’après (2.8). 

 

Mprio Є [0 ; MprioMax] = [0 ; 
VCMax  − VCMin

q
] 

          (2.8) 

 

La valeur de MprioMax influe directement sur la durée totale de l’algorithme. Elle doit être bornée 

et maitrisée afin de déterminer la valeur maximale du compteur de synchronisation. La durée de la 

procédure dépend directement de tprioMax, le temps nécessaire pour un compteur d’atteindre la valeur 

MprioMax. La durée tprio d’un compteur en fonction de Mprio est donnée par la relation (2.9). La fréquence 

d’horloge FPGA du compteur de priorité est notée fclk. 

 

tprio = Mprio 
1

fclk

 
                         (2.9) 

 

Pour des raisons d’implémentation, il ne semble pas raisonnable de laisser à ‘0’ la valeur maximale 

d’un compteur. En pratique, la valeur de tprio possède une valeur minimale tprioMin telle que donnée dans 

(2.10). Plus de précisions concernant la valeur de tprioMin seront données dans le chapitre portant sur la 

mise en œuvre de l’algorithme. 

 

tprio = 
VCMax − VC

q

1

fclk

 + tprioMin 

tprio = 
VC − VCMin

q

1

fclk

 + tprioMin 

Si Crit.2 est vrai 
    

 
 

 

Si Crit.2 est faux 
  

 

                 (2.10) 
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Avec cette description, la valeur de tprio est incrémentée tous les « q volts ». Augmenter la valeur 

de q réduit l’efficacité de l’équilibrage des tensions. En effet, deux gate-drivers obtiendront la même 

valeur de Mprio si la différence entre les tensions qu’ils mesures est inférieur à q. De la même manière, 

réduire la valeur de q augmente la résolution du compteur mais également la valeur de tprioMax et donc la 

durée totale de la procédure.  

Le paramètre q permet donc un compromis entre efficacité de l’équilibrage et temps d’exécution 

de l’algorithme. Il peut être ajusté afin de remplir les contraintes liées au dimensionnement d’un MMC. 

La section suivante donne les équations permettant de déterminer la valeur maximale du compteur de 

synchronisation, c’est-à-dire la durée totale de la procédure. 

 

3.III.c. Valeur maximale du compteur de synchronisation 
 

L’objectif du compteur de synchronisation est de permettre à tous les gate-drivers de terminer 

localement la procédure sans nécessiter de trames de synchronisation inter-drivers. Lorsque ce compteur 

atteint sa valeur maximale, tous les gate-drivers remettent à ‘0’ les différents registres liés à l’algorithme 

et le porteur du jeton commute. Les gate-drivers sont alors prêts à exécuter une nouvelle fois la 

procédure. 

 

La détermination de tsynchro est critique. La durée de l’algorithme doit être minimisée afin de ne pas 

créer de délais trop importants entre le contrôle/commande et le convertisseur. Cependant, elle doit être 

suffisamment élevée pour ne pas interférer avec l’échange du jeton au sein de la chaîne. Plus 

précisément, il faut s’assurer que, quel que soit la configuration, l’algorithme a permis de sélectionner 

le bon porteur de jeton avant que les compteurs de synchronisation n’atteignent leur valeur maximale. 

La durée du compteur de synchronisation peut être évaluée en estimant la durée nécessaire à la sélection 

du sous-module à commuter dans le cas le plus défavorable. La configuration dans laquelle le porteur 

de jeton est sélectionné après un temps maximal est illustrée Figure 35.  

 

 
Figure 35. Chronogramme du cas dans lequel le temps de sélection est maximale 
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Cette situation décrit le cas dans lequel les compteurs de D1 et DN ont une durée proche de tsynchroMax 

telle que donnée dans (2.11) : 

 

tprio_1 = tprioMax − 1/fclk 

tprio_N = tprioMax                                                                                                                (2.11) 

 

Dans cette configuration, la durée du compteur de priorité de DN est maximale. Un bit de FIN émis 

par D1 doit atteindre DN. De la même façon, le bit TKN émit par DN doit atteindre D1 afin qu’il perde 

son jeton. La durée de la trame d’initialisation dépend du nombre de bits qui la constitue, ici 2, et de la 

valeur de tpropag, comme donnée dans (2.12).  

 

tinit = 2 tpropag  (2.12) 

 

Le cas étudié suppose que la trame d’initialisation est propagée à l’instant où elle est reçue 

(propagation du premier bit et réception du second bit simultanément, etc). La durée totale de la 

procédure vue par D1 est alors donnée dans l’équation (2.13), en arrondissant tprio_1 par tprioMax. 

 

tsynchro_1 = tinit + tprioMax  + 2(N  - 1) tpropag = 2 N tpropag + tprioMax   (2.13) 

 

En pratique, la valeur de tsynchro_1 doit prendre en compte une certaine marge de sécurité. La valeur 

de tsynchro_2 est déterminée de façon à ce que D1 et D2 terminent la procédure simultanément, d’après 

(2.14). 

 

tsynchro_2 = tsynchro_1 − tpropag  (2.14) 

 

La durée des compteurs de synchronisation des autres gate-drivers est calculée de la même manière. 

Elle vise à ce que tous les compteurs de synchronisation se terminent en même temps, et est donnée 

dans la relation (2.15) :  

 

tsynchro_p = tsynchro_1 − (p − 1)tpropag  (2.15) 

 

La valeur de ces compteurs est pré-implémentée dans les gate-drivers. La procédure possède une 

durée fixe tsynchro_1 = tsynchro. Elle ne nécessite pas la circulation d’une trame de synchronisation le long 

de la chaîne. La valeur du compteur de synchronisation peut être facilement reprogrammée en cas 

d’ajout ou de retrait de sous-module dans les bras du convertisseur. La dernière section de ce chapitre 

formalise l’algorithme, et propose des organigrammes simples, exécutables par des composants à 

logique programmable. 
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3.IV. Organigramme et détails de l’algorithme 
3.IV.a. Définition des registres et des signaux d’entrée/sortie 

 

La procédure peut être décrite par trois organigrammes concourants. Quelques registres internes 

(flags) sont définis afin de décrire l’état du gate-driver lors de la procédure : 

 

 AET : Indique que la procédure d’AET est en cours d’exécution. Ce registre est mis à ‘1’ 

(« set ») à l’initialisation, et remis à ‘0’ (« reset ») lorsque le compteur de synchronisation 

atteint sa valeur maximale, marquant la fin de la procédure. 

 CPT : Indique que le gate-driver est en train de compter. Le registre est mis à ‘1’ après 

l’initialisation, et remis à ‘0’ lorsque le compteur de priorité atteint sa valeur maximale Mcount_p. 

 SLEEP : Indique que le gate-driver est en sommeil. Il est mis à ‘1’ lorsque le gate-driver entre 

en sommeil et remis à ‘0’ à la fin de la procédure, lorsque le compteur de synchronisation 

atteint sa valeur maximale. 

 TOKEN : Indique que le gate-driver possède le jeton. Il est mis à ‘1’ lorsque le gate-driver 

prend le jeton, et remis à ‘0’ lorsqu’il est perdu, ou bien à la fin de la procédure, ce qui entraine 

une commutation. 

 

Seules trois trames peuvent circuler entre les gate-drivers. Deux d’entre elles ne sont constituées 

que d’un seul bit : 

 

 Trame d’initialisation (INIT) : Cette trame est envoyée par D1 après détection d’un 

changement d’indice d’insertion. Elle est propagée le long de la chaîne. Elle est constituée par 

un code d’initialisation (un seul bit à ‘1’ dans l’exemple proposé plus haut), et des informations 

indispensables à l’algorithme comme le signe de ΔNON ou du courant si nécessaire. 

 Trame de fin (FIN) : Prend la forme d’un unique bit montant le long de la chaîne. Il est émis 

par un gate-driver portant le jeton dont le compteur de priorité atteint sa valeur maximale.  

 Trame de réponse (TKN) : Prend la forme d’un unique bit descendant le long de la chaîne. Il 

est émis par un gate-driver recevant FIN dans l’état CPT, c’est-à-dire dont la priorité est plus 

élevée. 

 

3.IV.b. Organigrammes concourants 
 

L’algorithme peut être modélisé par des simples tests Booléens sur les différents registres 

présentés, ainsi que des échanges et de traitements de trames simples. Il est décrit par les trois 

organigrammes présentés Figure 36. Ces organigrammes sont concourants, c’est-à-dire qu’ils sont 

exécutés simultanément et interagissent parfois l’un avec l’autre. Cette description est naturelle pour des 

composants à logique programmable, qui exécutent leurs taches en parallèles. 

 

L’organigramme principal (numéro ‘1’), ou « MAIN », est inactif tant que la procédure n’est pas 

initialisée (réception de la trame INIT). L’organigramme numéro 2 concerne le traitement des messages 

montants. Il est actif à chaque fois qu’une trame montante est détectée. De la même façon, 

l’organigramme numéro 3 est actif à chaque fois qu’une trame descendante est détectée. 
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L’organigramme numéro 2 permet de détecter la trame d’initialisation (ou d’autres processus 

éventuels). Si la trame INIT est détectée, le registre AET est mis à ‘1’, et l’organigramme Main est 

activé. Si le registre AET est déjà actif, la trame montante est forcément un bit de FIN. Suivant l’état de 

CPT à la réception de la trame de FIN, le gate-driver prend le jeton, ou entre en sommeil.  

L’organigramme numéro 3 gère les communications descendantes. La seule trame descendante de 

la procédure est le TKN bit. Elle permet de remettre à zéro le registre TOKEN (perte de jeton), ou de 

propager les trames descendantes en cas de sommeil. 

Enfin, l’organigramme MAIN gère le cœur de la procédure. Il effectue les tests Crit.1. et Crit.2., 

gère la mesure de la tension VC, et détermine la valeur de Mprio_p. Il gère également les compteurs de 

priorité et de synchronisation, ainsi que la gestion des ordres de commutation le cas échéant. 

 

 
Figure 36. Organigrammes concourants de la procédure proposée 

A l’aide de cette description, l’algorithme peut être implémenté sur des cibles comme des FPGA 

de manière directe. La simplicité de l’algorithme proposé dans ces travaux est un de ses avantages 

majeurs. 

 

  



90 

 

Conclusion 
 

Dans ce chapitre, un état de l’art concernant les smart gate-drivers a été présenté. Il a permis de 

mettre en lumière les nombreux avantages que peuvent apporter de telles cartes aux convertisseurs de 

puissance. Notamment, les fonctions d’Active Gate-Driving (AGD) permettent de piloter les 

composants de puissance de façon optimal. L’AGD permet par exemple de réduire les pertes générées 

lors des commutations, réduisant le stress thermique et électrique subis par les composants de puissance, 

et donc leur durée de vie et leur fiabilité. Le monitoring des semi-conducteurs permet de détecter le 

vieillissement de composants au travers de mesures réalisées « online », ce qui permet d’anticiper sa 

défaillance. Il s’agit d’un avantage important pour les structures multicellulaires capables de fonctionner 

en mode dégradé. Enfin, les canaux de communication avancés intégrés à ces smart gate-drivers 

permettent de remonter des informations vers le contrôle/commande ou d’autres gate-drivers. Cela 

permet d’impliquer les gate-drivers dans la commande du convertisseur de puissance. 

 

Une étude a permis de montrer que les structures de gate-drivers classiques limitent la modularité 

des convertisseurs MMC haute tension. Les tensions présentes aux bornes des isolations galvaniques 

des gate-drivers dépendent en effet des tensions de l’application. Le nombre de sous-modules ne peut 

pas être augmenter sans redimensionner ces isolations galvaniques. 

Une structure de gate-driver innovante a été proposée afin de pallier ce problème de modularité. 

Cette structure à Isolation Galvanique Répartie (IGR) est basée sur la mise en cascade des gate-drivers 

de chaque bras de convertisseur. Elle repose sur les propriétés des connexions électriques des sous-

modules. La structure IGR permet de diviser la tension aux bornes des isolations galvaniques par un 

facteur N. De plus, cette tension est égale à la tension aux bornes du condensateur de sous-module VC 

quel que soit la valeur de N. Cela permet des reconfigurations du nombre de sous-modules dans les bras 

sans nécessiter de redimensionnements de la structure driver. De plus, le nombre de liaisons filaires 

entre les bras des MMC et le contrôle/commande est également réduit d’un facteur N. 

Les limites structurelles du MMC-IGR ont été discutées. L’adressage direct des gate-drivers par le 

contrôle/commande devient impossible. La liaison série inhérente au chainage des gate-drivers nécessite 

une attention particulière. L’information doit circuler le long de la chaîne, ce qui introduit des délais liés 

à la propagation d’informations aux travers des barrières d’isolations. Des améliorations de la structure 

IGR ont été proposées afin notamment de réduire ces délais, et d’augmenter la redondance et la fiabilité 

de la chaîne de gate-drivers. 

 

L’objectif de ces travaux est de démontré que la chaîne de gate-drivers permet de décentraliser la 

commande du convertisseur de puissance, et que les gate-drivers peuvent faire partie intégrante de la 

commande des convertisseurs de puissance. A cet effet, la dernière partie de ce chapitre est dédiée à 

l’introduction d’un algorithme d’équilibrage des tensions aux bornes des condensateurs de sous-module. 

L’algorithme proposé dans ces travaux est innovant dans sa structure. Le même algorithme est exécuté 

localement au cœur des gate-drivers ce qui en fait un algorithme décentralisé parfaitement modulaire. Il 

minimise les échanges d’information entre les gate-drivers. D’autre part, cet algorithme est innovant 

dans son approche concernant la comparaison des tensions Vcp. Elles sont utilisées pour déterminer la 

valeur maximale d’un compteur. La durée des compteurs est proportionnelle à la priorité d’un gate-
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driver à commuter, et les comparaisons entre les tensions sont réalisées simultanément grâce à cette 

méthode. Un second compteur permet de synchroniser les gate-drivers sans nécessiter de trames 

spécifiques.  

 

Le prochain chapitre de cette thèse propose d’éprouver l’algorithme en simulation. Un modèle du 

convertisseur est construit sur Matlab/Simulink. Les limites de l’algorithme seront mises en évidences, 

et son incompatibilité avec certaines modulations sera démontré. Des méthodes de modulation basse 

fréquence innovantes sont proposées. Elles permettent de maximiser les temps de conduction des 

composants de puissance du convertisseur tout en étant compatibles avec l’algorithme proposé. 
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Chapitre 3 : Simulation de la chaîne de gate-
drivers et modulations hybrides innovantes  

 

1. Méthodes de modulations usuelles du convertisseur MMC 
1.I. Généralités sur les méthodes de modulations multiniveaux 

 

Dans ce chapitre, les lois de commande introduites précédemment sont implémentées sur un outil 

de simulation performant. Il sera montré que la structure de l’algorithme Reduced Switching Frequency 

(RSF) impose des limites d’utilisation. En particulier, une incompatibilité avec certaines méthodes de 

modulation basse fréquence est démontrée et analysée. En conséquence, ce chapitre présentera des 

méthodes de modulation multiniveaux hybrides innovantes compatibles avec l’algorithme RSF. Dans 

un premier temps, un état de l’art des différentes techniques utilisées pour la modulation des références 

du MMC est présenté. 

 

Les formes d’ondes en sortie du convertisseur peuvent avoir N + 1 ou 2N + 1 niveaux. Une forme 

d’onde à 𝑁 + 1 niveaux est obtenue en maintenant constant le nombre total de sous-modules insérés par 

phase (égal à N). De cette façon, la somme des tensions VC insérées de chaque phase est égale à la 

tension du bus DC en moyenne. Les commutations des transistors des bras d’une phase sont simultanées. 

La modulation à 2N + 1 niveaux est détaillée dans [1]. Les ordres de commutation des bras up et low 

sont déphasés de π/2. La tension de sortie possède plus de niveaux, au prix d’une augmentation du 

courant de circulation dû à l’apparition d’une tension aux bornes des inductances de bras.  

Cette modulation par entrelacement des commandes de bras permet de réduire les besoins en 

filtrage de sortie, puisqu’elle produit moins d’harmoniques que la modulation classique. La comparaison 

des deux méthode est effectuée dans [2]. Le bus DC présente des harmoniques hautes fréquences 

relativement importantes lorsque l’entrelacement est utilisé. En revanche les grandeurs de sortie sont 

débarrassées de certaines harmoniques en raison d’un THD plus faible. 

 

La modulation multiniveau est utilisée et étudiée depuis l’apparition des premiers convertisseurs 

multiniveaux, notamment la Modulation de Largeur d’Impulsions (MLI) multiniveaux [3]. Les 

techniques de modulation couramment utilisées dans la littérature peuvent être regroupées de diverses 

manières [4][5][6]. Une classification simplifiée basée sur les fréquences de commutation engendrées 

par ces modulations est proposée sur la Figure 37. Ces différentes familles de modulation sont 

brièvement détaillées dans la suite. 
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Figure 37. Classification des méthodes de modulations appliquées au MMC  

1.II. Modulations hautes fréquences 
1.II.a. MLI multiniveaux basée sur des porteuses 

 

Les modulations hautes fréquences (HF) génèrent des ondes de sortie dont le spectre présente des 

raies à la fréquence de commutation sélectionnée. Augmenter cette fréquence de commutation permet 

de « décaler » les harmoniques de tension vers les hautes fréquences, simplifiant le filtrage de sortie. La 

MLI multiniveaux est un sujet largement étudié depuis l’introduction des convertisseurs multiniveaux. 

Elle est basée sur la comparaisons de multiples porteuses de fréquences élevées avec la tension de 

référence.  

Les principaux schémas de porteuses utilisés dans la littérature sont les « porteuses superposées » 

(Phase Displacement, PD) et les « porteuses déphasées » (Phase Shifted, PS). La Phase Displacement 

Pulse Width Modulation (PDPWM) et la Phase Shifted Pulse Width Modulation (PSPWM) sont 

présentées sur la Figure 38 pour 4 porteuses (N = 4). L’indice de modulation est k = 0.95. Les formes 

d’ondes sont présentées dans l’espace normalisé [-1;1], dans lequel l’amplitude de la modulante est 

égale à l’indice de modulation. 

 

 
(a) 

 
(b) 

Figure 38. Référence et porteuses multiniveaux : PDPWM (a) et PSPWM (b) 
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De nombreuses MLI multiniveaux ont été proposées dans la littérature, reposants sur différents 

jeux de porteuses. On peut citer par exemple, parmi les porteuses superposées, la Phase Opposition 

Disposition (PODPWM), l’Alternative Phase Opposition Disposition PWM (APODPWM), ou la Phase 

Shifted PWM (PSPWM). Les porteuses déphasées sont généralement des triangles ou des dents de scies 

(Saw-Tooth PWM). Les porteuses de la Figure 38 fonctionnent sur deux principes différents :  

 

 Pour les porteuses déphasées, chaque porteuse possède la même amplitude et est décalée d’un 

angle θ par rapport aux autres. Les porteuses présentées sur la Figure 38 sont déphasées d’un 

angle θ = 2π/N, ce qui est une valeur courante. D’autres valeurs de déphasage sont possibles 

[7]. Ces techniques sont également appelées « subharmoniques » car elles permettent 

l’élimination des harmoniques de plus basses fréquences. 

 Pour les porteuses décalées ou superposées, les N porteuses possèdent la même amplitude qui 

est une fraction de l’intervalle [-1 ; 1] (1/2N). Elles sont ensuite superposées dans cet intervalle. 

Pour la PD, toutes les porteuses sont en phase. La POD propose de déphaser toutes les 

porteuses « négatives » (en dessous de 0) de 180°, et la APOD de déphaser alternativement de 

0 et 180° chaque porteuse. 

 

La fréquence des porteuses déphasées fporteuse_dep est N fois moins importante que celle des porteuses 

décalées fporteuse_dec. Un effet de l’entrelacement des porteuses est d’augmenter la fréquence de 

commutation apparente de l’onde de sortie fsortie: 

 

 Pour les porteuses décalées : fsortie = fporteuse_dec 

 Pour les porteuses déphasées : fsortie = N fporteuse_dep 

 

Un avantage des porteuses déphasées est leur capacité sous certaines conditions à équilibrer 

naturellement les tensions aux bornes des condensateurs de sous-module, sans nécessiter d’Algorithme 

d’Équilibrage des Tensions (AET). Cette caractéristique est notamment étudiée dans [8]. Il est montré 

que les porteuses déphasées génèrent des signaux de commande déphasés de 2π/N, ce qui permet 

d’équilibrer l’énergie des sous-modules au bout d’un temps lorsque ces ordres de commandes sont 

envoyés directement aux gate-drivers des sous-modules. 

Les méthodes de rotation de porteuses (Modified Carrier Redistribution, MCRPWM [9] et Saw-

Tooth Rotation, STRPWM [10]) sont également comparées. Les MCRPWM sont des techniques qui 

assurent l’équilibrage des tensions VC sur plusieurs périodes, avec des schémas de porteuses 

dissymétriques. Elles produisent de meilleurs THD que les porteuses décalées mais n’équilibrent pas 

parfaitement les charges des condensateurs de bras. D’autres méthodes ont été proposées comme la 

Variable Frequency PWM (VFPWM) ou la Carrier Overlapping PWM (COPWM) [11], mais sont très 

peu utilisées en pratique. 

 

Deux études comparatives [12] et [13] proposent différents critères d’évaluation des porteuses 

présentées plus tôt. Les études s’accordent sur le fait que les différences entre les modulations sont 

faibles. Leur efficacité dépend grandement des paramètres, notamment de l’indice de modulation. La 

PDPWM semble être la modulation qui offre les compromis les plus intéressants. 
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1.II.b. MLI vectorielle 
 

Les modulations vectorielles sont bien connues, et déjà largement utilisées pour les convertisseurs 

2 niveaux classiques, notamment pour la commande de moteur [14]. La modulation vectorielle est une 

méthode basée sur la représentation dans un plan du vecteur de tension triphasé de référence Vref, après 

une transformation dans un espace 2D. Un tel espace est présenté sur la Figure 39, où Vref est déterminé 

via une transformation de la référence, typiquement la transformée de Clarke. Les états possibles de la 

tension de sortie du convertisseur sont représentés dans ce même plan (sommet des triangles). 

 

 
Figure 39. Représentation du vecteur d'état dans un plan 2D 

Le vecteur d’état se trouve à l’intérieur d’un triangle formé par trois états V1, V2 et V3. Durant une 

période d’échantillonnage 𝑇𝑠, la tension de sortie est répartie entre ces trois états en fonction de la 

distance entre le vecteur d’état et les 3 sommets. La modulation vectorielle pour le MMC est introduite 

par Lesnicar et Marquardt en même temps que le convertisseur lui-même. L’augmentation rapide du 

nombre de maille avec le nombre de niveaux rend les calculs très complexes. 

 

La SVM peut être étendue pour contrôler les composantes homopolaires des tensions par exemple, 

à l’aide d’une représentation du vecteur d’état dans un espace 3D [15]. Cette méthode a fait l’objet de 

diverses optimisations, par exemple basées sur des redondances [16]. Une comparaison relativement 

récente de différentes méthodes est proposée dans [17]. L’article présente également un méthode 

générale d’implémentation de la SVM. L’implémentation de telles lois de commandes est étudié dans 

[18], [19]. Une méthode générale a été proposée dans [19] et implémentée dans un DSP. L’algorithme 

est capable de générer le vecteur de référence d’un MMC à 201 niveaux. 

 

1.III. Modulations basse fréquence  
1.III.a. Modulation type « Nearest Level Control » (NLM) 

 

Les convertisseurs multiniveaux comme le MMC présentent l’avantages d’offrir des fréquences de 

commutation effectives réduites. En effet, la fréquence de commutation de la tension de sortie est 

répartie sur tous les interrupteurs car les commandes de sous-modules d’un bras sont entrelacées. La 

fréquence de commutation effective moyenne des transistors est alors N fois inférieure à la fréquence 

des porteuses MLI. De surcroit, l’augmentation du nombre de niveaux s’accompagne d’une amélioration 
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de la qualité de l’onde de sortie. L’utilisation de modulations hautes fréquences ou de filtrage de sortie 

n’est alors plus nécessaire. 

 

Un autre problème de la modulation haute fréquence est la génération d’impulsion courtes 

(« narrow pulses »). C’est particulièrement le cas pour la MLI à base de porteuses. Des impulsions de 

commande de faible durée peuvent être aléatoirement générées par la méthode de comparaison avec 

porteuse. Le mécanisme de génération de ces impulsions est étudié dans [20] et [21]. Ces impulsions 

courtes sont particulièrement présentes dans les convertisseurs multiniveaux, puisqu’elles sont 

généralement causées par la comparaison de la référence avec les extrema des porteuses.  

Elles peuvent être la cause d’échauffements locaux, conduisant à la destruction des semi-

conducteurs. D’autre part, dans la majorité des applications, il existe des délais entre le calcul des ordres 

de commutation par le contrôle/commande et l’application effective de ces commutations. Des 

impulsions de commande trop courtes peuvent donc être déformées par les chaînes de commande des 

convertisseurs. L’impact de la modulation sur le convertisseur MMC avec algorithme d’AET intégré 

aux gate-drivers sera détaillé dans ce chapitre. 

Des techniques de modulation dites « basses fréquences » (BF) sont présentées ci-dessous. Elles 

permettent de limiter le nombre de commutations des transistors de bras, tout en permettant des temps 

de conduction longs et maitrisés. 

 

La modulation dite « Nearest Level Control » (NLC) ou « Nearest Level Modulation » (NLM) 

produit une forme d’onde en « escalier ». Elle est généralement obtenue par l’échantillonnage du signal 

d’entrée. Il s’agit d’une opération de discrétisation. Une forme d’onde typique produite par la NLM est 

présentée sur la Figure 40, avec N = 6. Les paliers de tensions correspondent, en moyenne, à VCref, la 

tension de référence aux bornes des condensateurs de sous-module. 

 

 
Figure 40. Forme d'onde NLM 

L’impact de la fréquence d’échantillonnage du signal a été étudié dans [22] et [23]. Lorsque cette 

fréquence est fixe et trop basse, elle peut produire un déphasage important entre la tension de sortie et 

la tension d’entrée. Il est montré qu’elle doit être contenue dans une certaine plage de fréquence afin 

d’optimiser la qualité de l’onde tout en limitant les calculs superflus. 

 

De nombreuses améliorations ont été apportées à ce schéma de modulation dans la littérature. Par 

exemple, les instants de conduction obtenus avec la méthode NLM sont réarrangés dans [24]. Un circuit 
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logique simple est mis en œuvre, avec un algorithme d’équilibrage permettant d’assigner les ordres de 

commutation aux sous-modules. Les travaux réalisés dans [25] proposent d’ajouter une composante en 

2ω directement aux modulations NLM de chaque bras. Il s’agit d’un offset périodique. De cette manière, 

l’onde de sortie possède 2N+1 niveaux, et l’équilibrage des tensions aux bornes des condensateurs est 

assuré. Des travaux similaires ont récemment été proposés dans [26]. Une augmentation du nombre de 

niveau de l’onde de sortie NLM est proposé en déphasant les commandes de chaque bras entre elles. 

 

1.III.b. Modulation pré calculées  
 

Une autre variante de la modulation multiniveau basse fréquence concerne les modulations pré-

calculées. Elles consistent majoritairement à prédéterminer des angles de commutations et/ou des 

patterns de conduction permettant de générer des formes d’ondes dont le contenue en harmonique est 

maitrisé. Ces méthodes sont appelées Elimination d’Harmoniques Sélectionnées (SHE). Certaines 

méthodes pré-calculées permettent d’assurer l’équilibrage des tensions aux bornes des condensateurs 

par exemple. Les calculs sont généralement faits « offline », c’est-à-dire avant de mettre le convertisseur 

en opération. 

 

L’implémentation des algorithmes SHE est détaillée dans [27] et [28]. Ils consistent à déterminer 

la décomposition en série de Fourier d’un signal multiniveaux général composé de 𝑁1 angles de 

commutation entre le premier et le deuxième niveau, 𝑁2 angles entre le deuxième et le troisième, etc. 

La détermination des différents angles de commutation est réalisée afin d’annuler les harmoniques 

ciblés. Dans [29] l’algorithme SHE est implémenté avec une méthode d’équilibrage des charges de 

condensateurs et d’entrelacement des commandes de bras supérieurs et inférieurs.  

Un travail similaire est réalisé dans [30]. Une onde type NLM est obtenue à partir d’un ensemble 

de pattern de conduction. Les coefficients de Fourier de l’onde sont déterminés afin de minimiser son 

TDD1. Une table des résultats obtenus en fonction de l’indice de modulation est implémentée dans le 

calculateur du MMC. Les patterns déphasés permettent d’équilibrer les tensions aux bornes des 

condensateurs de sous-modules. 

Le même principe est utilisée dans [31]. Une étude est menée sur le transfert de charge effectif par 

le courant de bras. Il est montré qu’il existe un enchaînement d’impulsions de commande qui annule ce 

transfert de charge au bout d’un certain nombre de périodes. Une onde type NLM est générée sur ces 

principes. Cette modulation assure l’équilibre des tensions de condensateurs tout en assurant la 

suppression des harmoniques choisies. Un principe très similaire est exploité pour générer la modulation 

proposée dans [32]. Elle permet également un équilibrage des tensions. 

 

Une comparaison sur un MMC 9 niveaux entre un signal généré à partir d’une MLI conventionnelle 

et d’une SHE est réalisée dans [33]. Il est montré que le THD de la SHE est de 9.86% contre 26.21% 

pour la MLI conventionnelle pour un indice de modulation unitaire. L’écart est encore plus important 

pour des indices de modulation inférieurs, ce qui prouve bien l’efficacité de cette modulation. 

                                                      
1 TDD : Total Demand Distortion : Mesure le taux de distorsion d’une grandeur par rapport à la grandeur 

nominale et non au fondamental du spectre (THD). C’est une mesure plus appropriée pour les moteurs [30] car 

elle indique l’impact de la distorsion harmonique sur le système (échauffement de la machine, etc). 
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Ces modulations permettent d’obtenir des performances très intéressantes du point de vue de la 

qualité de l’onde de sortie. La problématique principale posée par ces modulations est liée à leur coût 

important en mémoire non volatile, en plus de représenter des calculs préalables complexes. Il faut 

stocker des tables de nombres permettant d’identifier chaque angle de commutation d’une forme d’onde, 

sachant que ces angles de commutation doivent être calculés pour l’intégralité des valeurs prises par 

l’indice de modulation k. Cela peut représenter une contrainte pour des convertisseurs possédant un 

grand nombre de niveaux. De plus, des variations à forte dynamique de la tension de sortie peuvent 

poser des problèmes à ces modulations. 

La qualité de l’onde de sortie augmente avec le nombre de sous-module N, quel que soit la 

modulation sélectionnée. A partir d’un certain nombre de niveau, le gain en terme de THD obtenu par 

des modulations comme la SVM ou la SHE devient de plus en plus négligeable comparativement au 

coût logiciel qu’elles représentent.  

 

1.IV. Modulations « hybrides »  
 

Des modulations hybrides possédant à la fois des caractéristiques basses fréquences et hautes 

fréquences ont été introduites dans la littérature. Un travail proposé dans [34] introduit la « NLM 

améliorée », une modulation en escalier possédant des commutations supplémentaires par rapport à la 

NLM. Ces instants de conductions sont calculés afin d’approximer au mieux la référence. Elle génère 

une onde à 2N+1 niveaux, et possède une fréquence de commutation effective deux fois plus importante 

que la NLM classique. Une méthode similaire est proposée dans [35]. Une onde NLM à 2N+1 niveaux 

de sortie est produite et des commutations HF sont superposées entre les paliers. L’onde de sortie 

possède un comportement globalement haute fréquence. 

 

Une autre modulation hybride pour un convertisseur cascadé est proposée dans [36]. Elle est 

obtenue en superposant une modulation NLM et une modulation PDPWM à 2 niveaux à l’aide d’un 

circuit logique simple. L’onde de sortie exhibe un comportement HF. La Windowed PWM est introduite 

dans [37]. Elle se base sur la transformation de la référence en vecteur d’espace d’état. Suivant les angles 

du vecteur, la modulation utilisée alterne entre NLM et PODPWM. La modulation dispose d’un 

paramètre permettant de trouver un compromis entre fréquence de commutation et THD. 

 

Le travail réalisé dans [38] compare la modulation NLM améliorée, la modulation vectorielle et la 

modulation PSPWM sur un prototype de MMC à 5 modules. L’analyse des THD de ces modulations 

tend à montrer que, lorsque le nombre de niveaux de l’onde de sortie augmente, la qualité de l’onde 

produite par la NLM est équivalente à celle obtenue par la modulation vectorielle. Du fait de sa 

complexité limitée, cette modulation semble être la plus intéressante pour les applications forte 

puissance et haute tension.  

Les modulations hybrides sont des candidates prometteuses pour le MMC. Elles possèdent les 

avantages des modulations basses fréquences et hautes fréquences. Elles permettent d’obtenir des ondes 

de bonne qualité, réduisant les besoins en filtrage, tout en limitant le nombre de commutations des 

transistors de bras. Lorsqu’elles ne sont pas basées sur des porteuses triangulaires, elles ne génèrent pas 

d’impulsions courtes et des temps de conduction maitrisés. 
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La prochaîne section de ce chapitre s’intéresse à la simulation du convertisseur MMC. L’objectif 

est de construire un modèle fidèle et modulaire nous permettant de tester les lois de commandes 

introduites dans le chapitre précédent. Notamment, l’accent sera mis sur l’étude statique et dynamique 

du convertisseur avec l’algorithme intégré à la chaîne de gate-drivers, et l’impact des lois de commande 

sur son fonctionnement. 

 

2. Modèle de simulation d’un MMC via Matlab/Simulink  
2.I. Modèle du convertisseur et de la chaîne de gate-drivers 
2.I.a. Modèle de la chaîne de gate-drivers 

 

Le modèle de simulation du convertisseur est construit sur Matlab/Simulink, avec la librairie de 

composants de puissance Simscape. L’approche acausale et l’interconnexion d’éléments actifs et passifs 

apportés par Simscape permettent de mettre en œuvre des modèles complexes tout en restant modulaires.  

Avec cet outil, augmenter la taille du convertisseur ou en changer les paramètres est une tâche 

simplifiée comparativement aux approches causales classiques. Le logiciel Matlab et ses toolbox sont 

de plus en plus utilisés par la communauté scientifique pour les simulations de convertisseurs et de 

machines électriques, ainsi que des lois de commandes associées [39][40][41][42].  

 

Un MMC triphasé connecté à un réseau alternatif fonctionnant en onduleur (DC/AC) est ici 

entièrement simulé. Ce modèle de simulation permettra de tester l’algorithme intégré à la chaîne de gate-

drivers proposé dans le chapitre précédent, ainsi que d’éprouver sa compatibilité avec certaines 

méthodes de modulation. L’organe de contrôle/commande et les gate-drivers sont construits à partir de 

blocs simples. Les différentes fonctions de l’algorithme sont intégralement réalisées à l’aide de registres 

et d’opérateurs relationnels. Cette modélisation « bas-niveau » est choisie dans le but de représenter des 

composants FPGA/CPLD, afin de faciliter l’implémentation de l’algorithme sur une cible réelle.  

 

Un unique modèle de gate-driver est utilisé pour l’intégralité des gate-drivers de chaque phase du 

convertisseur. Un schéma fonctionnel d’implémentation du simulateur est donné Figure 41. Une 

interface particulière est ajoutée au premier gate-driver de la chaîne afin d’assurer la communication 

avec l’étage de commande. Les chaînes de gate-driver composant les bras sont formées de N blocs gate-

drivers comme présentés sur la Figure 41, possédant chacun 2 canaux bidirectionnels pour communiquer 

avec leurs deux voisins. Les mesures de la tension et du courant sont faites à l’aide de Bloqueurs d’Ordre 

Zero (BoZ). Le signe de l’indice d’insertion (sign(ΔNON)) est lu au moment de l’initialisation. L’état du 

module est connu à chaque instant par le gate-driver. Sold est l’état du sous-module avant la procédure, 

et Snew est son état actualisé à la fin de la procédure.  

 

2.I.b. Commande du convertisseur 
 

Comme l’a été présentée dans le chapitre précédent, la commande du convertisseur est complexe. 

Il est en effet nécessaire de réguler la puissance de sortie du convertisseur, mais également le courant 

circulant au sein des phases du MMC. Il a été démontré que ces deux commandes pouvaient être 

découplées.  
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Figure 41. Schéma d'implémentation d'un gate-driver 

Les différentes variables de contrôle liées au convertisseur sont données sur la Figure 42. Les 

grandeurs d’état internes au convertisseur sont les tensions VC aux bornes des condensateurs de sous-

modules, ainsi que les courants de bras Ibras. Les variables Sold et Snew sont les variables liées à la chaîne 

de gate-drivers. La régulation du bus DC n’est pas implémentée dans cette simulation, la tension VDC 

est maintenue constante. Les grandeurs côté AC sont le courant Igrid et la tension Vgrid de ligne, ainsi que 

la phase θ et la pulsation ω du réseau triphasé. 

 

 
Figure 42. Grandeurs de commande du convertisseur MMC 

  Les grandeurs liées au réseau permettront de réaliser une régulation dans le repère de Park. Il 

s’agit en effet d’une méthode très efficace, nécessitant uniquement le réglage de régulateurs PI, et dont 

la mise en œuvre et l’implémentation sont simples. La transformée de Park permet notamment de se 

placer dans un repère « naturel » dans lesquels les systèmes triphasés peuvent être décrits comme la 

composition de deux vecteurs constants d et q. Ces vecteurs peuvent être facilement reliés aux 

puissances actives P et réactives Q consommées par le réseau. La commande vectorielle est donc choisie 

pour la régulation des grandeurs de sortie du convertisseur.  

 

Un schéma général de la commande vectorielle appliquée dans cette simulation est présenté sur la 

Figure 43. Les grandeurs de références des puissances Pref et Qref sont considérées comme des données. 

Elles ne sont pas générées via un algorithme de type « Droop Control » par exemple. 
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Figure 43. Commande vectorielle mise en œuvre dans le convertisseur simulé 

Le régulateur associé au courant de circulation et à l’énergie stockée dans les bras est basée sur les 

travaux de [43], [44]. Le schéma global est appelé CCSC, comme présenté dans le chapitre 1 [43]. Il est 

basé sur la régulation vectorielle des courants de circulation triphasés dans leur repère naturel, en 2ω. 

Dans l’article originel, seuls les composantes d et q du courant de circulation icirc_d2 et icirc_q2 sont traitées. 

Leurs références sont maintenues à zéro.  

L’objet des travaux de [44] est l’analyse de la stabilité du schéma de régulation proposé dans [43]. 

Il est montré que la régulation de la composante continue du courant de circulation icirc_02 permet 

d’augmenter les performances du contrôle.  

 

Le calcul de la référence icirc_02_ref est basé sur le contrôle de l’énergie totale stockée dans les phases 

du convertisseur WΣ
j. En effet, lors des échanges de puissances du bus DC vers la charge, certains 

déséquilibres de charge instantanés peuvent apparaitre dans les bras du convertisseur. Il en résulte des 

oscillations de tensions aux bornes des condensateurs de sous-modules, ainsi que des composantes 

harmoniques incontrôlées sur icirc_02, donc sur le courant du bus DC. Cela se traduit par des pertes plus 

élevées dans le convertisseur.  

L’énergie totale stockée dans une phase WΣ
j est obtenue à l’aide des équations du chapitre 1. Elle 

est donnée dans (3.1) comme la somme du carré de toutes les tensions aux bornes de tous les k 

condensateurs des deux bras de la phase j Vk
C,j :  

 

Wj
Σ = Wu,j + Wl,j = 

1

2
C∑VC,j

k ²

2N

k=1

 
         (3.1) 

 

L’équation (3.2) permet de lier le courant DC aux variations de l’énergie stockée dans une 

phase [43]: 

dWj
Σ

dt
 = 

d(Wu,j + Wl,j)

dt
 ~ PDC − PAC ~ VDC IDC − PACref = 3 VDC icirc_02 − PACref 

         (3.2) 
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Un avantage de cette régulation est qu’elle fait appel à la même PLL que celle utilisée pour le 

réseau, puisque la pulsation du repère tournant utilisé pour le CCSC est multiple de celle du repère 

tournant utilisé pour la commande des puissances. Le schéma global du CCSC implémenté en 

simulation, avec sa régulation de l’énergie totale stockée dans les phases, est donné sur la Figure 44. La 

sortie du régulateur est la tension Vc,j présentée dans le chapitre 1. Elle est plus couramment appelée 

Vdiff.  

 

 
Figure 44. Schéma de contrôle du régulateur de courant de circulation du MMC simulé 

La structure de commande complète mise en œuvre dans la simulation est finalement donnée Figure 

45. La partie commande est composée de deux étages découplés.  

 

 
Figure 45. Schéma de commande globale du MMC simulé. 

 

Les tensions de bras de références Uuref et Ulref sont obtenues comme dans (3.3) à partir des sorties 

de ces deux blocs. Ces tensions sont ensuite envoyées à un étage de modulation flexible, permettant 

d’évaluer l’impact de différentes modulations sur le fonctionnement du convertisseur. La sortie de 

l’étage de modulation est le nombre de sous-modules à insérer dans chaque bras NON. 

 

Uuref = 
VDC

2
 −  Voutref  − Vdiffref 

Ulref = 
VDC

2
 + Voutref − Vdiffref          (3.3) 
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Cette grandeur est envoyée à l’algorithme d’équilibrage des tensions aux bornes des condensateurs. 

Au même titre que le bloc de modulation, le bloc d’AET peut également être modifié. Plusieurs AET 

différents peuvent être testés pendant les phases de simulation. Cela permettra de comparer les 

performances de notre algorithme avec ceux déjà existant. 

 

2.II. Résultats de simulation  
2.II.a. Simulation de la chaîne de gate-drivers 

 

Dans un premier temps, une simulation du comportement de la chaîne de gate-drivers est proposée. 

Elle permet de visualiser les signaux échangés entre les gate-drivers. La chaîne est composée de N = 15 

gate-drivers. Dans l’exemple choisi, le courant de bras est positif (Ibras > 0), et une requête d’insertion 

(ΔNon > 0) est émise par l’organe de commande principal. Les paramètres liés à l’algorithme sont 

sélectionnés comme dans le Tableau 8. 

 

 Tableau 8. Paramètres de la simulation des gate-drivers 

Nombre de gate-drivers N 15 

Résolution du compteur de priorité q 3 

Temps de propagation d’un gate-driver à l’autre tpropag 200 ns 

Fréquence d’incrémentation des compteurs fclk 10 Mhz 

Tension VC maximale théorique VCMax 1760 V 

Tension VC minimale théorique VCMin 1440 V 

Durée du compteur de synchronisation tsynchro 16.7 µs 

 

La valeur de tsynchro est déterminée à partir des équations du chapitre précèdent. La valeur maximale 

du compteur de priorité tprioMax est donnée dans (3.4). La valeur de tsynchro est obtenue d’après (2.13) : 

 

tprioMax = 
VCmax − VCmin

q

1

fclk

 = 10.7 µs 
         (3.4) 

 

Les chronogrammes correspondants sont donnés sur la Figure 46. Les gate-drivers sont présentés, 

de haut en bas, de D1 à D15. Les états des gate-drivers (ON/OFF) au début de la procédure sont donnés. 

La convention de légende est toujours conservée. Les chronogrammes présentent les trames montantes 

et descendantes émises par les gate-drivers à leurs voisins, les valeurs de tensions Vc ainsi que l’état des 

compteurs de priorité associés s’il y a lieu. 

 

D’après les conditions initiales et les règles de l’algorithme RSF, la procédure doit sélectionner le 

gate-driver dont la tension VC est la plus faible parmi ceux dans l’état OFF, soit D14 dans l’exemple. 

Les sous-modules insérés au début de la procédure ne doivent pas être sélectionnés (ici, D7 présente la 

tension la plus faible, mais se trouve déjà dans l’état ON). A t = 0 s, D1 reçoit la requête d’insertion du 

contrôle/commande. La trame d’initialisation est envoyée aux gate-drivers suivants. Les gate-drivers 

propagent cette trame avec un bit de retard, c’est-à-dire en introduisant un délai tpropag. 
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Figure 46. Chronogrammes simulés des différents signaux inter-drivers et intra-drivers 

Tous les gate-drivers dans l’état OFF initient leurs compteurs de priorité. Dans la simulation, le 

temps éventuellement nécessaire à la mesure de Vc et Ibras n’est pas considéré. Lorsque le compteur de 

priorité de D1 atteint sa valeur maximale, un bit de FIN est émis. D9 reçoit ce bit et envoie un bit de 

TKN en retour. A la fin de la période de comptage de D9, il envoie lui-même un bit de FIN le long de 

la chaîne. D14 reçoit cette trame et répond par un bit TKN pour D9. La même opération se répète pour 

D14, qui n’obtient finalement pas de réponse à la suite de l’envoie de son bit de FIN. Il change donc 

d’état au bout de tsynchro_14, soit 16.7 µs après le début de la procédure. 

 

Le comportement de la chaîne de gate-drivers en simulation confirme le bon fonctionnement de la 

procédure proposée dans le chapitre précédent. Les échanges de trames entre les gate-drivers, ainsi que 

les critères de sélection de l’algorithme sont conformes à ceux attendus. Cette chaîne est implémentée 

dans le MMC simulé dans la suite. 

    

2.II.b. Etude statique du convertisseur 
 

Dans un premier temps, une étude en régime établie est menée. Les paramètres du MMC triphasé 

simulé sont donnés dans le Tableau 9. Les tensions et courants triphasés de sortie du convertisseur sont 

représentés sur la Figure 47.  

 

Les tensions de sorties présentent très peu d’harmoniques malgré l’absence de filtre, ce qui 

confirme bien les performances du convertisseur en terme de qualité des signaux. Les courants sont 

filtrés par l’inductance de liaison Lfiltre entre le réseau et le convertisseur. La valeur maximale des 

courants de sortie Îgrid est déterminée via un calcul de puissance du réseau, d’après (3.5). 

 

Îgrid = 
2

3

Sgrid

Vgrid

 = 333.3 A 
         (3.5) 
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 Tableau 9. Paramètres du convertisseur MMC simulé pour l’étude de l’algorithme intégré à la chaîne de gate-drivers 

Paramètre de l’étage de puissance 

Sous-modules par bras N 30 

Inductance de bras Lbras 1.5 mH 

Capacité des condensateurs de sous-module  C  2.6 mF 

Tension moyenne aux bornes des condensateurs VCref 1.6 kV 

Fréquence des porteuses PDPWM  fPDPWM 5.5 kHz 

Paramètres de l’étage des gate-drivers 

Résolution du compteur de priorité q 3 

Temps de propagation d’un gate-driver à l’autre tpropag 200 ns 

Fréquence d’incrémentation des compteurs fclk 10 Mhz 

Tension VC maximale théorique VCMax 1760 V 

Tension VC minimale théorique VCMin 1440 V 

Durée du compteur de synchronisation tsynchro 22.6 µs  

Paramètres du réseau AC 

Fréquence du réseau fgrid 60 Hz 

Tension maximale du réseau Vgrid 20 kV 

Inductance de filtrage Lfiltre 12 mH 

Puissance apparente de référence  Sgrid 10 MVA 

Facteur de puissance de référence cos(φ) 0.707 

Paramètres du bus DC 

Tension pôle à pôle VDC 48 kV 

 

 
Figure 47. Tensions et courants triphasés de sortie du convertisseur simulé 

La puissance de sortie du convertisseur est correctement régulée. Les formes d’ondes ne présentent 

pas de bruit particulier, et la présence de la chaîne de gate-drivers ne semble pas impacter le suivi de 

consigne. Les courants de circulations triphasés du convertisseur simulé sont présentés sur la Figure 48 

dans le repère (abc) et le repère (dq0)2.  

 

 
Figure 48. Courants de circulation triphasés du convertisseur simulé dans les repères (abc) et (dq0)2 
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La représentation des courants de circulation dans le repère (dq0)2 montre clairement que leur 

contenu fréquentiel ne présente plus d’harmonique de rang 2. Les composantes directe d et en quadrature 

q sont efficacement maintenues à 0 par le CCSC à cette fréquence. Les courants de circulation triphasés 

sont maintenus à une valeur constante afin d’asservir l’énergie contenue dans les bras. Le schéma de 

régulation sélectionné est performant. Il n’est pas impacté par l’exécution d’un algorithme d’équilibrage 

par la chaîne de gate-drivers. 

 

Les tensions aux bornes des 60 condensateurs d’une phase du MMC simulé sont affichées sur la 

Figure 49, à gauche. Les droites horizontales noires pointillées représentent les limites de tension 

acceptables (VCref ± 10 %). Les tensions sont bien maintenues dans cette plage de valeur. Elles sont 

efficacement équilibrées grâce à l’algorithme développé. Afin de démontrer les performances de la 

solution proposée, la même simulation est exécutée en remplaçant la chaîne de gate-drivers par 

l’algorithme RSF originellement proposé.  

 

 
Figure 49. Comparaison des algorithmes : Tensions aux bornes des 60 condensateurs de la phase a  

Les tensions aux bornes des condensateurs de bras avec l’algorithme RSF sont présentées à droite 

de la Figure 49. Tous les paramètres du convertisseur sont conservés, les conditions de simulation sont 

strictement identiques à la simulation précédente, seul le bloc AET est échangé. L’algorithme est exécuté 

en un seul pas de temps par le simulateur, et n’introduit donc pas de délais à la différence de l’algorithme 

intégré sur la chaîne de gate-drivers. Il est clair que les résultats obtenus avec les deux blocs AET sont 

similaires, ce qui valide le comportement de l’algorithme intégré aux gate-drivers proposé dans ces 

travaux. 

Le nombre de sous-modules insérés à chaque instant dans le bras u de la phase a NONu,a est étudié 

dans la Figure 50. Il est comparé avec sa référence NONrefu,a émise par l’étage de modulation. Le délai 

entre les requêtes d’insertion/retrait et leurs applications effectives est dû à la présence de l’AET exécuté 

par les gate-drivers. Il est égal à sa durée d’exécution tsynchro. La valeur de NONu,a est maintenue pendant 

un durée minimale tsynchro quel que soit l’état de l’entrée.  

 

 
Figure 50. Nombre de sous-modules insérés du bras U de la phase a et sa référence 
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Des impulsions courtes sont visibles sur la Figure 50, comme attendu de la modulation PDPWM. 

Leur durée peut être inférieure à tsynchro. Il en résulte une distorsion de l’onde de sortie. De telles 

distorsions sont entourées sur la Figure 50. La suite de ce chapitre présente des résultats de simulation 

permettant d’analyser la dynamique du convertisseur avec la chaîne de gate-drivers. 

 
2.II.c. Etude dynamique du convertisseur 

 

Dans cette section, les performances dynamiques du convertisseur sont étudiées lors de variations 

fortes de son environnement. Les conditions de simulation sont identiques aux précédentes, à la 

différence que la consigne de puissance initiale est Sgridref = 7 MVA. Le facteur de puissance est conservé. 

A t = 0 s, la tension du réseau subit une diminution instantanée de 33% de sa valeur. Sa valeur maximale 

Vgrid chute de 20 kV à 13.5 kV, simulant un impact de charge important. Les consignes de puissances 

sont maintenues constantes après l’impact. Les résultats de la simulation sont compilés sur la Figure 51. 

Les tensions et courants de sortie du convertisseur sont donnés en haut de la Figure 51. Les puissances 

actives et réactives avec leur référence sont présentées au milieu. Les 60 tensions Vc aux bornes des 

condensateurs de la phase a sont affichés en bas de la Figure 51. 

 

 
Figure 51. Résultat de simulation de l’impact de charge : Tensions et courants de sortie triphasés (haut), Puissances fournies 

au réseau (milieu), tensions aux bornes des condensateurs de la phase a (bas). 

Les consignes de puissance sont efficacement suivies par le convertisseur. L’impact de charge 

entraine une forte réduction des tensions de sortie du convertisseur et une augmentation des courants de 

sortie, afin de s’adapter à la chute de tension importante du réseau. Le temps de réponse de la régulation 

est inférieur à 5 ms. Le schéma de contrôle régule efficacement les puissances fournies au réseau. La 

chaîne de gate-drivers n’impacte pas la stabilité de la commande, même en cas de transition dynamiques 

intenses.  

 

L’influence de l’impact de charge sur les tensions aux bornes des condensateurs peut être évaluée 

sur la Figure 51. Un déséquilibre momentané apparait sur les tensions, qui restent cependant confinées 

dans la limite des 10% d’écart par rapport à leur référence VCref. Les tensions s’équilibrent au bout d’un 

certain nombre de périodes. Ces simulations ont donc permis de montrer que le schéma de contrôle 

proposé assure la stabilité du convertisseur, même lors d’impacts de charge importants. Le délai 
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intrinsèque de la chaîne de gate-drivers n’impacte pas la stabilité ou l’équilibre des tensions aux bornes 

des condensateurs de bras dans le cas extrême étudié. L’algorithme ne semble pas modifier le 

comportement des grandeurs comme les puissances, les tensions et les courants de sortie ou de 

circulation. Une étude fine de l’impact de la chaîne de gate-drivers sur la régulation du convertisseur est 

menée dans la section suivante. 

 

2.III. Résultats de simulation de l’algorithme : Limites   
2.III.a. Slew Rate et distorsions 

 

Il a été montré sur la Figure 50 que la sortie de l’algorithme (signaux Snew) est maintenue pendant 

une durée minimale tsynchro. Certaines distorsions peuvent apparaitre entre la forme d’onde de sortie de 

l’algorithme et sa référence lorsque les temps de conduction de l’onde (durées entre deux commutations) 

sont inférieurs à tsynchro. La même analyse est menée à partir de la Figure 52. Elle présente une 

comparaison similaire à la Figure 50 de NONu,a et sa référence NONrefu,a lors de l’impact de charge. 

 

 
Figure 52. Etude dynamique du nombre de sous-modules insérés du bras U de la phase a et sa référence 

La valeur de NONrefu,a varie rapidement de 1 à 3 à t = 0 s. La valeur de NONu,a tend à suivre cette 

consigne, mais sa dynamique est limitée. Il apparait alors une « pente maximale » qui limite la rapidité 

des changements appliqués à l’indice d’insertion. Cette pente peut être modélisée par un effet de « slew 

rate », comme le montre la Figure 52. La valeur de cette pente est donnée dans (3.6). 

 

 
dN

ON

dt
 = 

1

tsynchro

 
         (3.6) 

 

Malgré l’impact de charge simulé NONu,a dévie relativement peu de la référence. Pour cette raison, 

les performances dynamiques du convertisseur ne sont pas impactées par la chaîne de gate-drivers. 

Cependant, la valeur de tsynchro augmente avec le nombre de sous-modules. Il existe donc une valeur de 

N à partir de laquelle la stabilité du convertisseur pourrait être menacée. Cette limite dépend de la 

résolution de tension q, mais également des technologies de gate-drivers mises en œuvre, et notamment 

de la valeur de tpropag. Le choix des dynamiques des différents régulateurs du convertisseur doit être 

adapté à la présence de la chaîne de gate-drivers. Leurs paramètres dynamiques doivent être sélectionnés 

de manière cohérente avec les délais imposés par la modulation et la chaîne de gate-drivers. 

 

Le problème lié aux distorsions de l’onde de sortie ne peut être adressé que sous l’angle du choix 

de la méthode de modulation. En effet, il a déjà été montré que les impulsions courtes sont inhérentes 

aux modulations MLI à porteuses. Pour s’assurer qu’aucune distorsion n’apparaisse, la modulation 



111 

 

sélectionnée doit assurer que les temps de conduction qu’elle produit soient supérieurs à tsynchro. La 

section suivante démontre que les modulations basses fréquences usuelles sont incompatibles avec 

l’algorithme RSF. 

 

2.III.b. Modulations basses fréquences et algorithme RSF 
 

La modulation NLM est appropriée pour être utilisée conjointement avec l’algorithme présenté 

dans ces travaux. En effet, elle assure des temps de conduction longs contrairement aux modulations 

haute fréquence. Une simulation d’un MMC est réalisée dans des conditions similaires aux précédentes. 

L’algorithme RSF est utilisé ainsi que la modulation NLM. Le facteur de puissance cos(φ) est maintenu 

proche de 0 (transfert d’énergie purement réactif). Les tensions aux bornes des 60 condensateurs de la 

phase a sont présentées sur la Figure 53. 

 

 
Figure 53. Tensions aux bornes des 60 condensateurs d’une phase du MMC simulé avec la modulation NLM et l’algorithme 

RSF 

Une problématique intrinsèque à l’utilisation de RSF avec les modulations NLM est mise en 

évidence. Les tensions aux bornes des condensateurs subissent de fortes déviations incontrôlées. Elles 

dépassent le seuil maximal admissible de 1760 V (10% de Vcref). De plus, un des condensateurs voit sa 

tension dévier très largement par rapport à celles des autres, puis est retiré du bras par l’algorithme RSF 

de manière définitive. Il est clair que ce comportement peut mener à des instabilités. L’origine de ce 

phénomène est expliquée ci-après.  

 

L’algorithme RSF maintient les signaux de grille constants tant qu’un ordre de commutation n’est 

pas envoyé par l’étage de modulation. La modulation NLM produit une onde en escalier pour une 

référence sinusoïdale. Elle n’a pas la caractéristique d’une MLI, et durant chaque demi-période de la 

sinusoïde de sortie, les sous-modules ne sont qu’insérés ou retirés du bras.  

Précisément, tant que la référence est croissante, le nombre de sous-modules insérés dans le bras 

ne fait que croitre. Tant que la référence est décroissante, le nombre de sous-modules insérés dans le 

bras ne fait que décroitre. Ainsi, pour une référence de tension de bras sinusoïdale de valeur maximale 

Ûref de la forme Uref = Ûref sin(ωt), la variation du nombre de sous modules insérés dans le bras ΔNON 

est tel que donnée dans (3.7) : 

 

{

ωt ∈ [−
π

2
 ; 

π

2
]  → ΔNON ≥ 0

ωt ∈ [
π

2 
 ; 

3π

2
]  → ΔNON ≤ 0

 

         (3.7) 
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Ainsi, lorsque la modulation NLM est utilisée conjointement avec l’algorithme RSF, les sous-

modules insérés dans le circuit ne sont pas retirés avant la prochaîne demi-période. Les tensions aux 

bornes des condensateurs ne sont plus contrôlables, et leur évolution ne dépend que du courant de bras 

durant chaque demi-période du sinus de référence. Une représentation graphique du phénomène est 

proposée sur la Figure 54 avec N = 10.  

 

 
Figure 54. Courants de régime libre d'un bras de MMC avec la modulation NLM et l’algorithme RSF 

La Figure 54 présente un modèle simplifié dans lequel le courant de circulation est parfaitement 

continu, tel que donnée dans les relations (3.8). Les résultats de simulation présentés dans la section 

précédente montrent que cette simplification est acceptable au vu de l’efficacité des schémas de 

régulation des courants de circulation.  

L’étude menée dans la suite utilise les notations introduites dans le chapitre 1. D’après la Figure 

54, le courant du bras up Iu,j est en opposition de phase avec la tension de bras Uu,j pour un transfert de 

puissance purement actif. Ce résultat apparait dans les équations (3.8), qui indiquent que Uu,j et Iu,j sont 

constitués respectivement de la tension et du courant du réseau, de signes opposés. Ce résultat est 

également vrai pour le bras low. 

 

{
Uu,j = 

VDC

2
− Vout,j               

Iu,j = ic,j + 
iout,j

2
 = 

IDC

3
 + 

iout,j

2

 

         (3.8) 

 

La Figure 54  indique la partie du courant positif circulant dans le premier sous-module inséré. La 

tension aux bornes de ce condensateur augmente proportionnellement à l’intégrale de ce courant. Ce 

phénomène est responsable des très fortes déviations de tensions observées sur la Figure 53. Lorsque le 

courant change de signe, la variation change également de signe. Ainsi, une déviation en tension très 

élevée apparait lorsque cos(φ) = 0, puisque le courant de bras traverse alors le condensateur du premier 

sous-module inséré pendant toute une demi période.  

D’autre part, dans le cas présenté sur la Figure 54, le nombre de sous-modules insérés dans le bras 

s’annule périodiquement. Or, cela n’est pas le cas pour des indices de modulation suffisamment faibles. 

D’après la Figure 54, il existe des valeurs de facteurs de puissance pour lesquels le signe du courant de 

bras est constant durant les intervalles données dans (3.7). Dans ces intervalles, ΔNON ne change pas de 

signe. 
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Cela entraine alors des instabilités conduisant l’algorithme RSF à maintenir constant l’état de 

certains sous-modules. Par exemple, d’après les règles de RSF, lorsque la variation d’indice d’insertion 

et le courant de bras sont positifs, la tension VC la plus faible est insérée. Ainsi, dans le cas où l’indice 

de modulation ne s’annule pas, le cas de la Figure 53 peut apparaitre. La tension la plus élevée ne sera 

jamais insérée. 

 

Une incompatibilité fondamentale existe entre l’algorithme d’équilibrage RSF et la modulation 

NLM, notamment pour des valeurs de facteur de puissance proches de 0. D’une part, les tensions aux 

bornes des condensateurs subissent de fortes variations incontrôlées et proportionnelles au courant de 

charge. D’autre part, des instabilités peuvent apparaitre dans une certaine plage de fonctionnement. 

Or, ces deux méthodes restent, prises indépendamment, les plus simple à mettre en œuvre, 

notamment pour des architectures avec un nombre très élevé de sous-modules. Elles limitent les pertes 

en commutation des transistors de bras. La section suivante propose des modulations hybrides offrant 

des fréquences de commutation réduites, tout en étant compatibles avec RSF. La méthode de génération 

innovante de ces modulations augmente leur simplicité de mise en œuvre ainsi que leur déterminisme. 

Les temps de conductions produits par ces modulations sont parfaitement maitrisés. 

    

3. Modulations hybrides innovantes compatibles avec 
l’algorithme RSF 

3.I. Porteuses statiques pour les modulations basses fréquences 
 

Cette section présente un principe de génération de la modulation NLM basée sur des « porteuses 

statiques ». Le principe a parfois été évoqué dans la littérature scientifique [24], et consiste à comparer 

la valeur de la référence avec des porteuses de valeurs constantes. La génération d’une modulation NLM 

par porteuses statiques est illustrée sur la Figure 55.  

 

 
Figure 55. Nearest Level Modulation (NLM) à partir de porteuses statiques 

La génération de porteuses pour un convertisseur multiniveau triphasé représente une charge de 

calcul importante. Il faut générer un total de 6×N porteuses pour un tel convertisseur. Ces porteuses étant 

triangulaires ou en dents de scie, elles nécessitent une certaine résolution pour leur génération, 

notamment lorsque leur nombre est important. Cela implique l’exécution de calculs « online », et 

l’occupation d’espaces mémoire conséquents. Les porteuses statiques ne nécessitent qu’une seule valeur 

à stocker en mémoire, et ne varient pas au cours du temps puisqu’elles ne dépendent que de N. La 

problématique de la résolution est supprimée, et l’espace mémoire nécessaire au stockage de valeurs 

constantes est extrêmement faible. Le système de porteuses proposé dans ces travaux assure la parité de 
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l’onde de sortie, et se base sur une équation très simple pour sa génération. La répartition proposée 

assure un écart constant entre les porteuses.  

 

Les porteuses sont numérotées de 1 à N, la porteuse numéro 1 étant la plus proche de -1, et la Nème 

porteuse est la plus proche de 1. Chaque porteuse p est associée à une droite Dp dont l’équation dans 

l’espace normalisé [-1;1] est donnée dans (3.9). Ainsi, la charge de calcul est largement réduite puisqu’il 

suffit de remplacer la valeur de p par toutes les valeurs entre 1 et N pour obtenir toutes les valeurs Dp. 

 

Dp = 
2

N
(p − 1) + 

1

N
 − 1 = 

2p− 1

N
 − 1 

                  

(3.9) 

 

Le nombre de commutations par période réseau produit par ces porteuses peut être déterminé à 

l’avance, en fonction de l’indice de modulation k. Une commutation est produite à chaque fois que la 

modulante croise une porteuse. Les formes d’onde étant symétriques, le nombre de commutation Nswitch 

est toujours pair et est égale au nombre de porteuses intersectées par la modulante Ncarrier multiplié par 

deux. La valeur de Ncarrier dépend de la valeur de pmax, pmax étant définie comme le rang de la porteuse 

intersectée par la modulante dont la droite Dpmax associée est la plus proche de 1. pmax est alors la porteuse 

dont le rang est le plus élevée parmi celles satisfaisant le critère (3.10), et Ncarrier est obtenue via la 

relation (3.11) : 

 

m > Dpmax = 
2 p

max
− 1

N
− 1 

                  

(3.10) 

 

Ncarrier = 2 pmax
− N      (3.11) 

 

Le nombre de commutations par période Nswitch engendrées par la NLM basée sur des porteuses 

statiques est donnée dans (3.12). La fonction ⌊X⌋ est la fonction « Partie Entière » d’un nombre réel X, 

dont le résultat est la valeur de X arrondie à l’entier inférieur.  

 

           Nswitch = 4 p
max

− 2N 

 

Nswitch = 4 ⌊
N(m + 1) + 1

2
⌋ − 2N 

                  

(3.12) 

 

Les porteuses statiques sont un moyen très efficace de générer des modulations basse fréquence. 

Elles sont en effet très simples à générer à partir d’une simple équation. Elles permettent de prédire le 

nombre de commutations produites par périodes à l’aide de formules simples et offrent des temps de 

conduction déterministes. La suite de ce chapitre présente des modulations hybrides compatibles avec 

l’algorithme RSF dont la génération est basée sur des porteuses statiques modifiées. 
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3.II. LCPWM 
 

L’idée présentée dans cette section repose sur le constat d’incompatibilité entre l’algorithme RSF 

et la modulation NLM, du fait de sa forme d’onde en « escalier ». Le signe de ΔNON doit changer 

régulièrement pour assurer l’équilibrage des tensions aux bornes des condensateurs. Les modulations 

HF basées sur des porteuses génèrent des fronts de commutations brefs, qui conduiront à des distorsions 

si elles sont utilisées avec la chaîne de gate-drivers proposée.  

La modulation introduite doit donc être simple à mettre en œuvre, être compatible avec 

l’algorithme RSF et présenter des temps de conduction longs. Elle est nommée « Long-Conduction time 

Pulse Width Modulation » (LCPWM) et elle est présentée sur la Figure 56 pour N = 5 (a) et N = 6 (b).  

 

 
(a) 

 
(b) 

Figure 56. LCPWM avec N = 5 sous modules par bras (a) et N = 6 sous modules par bras (b) 

La parité du nombre de sous modules influe en effet sur la répartition des porteuses dans l’espace 

normalisé. Elle est obtenue à l’aides de porteuses statiques modifiées. L’ensemble de porteuses dites 

« principales » est représenté en bleu. Les porteuses dites « intermédiaires », ou « secondaires », sont 

représentées en mauve et en vert. Elles sont ajoutées entre les porteuses principales afin d’augmenter le 

nombre de commutations produites par la forme d’onde. Elles génèrent 2 commutations supplémentaires 

à chaque niveau. 

Les droites Dp associées aux p porteuses principales de la LCPWM sont générées à partir de 

l’équation (3.13). La forme d’onde obtenue à partir de cette équation est plus proche de la référence 

qu’avec des porteuses générées selon l’équation (3.13), du fait de l’introduction de porteuses 

supplémentaires. 

 

Dp = 
2  p

N + 1
 − 1 

                  

(3.13) 
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L’espace entre chaque porteuse est choisi constant afin de maximiser les temps de conductions. Ce 

choix est discuté à la fin de ce chapitre. La génération de l’indice d’insertion d’un bras à partir des 

porteuses statiques de la LCPWM est décrite sur la Figure 57. L’espace entre les porteuses principales 

vaut 2 / (N + 1). Les deux jeux de porteuses verts et mauves sont ajoutés respectivement au tiers et aux 

deux tiers de cet espace.  

 

 
Figure 57. Génération de l’indice d’insertion de la LCPWM à l’aide de porteuses statiques modifiées. 

Le jeu de porteuse principale compte N porteuses, contre N − 1 ou N – 2 porteuses intermédiaires 

de chaque couleur dans le cas où N est impair ou pair respectivement. La Figure 57 présente un exemple 

dans lequel N est impair, les porteuses intermédiaires les plus proches de ‘0’ étant retirées pour la 

modulation LCPWM lorsque N est pair. Seules M porteuses sont conservées parmi les porteuses 

principales, et M – 1 ou M – 2 parmi les porteuses secondaires, suivant la parité de N. La sélection 

dépend de l’indice de modulation k. Les niveaux principaux étant définis par les porteuses statiques, il 

est nécessaire de supprimer toutes les porteuses secondaires éventuellement présentent aux maximas de 

l’onde de référence d’amplitude k. 

 

Seules les M porteuses principales dont les droites Dp sont telles que -k < Dp < k sont sélectionnées. 

Les porteuses secondaires sont sélectionnées de la même façon, mais la Mème porteuse est également 

supprimée. Les modulations à base de porteuses classiques déterminent NON en comparant la référence 

avec les porteuses. NON est alors égale au nombre de porteuses dont les valeurs sont inférieures à la 

référence. Les porteuses statiques modifiées se basent sur le même principe. Si Nbleu, Nvert et Nmauve 

correspondent aux nombre de porteuses respectivement bleu, vertes et mauves dont les droites Dp 

associées sont intersectées par la référence, alors la valeur de NON est calculée d’après la relation (3.14) :  

 

NON = Nbleu + Nvert − Nmauve      (3.14) 

 

Cette modulation à pour avantages de maintenir des temps de conduction de durée maximales. Elle 

est générée très simplement via des jeux de porteuses statiques modifiées. Elle est compatible avec RSF, 

comme il sera démontré plus loin dans ce chapitre. Les insertions et les retraits sont alternés, assurant 

un bon équilibrage par l’algorithme RSF. 

 

En revanche, la fréquence de commutation de l’onde de sortie hybride proposée est plus élevée 

qu’avec des modulations NLM classiques. Le nombre de commutation Nswitch produit par cette 

modulation est obtenu via un raisonnement similaire au précédent. Ncarrier est déterminé par l’équation 
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(3.11). La valeur de pmax pour les porteuses principales de la LCPWM est donnée dans (3.15). Les 

commutations supplémentaires Nswitch_sup produites par les porteuses intermédiaires dépendent de la 

parité de N. La valeur de Nswitch_sup est donnée dans (3.16). Finalement, la valeur de Nswitch est donnée 

dans (3.17) : 

 

p
max
 = ⌊

(N + 1)(m + 1)

2
⌋ 

     (3.15) 

 

{
Nswitch_sup = 4 (Ncarrier − 2)      si N est pair     

Nswitch_sup = 4 (Ncarrier − 1)      si N est impair
 

     (3.16) 

 

{
Nswitch = 8 p

max
− 5N− 8     si N est pair     

Nswitch = 8 p
max

− 5N− 2     si N est impair 
 

     (3.17) 

 

L’efficacité de cette modulation concernant l’équilibrage des tensions aux bornes des 

condensateurs de sous-modules sera démontrée plus loin dans le chapitre. La prochaîne section introduit 

une seconde modulation basée sur les porteuses statiques modifiées. Elle permet de réduire le nombre 

de commutation produites par la LCPWM. 

 

3.III. ELCPWM 
 

La seconde modulation hybride proposée dans cette section est nommée « Enhanced-LCPWM » 

(ELCPWM). Elle offre un compromis entre fréquence de commutation et efficacité d’équilibrage des 

tensions avec l’algorithme RSF.  

La génération de la ELCPWM est basée sur les porteuses statiques modifiées de la LCPWM. 

Certaines porteuses intermédiaires sont retirées autour du ’0’ de l’onde. La forme d’onde résultante 

possède donc une partie en escalier autour du ‘0’, et une partie hybride aux alentours de ses extrema. 

Les porteuses secondaires retirés laissent des « trous » dans l’onde de sortie. Le nombre de trous T est 

toujours pair, afin d’assurer la parité de l’onde. La modulation ELCPWM est caractérisée par son 

nombre de trous, et elle est notée T - ELCPWM.  

 

La Figure 58 propose deux modulations pour un MMC avec N = 8 : la 2 - ELCPWM et la 4 - 

ELCPWM. Les porteuses sont retirées autour de la zone dans laquelle la dérivée de la référence est la 

plus importante. Avec les porteuses statiques, les temps de conductions sont parfaitement définis par la 

référence. Lorsque la dérivée de la référence est maximale, les temps de conduction sont les plus faibles. 

Les raisonnements menés précédemment sont reconduits pour la T - ELCPWM. Le nombre de 

commutations par période engendrées par la modulation est donné dans (3.18). Il est réduit de 4 T par 

rapport à celui produit par la LCPWM. 

 

{
Nswitch = 8 p

max
− 5N− 8− 4T     si N est pair     

Nswitch = 8 p
max

− 5N− 2 − 4T     si N est impair 
 

     (3.18) 
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(a) 

 

 
(b) 

Figure 58. Différentes modulation ELCPWM avec N = 8 : 2 - ELCPWM (haut) et 4 - ELCPWM (bas) 

L’avantage de cette modulation réside notamment dans son paramètre T. Il permet en effet d’ajuster 

la forme d’onde de sortie afin de satisfaire les critères de l’application. La qualité de l’équilibrage des 

tensions, la fréquence de commutation et la durée minimale des temps de conductions peuvent être 

ajustés avec ce paramètre. Sa génération est aussi simple que la précédente, mais l’étape de sélection 

des porteuses est légèrement modifiée pour retirer les T porteuses secondaires proches de ‘0’. 

 

La suite de ce chapitre propose une simulation Matlab d’un convertisseur MMC afin de comparer 

l’efficacité des différentes modulations introduites dans ces travaux. 

 

3.IV. Simulation des modulations hybrides proposées 
 

Les paramètres du convertisseur simulé dans cette partie sont donnés dans le Tableau 10. La chaîne 

de gate-drivers n’est pas simulée. Elle est remplacée par un bloc correspondant à l’algorithme RSF afin 

d’accélérer les calculs. La simulation de la chaîne de gate-drivers nécessite en effet de diminuer le pas 

temporel à au moins la moitié de la période d’horloge Tclk afin de simuler la transmission de signaux 

inter-drivers à débit réelle. Cela correspond, dans ce cas de figure, à diminuer le pas temporel d’un 

facteur 100 (50 ns pour une horloge à 10 MHz contre 5 µs dans cette simulation). 

 

Le convertisseur est simulé avec 5 modulations différentes. Les résultats de simulation sont 

données Figure 59 et Figure 60. Les modulations comparées dans cette campagne de simulation sont, 

de haut en bas, la NLM, la 16 – ELCWPM, la 10 – ELCPWM, la LCPWM et la PDPWM classique à 

base de porteuses triangulaires. 
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Tableau 10. Paramètres du convertisseur MMC simulé pour la comparaison des méthodes de modulations 

Paramètre de l’étage de puissance 

Sous-modules par bras N 30 

Inductance de bras Lbras 0.5 mH 

Capacité des condensateurs de sous-module  C  4.1 mF 

Tension moyenne aux bornes des condensateurs VCref 1.6 kV 

Fréquence des porteuses PDPWM  fPDPWM 6 kHz 

Paramètres du réseau AC 

Fréquence du réseau fgrid 60 Hz 

Tension maximale du réseau Vgrid 17 kV 

Inductance de filtrage Lfiltre 19 mH 

Puissance apparente de référence  Sgrid 11.6 MVA 

Facteur de puissance de référence cos(φ) 0.65 

Paramètres du bus DC 

Tension pôle à pôle VDC 48 kV 

 

La Figure 59 présente les courants et tensions de sortie du convertisseur pour les différentes 

modulations comparées. La Figure 60 présente les tensions aux bornes des condensateurs de sous-

modules de la phase a.  

 

 
Figure 59. Tensions et courants de sorties du convertisseur MMC simulé avec 5 modulations différentes 
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Figure 60. Tensions aux bornes des condensateurs de sous-modules d’une phase du convertisseur MMC simulé avec 5 

modulations différentes 

Les caractéristiques des différentes modulations sont regroupées dans le Tableau 11. Comme 

attendu d’après l’analyse faite dans la section 2.III.b, la modulation NLM utilisée conjointement avec 

l’algorithme RSF produit des erreurs d’équilibrages importantes, entrainant des déviations en tensions 

inacceptables (Figure 60). Les tensions et courants de sortie produits par cette modulation (Figure 59) 

sont donc très déséquilibrés.  

 

Tableau 11. Caractéristiques des différentes modulations simulées 

Modulations fswitch (kHz) tcond (µs) ΔVC (V) 

NLM 1.5  210 1526 

16 - ELCPWM  2.6  100 519 

10 - ELCPWM 3.6  70 283 

LCPWM 4.7 60 225 

PDPWM 6 < 5 190 
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Les paramètres étudiés dans le Tableau 11 sont la fréquence de commutation équivalente fswitch, le 

temps de conduction minimal tcond entre deux commutations, et la plage totale de valeur prise par les 

tensions de bras ΔVC. Cette valeur est égale à la différence entre la valeur maximale et la valeur minimale 

atteinte par les tensions, et doit donc idéalement être inférieure à 20 % de la tension VCref, soit 320 V. 

 

La modulation PDPWM est très efficace pour équilibrer les tensions aux bornes des condensateurs 

de bras. En revanche, elle possède une fréquence de commutation élevée, et produit des impulsions 

courtes dont les durées sont inférieures ou égales au pas de calcul de la simulation. En pratique, cela 

engendre des distorsions de l’onde de sortie, en particulier lors de l’usage de la chaîne de gate-drivers. 

La LCPWM produit une onde dont le nombre de commutations par période est inférieur à celle de la 

PDPWM. L’équilibrage des tensions est assuré de manière très satisfaisante. De plus, les temps de 

conduction minimaux produits sont largement supérieurs par rapport aux MLI classiques. 

Enfin, les deux modulations ELCPWM permettent de réduire la fréquence de commutation 

équivalente ainsi qu’augmenter les temps de conduction minimaux. La 16 – ELCPWM ne parvient pas 

à maintenir les tensions VC dans la plage de tension limite. La 10 – ELCPWM possède des 

caractéristiques satisfaisant les critères étudiés, et semble donc être la plus appropriée pour le 

convertisseur simulé. 
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Conclusion 
 

Dans un premier temps, ce chapitre a permis de valider les lois de commande proposées dans le 

chapitre précédent. Un modèle de simulation robuste et modulaire est mis au point sur Matlab/Simulink 

à l’aide de la bibliothèque de composants d’électronique de puissance Simscape. Les simulations du 

convertisseur en statique et en dynamique ont pu mettre en lumière les performances de l’algorithme 

intégré à la chaîne de gate-drivers, en le comparant avec l’algorithme RSF dont il partage la structure. 

 

Par la suite, l’outil de simulation a permis de mettre en lumière les instabilités provoquées par les 

modulations en « escalier » avec l’algorithme RSF. L’origine de ces phénomènes a été discutée et 

démontrée, et elle a permis de poser des bases pour proposer des modulations plus adaptées. De tels 

modulations ont été introduites dans la dernière partie de ce chapitre. La LCPWM et la T-ELCPWM 

sont générées par comparaison de la référence avec des porteuses statiques 

 

Les modulations hybrides présentées dans ces travaux ont été pensées pour remplir les trois critères 

énumérés ci-après : 

 

 Compatibilité avec l’algorithme RSF, 

 Génération à base de porteuses statiques simples, 

 Temps de conductions maximums. 

 

Il a été montré par la simulation que ces critères ont effectivement été satisfaits par les modulations 

proposées. La T – ELCPWM possède un paramètre de réglage supplémentaire permettant à l’ingénieur 

d’ajuster la modulation aux besoins de l’application. Sa flexibilité d’utilisation, ses caractéristiques 

basses fréquences et sa simplicité de génération en font une modulation très prometteuse pour les 

applications avec la chaîne de gate-drivers introduite dans ces travaux. 

 

 Cependant, l’effet de ces modulations est négatif sur le THD du courant de sortie, comme constaté 

sur la Figure 59. Il semble que la répartition des porteuses statiques modifiées dans l’espace entraine 

une dégradation de la qualité de l’onde de sortie du point de vu des harmoniques. Le THD ne fait en 

effet pas parti des critères énumérés plus haut. L’état actuel des travaux n’a pas encore permis de se 

pencher sur ce sujet. Les futures recherches concerneront l’optimisation multicritère de la répartition 

spatiale des porteuses statiques afin d’obtenir le meilleur compromis entre la durée minimale des 

impulsions et le THD de l’onde de sortie.  
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Chapitre 4 : Mise en œuvre d’une chaîne de 
Smart Gate-Drivers et validation des lois de 
commandes 

 

1. Présentation du Smart Gate-Driver  
1.I. Présentation générale 

 

Ce dernier chapitre a pour objectif de mettre en œuvre une chaîne de gate-drivers afin 

d’implémenter l’algorithme d’équilibrage distribué, intégrant la procédure de sélection proposée dans 

ces travaux. Cela permettra de valider les résultats obtenus en simulation. Le gate-driver proposé par 

Julien Weckbrodt durant ses travaux de thèse [1] est sélectionné comme maillon de la chaîne de gate-

drivers. Il possède en effet toutes les caractéristiques nécessaires au chaînage d’informations. Cette 

première partie a pour objectif d’en présenter succinctement les caractéristiques et fonctions. 

 

Le gate-driver est constitué d’une carte « mère » et de trois cartes « filles ». Une carte fille est 

présente à chaque zone importante du gate-driver, soit une au primaire, et une à chaque secondaire. La 

carte fille sera présentée dans la section suivante. La Figure 61 présente la carte mère seule vue du 

dessus, et la Figure 62 présente l’ensemble du gate-driver avec les cartes filles vu du dessous. 

 

 
(a) 

Figure 61. Carte mère du gate-driver présenté dans [1] vue du dessus 

La carte mère est équipée de toutes les fonctions analogiques nécessaires à la gestion d’une cellule 

de commutation. Les isolations galvaniques sont réalisées par des transformateurs d’impulsions intégrés 

au PCB. Il y a deux transformateurs par secondaire. L’un est en charge de la transmission du primaire 

vers le secondaire des données et des ordres de commutation. Le second est en charge de l’alimentation 

du secondaire, ainsi que de l’envoi de données du secondaire vers le primaire.  
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Le primaire est constitué d’une interface de communication avec l’extérieur qui sera détaillée dans 

la suite, d’une électronique capable d’envoyer des signaux de commande et/ou des données aux travers 

des transformateurs d’impulsions, ainsi que de la gestion de l’alimentation communicante des deux 

secondaires. Les fonctions de communication embarquées sur la carte seront détaillées dans la suite. Il 

est alimenté sous une tension de 15 V externe. 

 

 
Figure 62. Vue du smart gate-driver de la carte mère et ses trois cartes filles. 

Les secondaires sont symétriques. Ils sont équipés de fonctions de régulation et post-régulation 

d’alimentation classiques afin de générer les niveaux de tensions nécessaires à la commande du 

transistor de puissance. La Figure 63 présente les différents niveaux de tensions présents aux secondaires 

du gate-driver, conçu pour la commande de composants SiC. La tension d’alimentation totale est de 25 

V.  

 

 
Figure 63. Tensions d’alimentations présentes aux secondaires du gate-driver  



128 

 

La référence de tension des secondaires est fixée à 5 V par rapport au 0 V de l’alimentation. Ainsi, 

si la source du composant est au même potentiel que la référence du secondaire, la tension de grille du 

composant VGS peut être pilotée entre +20 V (amorçage) et -5 V (blocage), comme escompté pour les 

technologies au Carbure de Silicium. La carte fille est alimentée sous une tension de 5 V.  

 

En plus de son alimentation et de son buffer de sortie, le gate-driver est capable de gérer les 

différentes erreurs et les fonctions de sécurité du secondaire. Elles comprennent notamment la fonction 

« Under-Voltage Lock Out » (UVLO), chargée de la supervision de l’alimentation, en particulier de la 

détection des sous-alimentations, ou la fonction de « désaturation », qui permet de détecter l’apparition 

de court-circuits et de bloquer les composants de puissance.  

La fonction Soft Shut Down (SSD) assure une fermeture en douceur des composants en court-

circuit, afin de les protéger des surtensions qui apparaissent en raison des fortes variations de courants 

(forts di/dt aux bornes des inductances parasites du module de puissance). Toutes ces fonctions de 

sécurité usuelles des gate-drivers, ainsi que leur mise en œuvre, sont détaillées dans [2]. 

 

Enfin, différents circuits de mesures innovants ont été implémentés au secondaire de ce gate-driver. 

Le gate-driver embarque des fonctions de monitoring du composant de puissance. Notamment, un circuit 

de mesure a été proposé pour la mesure « online » de la tension aux bornes du composant VDS_ON. Cette 

tension est mesurée entre le drain et la source du composant lorsqu’il est passant. Ce type de mesure 

permet notamment d’obtenir la valeur de RDS_ON, la résistance équivalente du composant à l’état passant. 

Il faut pour cela mesurer la valeur du courant de manière synchrone avec la mesure de VDS_ON. La valeur 

de RDS_ON est en effet un indicateur de vieillissement des composants de puissance. Pour compléter les 

mesures aux secondaires, le courant de fuite de grille ILeakage est estimé via un circuit de mesure présenté 

dans [3], dont il a déjà été question dans le chapitre 2. Les cartes filles et leurs composants 

programmables embarqués sont présentés dans la suite.  

 

1.II. Cartes filles 
 

Les cartes filles ont été conçues pour accueillir des composants programmables en charge de la 

gestion des différents organes du gate-driver. Avec ce design, le gate-driver est plus compact et plus 

versatile. Les avantages offerts par l’ajout de composants programmables ont déjà été largement discutés 

dans les chapitres précédents. Le choix du composant FPGA par rapport à d’autres composants 

programmables est principalement basé sur les capacités de calcul parallèle des FPGA, ce qui leur assure 

des temps d’exécution et de propagation faibles. Les cartes filles sont présentées sur la Figure 64. Le 

composant FPGA sélectionné est un SPARTAN-7 XC7S25 du fabricant Xilinx. Il est équipé d’un ADC 

permettant des mesures analogiques. 
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(a) (b) 

Figure 64. Carte fille embarquée sur le smart gate-driver vu du dessus (a) et vue du dessous (b) 

La carte possède un circuit de gestion d’alimentation. En effet, certains circuits internes du 

composant nécessitent des niveaux logiques de 1V. Ces niveaux de tension faibles permettent d’obtenir 

des temps de propagation très réduits. Les fonctions auxiliaires du composant opèrent avec une logique 

1.8 V. Enfin, les d’entrées/sorties ont des niveaux hauts à 3.3 V, fournis par la carte mère. Le FPGA est 

cadencé à une fréquence d’horloge de 100 MHz. Enfin, une mémoire flash est utilisée pour stocker le 

programme du FPGA. À chaque démarrage du gate-driver, le FPGA récupère le code contenu dans cette 

mémoire non volatile. 

 

La carte fille est en charge de la gestion des signaux et des erreurs du gate-driver. La carte mère ne 

prend pas de décisions. Tous les signaux entrant et sortant traversent le FPGA, y compris les signaux 

provenant du contrôle/commande. Le composant joue le rôle de superviseur local. Diverses alarmes 

peuvent apparaitre. Elles peuvent être liées par exemples à des tensions d’alimentation trop faibles (sous-

alimentation), ou encore à des régimes de conduction dangereux du composant de puissance. Les FPGA 

secondaires sont capables d’inhiber les commandes de grille et de bloquer les composants de puissance, 

quel que soit l’état du signal de commande. Le FPGA primaire peut également bloquer les envois de 

commandes aux secondaires en cas de détection d’une erreur. Les fonctions de communication entre les 

différentes parties du gate-driver sont détaillées dans la partie suivante. 

 

1.III. Fonctions de communications intégrées au gate-driver 
1.III.a. Canaux inter-drivers 

 

Les canaux de communications natifs au gate-driver sont au nombre de 4. Ils sont présentés sur la 

Figure 65. Deux liaisons filaires servent à communiquer avec l’extérieur du gate-driver depuis le 

primaire (liaisons inter-drivers). La liaison principale utilise un connecteur 14 pins. Elle est utilisée afin 

d’alimenter le primaire du gate-driver ainsi que pour envoyer les divers signaux de commandes. Un des 

pins sert à recevoir le signal « FAULT » en provenance du gate-driver, qui indique une erreur. Il y a 6 

entrées de commandes différentes initialement prévues pour cette liaison. 
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Figure 65. Canaux de communications implémentés sur la carte mère du gate-driver 

Un second canal est utilisé pour envoyer/recevoir des informations différentes des signaux de 

commandes au primaire. Le canal est basé sur une liaison filaire de type RS-485 utilisant des connecteurs 

D-Sub 9 (9 pins). Elle est gérée par un driver de ligne MAX3491 permettant la réception (RxD) et 

l’envoi (TxD) simultané d’informations. Les câbles blindés et la transmission par paires différentielles 

rendent les communications immunisées à la majorité des perturbations, assurant l’intégrité des signaux 

transmis ainsi que des débits importants (supérieurs à 20 Mbits/secondes). C’est une liaison 

bidirectionnelle, et le driver de ligne est capable de gérer des communications en full-duplex.  

 

Les deux autres canaux permettent de communiquer avec les secondaires (liaisons intra-drivers) et 

son décrit dans la suite. Les canaux TOP et BOT sont symétriques. Le premier est appelé « canal 

synchrone ». Il permet d’envoyer des informations du primaire vers le secondaire à haut débit. Le second 

est appelé « canal asynchrone ». Il est bidirectionnel et utilise le transformateur d’alimentation des 

secondaires. 

 

1.III.b. Canaux intra-driver : Canal synchrone 
 

Le premier canal intra-driver est appelé canal « synchrone » puisqu’il est utilisé pour envoyer des 

informations consécutivement aux ordres de commutation. Un ordre de commande est suivi par un train 

d’impulsions contenant des informations. Le schéma du circuit d’envoi et de réception des informations 

sur le canal synchrone est donné sur la Figure 66.  

Le signal Vin est produit par le FPGA primaire et le signal Vout est réceptionné par le FPGA 

secondaire. Pour assurer un transfert d’informations robuste et immunisé aux dv/dt, les bits sont codés 

sous la forme d’impulsions positives (‘1’ logique) ou négatives (‘0’ logique) d’une durée de 25 ns et 

d’amplitude ±15 V [4]. Ces impulsions sont ensuite décodées via une bascule RS au secondaire. Les 

impulsions positives permettent le « SET » de la bascule, et les impulsions négatives le « RESET » de 

la bascule. 

 



131 

 

 
Figure 66. Circuit du canal « synchrone » pour l’envoi d’information primaire-secondaire [1][4] 

Chaque bit est donc codé par 2 impulsions consécutives, ce qui porte la durée de transmission d’un 

bit à travers le transformateur à 50 ns. Le débit théorique de ce canal est alors de 20 Mbits par secondes. 

C’est ce même canal qui sert à transmettre les erreurs du secondaire vers le primaire. Une impulsion 

longue générée au secondaire est transmise au primaire, qui déclenche un signal d’erreur. 

 

1.III.c. Canaux intra-driver : Canal asynchrone 
 

Le canal « asynchrone » est basé sur le circuit d’alimentation communicante proposé dans [5] et 

présenté sur la Figure 67. Le transformateur d’alimentation est utilisé pour envoyer de l’énergie du 

primaire vers le secondaire durant la majeure partie du temps. Il utilise un circuit de type push-pull (Q1 

et Q3) alimentant un transformateur à deux enroulements, et la tension produite au secondaire est 

redressée via un pont à diodes (D1 à D4).  

 

 
Figure 67. Circuit du canal « asynchrone » pour l’envoi d’information secondaire- primaire [1][5]  

L’alimentation communicante est, en pratique, un canal de communication bidirectionnel. Elle 

possède deux phases de fonctionnement distinctes. Durant la phase d’alimentation, les transistors Q1 et 

Q3 appliquent la tension ±VIN aux bornes du transformateur de puissance. La forme de la tension vue au 

secondaire Vsec est donnée en haut de la Figure 68 dans les cas usuels. Elle possède une forme carrée, à 

valeur moyenne nulle, de fréquence constante et de rapport cyclique constant égal à 0.5.  
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Figure 68. Tension vue au secondaire de l’alimentation communicante : Rapport cyclique constant (haut) et codage 

Manchester (bas) [1][5] 

L’idée proposée dans [5] consiste à moduler la forme des impulsions afin d’y encoder des 

informations. Le codage Manchester est sélectionné, puisqu’il possède une valeur moyenne nulle, 

comme présenté en bas de la Figure 68. Ce codage est utilisé pour dialoguer du primaire vers le 

secondaire, mais ne sera pas plus détaillé car inutilisé dans ces travaux. En effet, le canal asynchrone 

possède un débit plus faible que le canal synchrone. Ce dernier sera donc privilégié pour l’envoi 

d’informations du primaire vers le secondaire. De plus, ce canal est bidirectionnel, mais « half-duplex », 

c’est-à-dire qu’il ne peut transmettre des informations dans les deux sens simultanément. En effet, 

l’envoi de données du secondaire vers le primaire nécessite l’arrêt de l’alimentation.  

 

Le FPGA primaire peut suspendre le transfert d’énergie en bloquant les transistors Q1 et Q3. Il est 

nécessaire de démagnétiser le transformateur d’alimentation avant de commencer la phase de réception. 

Pour cela, des charges résistives sont connectées au transformateur afin qu’il puisse y décharger son 

énergie. Les charges résistives ont été dimensionnées afin que cette phase de démagnétisation dure 2µs. 

Le transformateur peut ensuite être utilisé pour recevoir des informations. Un chronogramme proposé 

Figure 69 permet de visualiser différents signaux.  

 

 
Figure 69. Chronogrammes des différents signaux de l’alimentation communicante [1][5] 
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Le signal Vsec est la tension de sortie du transformateur d’impulsions vu au secondaire. TxD est le 

signal au secondaire obtenu après décodage du code Manchester, et RxD est le signal au primaire après 

décodage des impulsions envoyées sur le transformateur d’alimentation par le secondaire. Les signaux 

reçus sur RxD et TxD lors de la démagnétisation ne sont pas pris en compte car leurs valeurs peuvent 

être aléatoires. 

 

Le principe de renvoi d’informations est basé sur la génération d’impulsions courtes, comme pour 

le canal synchrone. Le pont complet formé au secondaire par les transistors Q5 à Q8 est commandé de 

façon à appliquer ces impulsions. En pratique, la commande de la cellule (Q5 Q7) est déphasée de 200 

ns par rapport à celle de (Q6 Q8). La réception d’informations au primaire se fait, comme pour le canal 

synchrone, au travers d’une bascule RS. Les impulsions de 200 ns permettent de « SET » ou de 

« RESET » la bascule, dont la sortie est RxD. La durée de transmission d’un bit est de 500 ns (la valeur 

de RxD est lue au primaire toutes les 500 ns). Le canal asynchrone possède donc un débit 10 fois 

inférieur au canal synchrone.  

Les informations reçues au primaire via le signal RxD peuvent provenir des deux secondaires de 

manière indistinguable. Il est nécessaire de s’assurer que les deux secondaires ne puissent accéder au 

canal asynchrone simultanément. 

 

Cette première partie a permis de présenter la carte qui servira de maillon à la chaîne de gate-

drivers. Le gate-driver a été développé durant des travaux de recherches antérieurs, il n’est donc pas 

initialement conçu pour l’application qui en est faite dans ce chapitre. L’implémentation de la procédure 

de sélection décentralisée sur cette carte est une contrainte matérielle.  

Les différents signaux intra-drivers et inter-drivers seront présentés dans la suite. Ils ont été définies 

en fonction des différents canaux de communication disponibles. Il est clair qu’il pourra être intéressant 

de proposer des variantes de cette architecture, en vue d’une implémentation plus simple et efficace du 

protocole de communication chainé au sein d’un smart-gate driver. Ces potentielles évolutions seront 

présentées en termes de perspectives de ce travail. La suite de ce chapitre présente les éléments 

additionnels nécessaires à la mise en cascade des gate-drivers.  

 

2. Chainage des gate-drivers flottants 
2.I. Carte de communication auxiliaire 

 

Les canaux inter-drivers existent uniquement au primaire. L’ajout d’un canal de communication 

au secondaire compatible avec les canaux primaires est indispensable pour la mise en œuvre de la chaîne 

de gate-drivers. Ce canal doit donc être compatible avec la norme RS-485, et être accessible par la carte 

fille du secondaire TOP. Une carte électronique de communication additionnelle a été dimensionnée 

pour répondre à ce besoin.  

Elle ne comporte qu’un seul composant notable, qui est le driver bidirectionnel de ligne MAX3491 

pour la communication RS-485. Il s’agit du driver de ligne présent sur la carte mère du gate-driver. Sa 

vitesse de transmission atteint les 10 Mbits par seconde. La carte de communication est placée au-dessus 

de la carte gate-driver, et fixée à l’aide d’entretoises. L’ensemble gate-driver et carte de communication 

additionnelle est présenté sur la Figure 70. 
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Figure 70. Ensemble gate-driver et carte de communication 

Un connecteur 4 pins est utilisé pour relier cette carte avec le FPGA du secondaire TOP. La carte 

fille n’a pas été conçue pour être connectée vers l’extérieur, il n’y a donc aucun connecteur natif 

disponible. Un banc de LED réservé aux phases de tests a donc été dérouté afin de profiter des pins de 

sorties FPGA disponibles. Il y a deux pins de données (TxD : Envoi, et RxD : Reception), et deux pins 

permettant d’inhiber les voix de communications (De : DataEnable et Re : ReadEnable).  

 

L’alimentation de la carte est assurée par la tension 3.3 V disponible sur la carte fille. La masse de 

la carte fille et la tension 3.3 V sont envoyés à la carte de communication via un ensemble de connecteurs 

SMA. La prise de masse doit en effet être de bonne qualité afin de maintenir un équipotentiel, notamment 

lors des commutations des transistors de puissance. La référence de tension du secondaire TOP doit 

également être la même que celle du primaire avec lequel il communique. Cette référence est mise en 

commun via la liaison 9 fils, particulièrement via le blindage du câble.  

 

2.II. Carte d’alimentation isolée  
 

La problématique liée à l’alimentation des primaires des gate-drivers n’a que brièvement été 

abordée dans ces travaux, car elle n’en fait pas l’objet. De plus, cette question a déjà été adressée dans 

la littérature. Les différents primaires des gate-drivers de la chaîne n’ont pas de potentiels communs. 

Cela impose une contrainte sur les alimentations des gate-drivers, qui doivent être isolées les unes des 

autres. La solution sélectionnée pour ce démonstrateur consiste à utiliser des cartes d’alimentation 

alimentées par des batteries. Les potentiels des alimentations de chaque primaire sont flottants les uns 

par rapport aux autres. Chaque gate-driver est lié à sa propre carte d’alimentation isolée via le connecteur 

principal 14 pins du primaire. 
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La carte d’alimentation isolée est présentée sur la Figure 71 avec sa batterie. Elle assure la 

génération d’une tension d’alimentation de 15 V à partir d’une batterie NiMh 7.2 V. Cette tâche est 

réalisée par un convertisseur boost intégré du commerce. Un régulateur linéaire génère une tension de 

5V qui est utilisée pour les signaux de commande de grille. Le choix de n’utiliser qu’une seule voix de 

communication est fait pour l’application ciblée. Les informations nécessaires à l’exécution de 

l’algorithme seront codées sur une seule ligne. En pratique, le contrôle commande envoie des requêtes 

d’insertion ou de retrait de sous-module. Cette information sera simplement contenue dans la durée de 

l’impulsion envoyée par le contrôle commande, comme détaillé dans la suite. 

 

 
Figure 71. Carte d’alimentation isolée et sa batterie 

Ce choix a été fait afin de limiter le nombre d’entrée/sortie nécessaires au contrôle du convertisseur. 

Des boutons poussoirs permettent d’envoyer divers signaux de commande manuellement, ce qui facilite 

la phase de debug. Une entrée numérique bufferisée est présente sur la carte d’alimentation afin de 

pouvoir recevoir des ordres depuis le contrôle/commande. Un connecteur classique BNC est utilisé pour 

ce signal, qui n’est pas présent sur la Figure 71. Ce type d’entrée est parfaitement adapté aux cartes 

d’acquisition simulation/expérimentation temps-réel comme Opal-RT ou DSpace (Hardware In the 

Loop). Une électronique simple permet d’adapter les niveaux logiques si nécessaire. 

 

Le schéma de principe complet d’un gate-driver avec ses deux cartes additionnelles au sein de la 

chaîne est proposé sur la Figure 72.  
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Figure 72. Schéma complet d’un gate-driver et ses cartes additionnelles dans la chaîne de gate-drivers 

L’entrée de commande via le connecteur BNC de la carte d’alimentation n’est utilisée que pour 

communiquer avec le premier gate-driver de la chaîne D1. Les autres gate-drivers ne peuvent 

communiquer qu’avec le gate-driver précédent (message descendant) ou suivant (message montant) 

dans la chaîne, via les liaisons RS-485. 

 

3. Présentation de la procédure de sélection 
3.I. Signaux intra-drivers 
3.I.a. Description générale et conditions de mesure 

 

Cette section détaille les différents éléments du gate-driver liés à la procédure de sélection, ainsi 

que les échanges de trames entre le primaire et les secondaires. Un schéma illustrant les différents 

signaux échangés au sein du gate-driver p, ainsi que le rôle des différents composants programmables 

est présenté sur la Figure 73.  

 

Les signaux propagés vers le gate-driver suivant p + 1 (signaux montants) sont notées VUP et sont 

représentés en orange. Les signaux propagés vers le gate-driver précédent p − 1 (signaux descendants) 

sont notées VDN et sont représentés en bordeaux. Des indices sont utilisés pour différencier les 

différentes trames inter-drivers sur la Figure 73. 

Les signaux intra-drivers montants sont transmis du primaire vers les secondaires TOP et BOT via 

les canaux synchrones, et sont notés VoutTOP et VoutBOT respectivement. Les signaux intra-drivers 

descendants sont transmis des secondaires vers le primaire via le canal asynchrone (alimentation 

communicante après démagnétisation) et sont notés VinSEC puisqu’ils ne peuvent être différenciés.  
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Figure 73. Signaux intra-drivers et inter-drivers, et localisation des taches liées à l’exécution de la procédure de sélection 

 

Différents signaux sont relevés et présentés dans ce chapitre. Les conditions de mesures des 

signaux intra-drivers sont présentées sur la Figure 74. Les relevés seront réalisés à l’oscilloscope. Les 

ordres de commande traversent la carte d’alimentation isolée du gate-driver. Ils sont générés par une 

carte de développement Nexys4 DDR [6] de Diligent. Elle embarque un FPGA Artix-7 (Xilinx), et peut 

être programmée pour envoyer différents ordres de commande. Elle fera office de centre de 

contrôle/commande tout au long de ce chapitre. Elle émet des requêtes d’insertion ou de retrait de sous-

module. 

 

 
Figure 74. Conditions de mesures des signaux intra-drivers 
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3.I.b. Séquence d’initialisation 
 

Le FPGA au secondaire TOP a pour unique tâche de propager les trames montantes et 

descendantes. Il fait l’interface entre les canaux de transmission isolés internes aux gate-drivers et la 

liaison RS-485. Le FGPA au BOT ne participe pas aux communications inter-drivers. En revanche, il 

est responsable de la mesure de la tension aux bornes du condensateur de sous-module VC, ainsi que du 

signe de courant de bras Ibras, comme décrit plus loin dans ce chapitre. Il n’est interrogé qu’une fois au 

début de la procédure. 

La majorité des taches nécessaires à l’algorithme est assurée par le FPGA primaire. Il est le centre 

de calcul, et l’unique décideur local. Il est en charge de l’initialisation de la procédure dans un premier 

temps, c’est-à-dire de la réception de la trame envoyée par le gate-driver précédent et de la lecture de la 

valeur du signe de ΔNON contenue dans celle-ci. Simultanément, la trame d’initialisation est propagée 

au gate-driver suivant par la voie TOP, et une requête de mesure est envoyée au FPGA BOT.  

 

Les signaux intra-drivers mesurés sur le gate-driver p lors de l’initialisation sont présentés sur la 

Figure 75. Le cas d’une requête d’insertion de sous-module est présenté sur la Figure 75 (a), et le cas 

d’une requête de retrait de sous-module est présenté sur la Figure 75 (b). La voie 1 présente la trame 

d’initialisation reçue par le FPGA au primaire VUP(p−1,p) (Figure 73). Il s’agit d’un message montant 

envoyé par le gate-driver p − 1 précédent (ou le contrôle/commande dans le cas de D1). La voie 2 

présente le signal VoutTOP envoyé par le FPGA primaire vers le secondaire TOP via le canal synchrone 

(Figure 73). La voie 3 présente le signal VoutBOT envoyé par le FPGA primaire vers le secondaire BOT 

via le canal synchrone (Figure 73). 

 

  
(a) (b) 

Figure 75. Signaux mesurés lors de l’initialisation dans le cas d’une requête d’insertion (a) et de retrait (b) 

La trame d’initialisation est constituée de deux bits. Le premier est un « 1 » logique, suivit par 

l’information codant le signe ΔNON. Ce bit vaut « 1 » dans le cas d’une requête d’insertion de sous-

module (ΔNON > 0), et vaut « 0 » dans le cas d’une requête de retrait de sous-module (ΔNON < 0). A la 

réception de la trame d’initialisation, le FPGA primaire envoie des trames aux deux secondaires.  

Le secondaire TOP reçoit l’intégralité de la trame d’initialisation afin de la propager au gate-driver 

suivant. Le secondaire BOT reçoit une trame de requête de mesure. Elle est toujours constituée d’un 
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« 1 » logique suivi d’un « 0 » logique. Pour ce démonstrateur, la durée d’un bit est fixée à 150 ns. Celle-

ci peut être grandement réduite en pratique, en tirant parti des canaux de communication rapides du gate-

driver, ainsi que des fréquences d’horloges des FPGA atteignant 100 MHz. 

 

En fonctionnement normal, le niveau logique appliqué sur VoutTOP et VoutBOT impose l’état du 

composant de puissance correspondant. Le composant est passant si son état logique est « 1 », et 

bloqué sinon. Ces deux voies sont complémentaires. Ainsi, lors de la procédure, les bits sont transmis 

du primaire vers les secondaires en inversant la valeur de VoutTOP ou VoutBOT. Cela est illustré sur la Figure 

75 (a), qui montre le cas dans lequel le transistor BOT est passant (sous-module retiré, VoutBOT = « 1 » 

au repos), ainsi que sur la Figure 75 (b), qui montre le cas dans lequel le transistor TOP est passant 

(sous-module inséré, VoutTOP = « 1 » au repos). 

 

3.I.c. Déroulement global de la procédure 
 

Une chaîne de deux gate-drivers (D1 et D2) est étudiée. Les signaux de commande envoyés aux 

secondaires de D1 ainsi que les signaux de grille associés sont présentés sur la Figure 76. La voie de 

l’oscilloscope R1 présente VoutTOP, le signal au primaire envoyé vers le secondaire TOP, et la voie 1 

présente VoutBOT, le signal au primaire envoyé vers le secondaire BOT. La tension de grille du transistor 

de puissance au TOP VGSTOP est présentée sur la voie R2 (Figure 63), et la tension de grille du transistor 

de puissance au BOT VGSBOT est présentée sur la voie « Math » (M) (Figure 63). Comme attendu, les 

tensions de grilles prennent les valeurs +20V et -5V, qui sont les niveaux de tensions nécessaires à la 

commande de la majorité des composants SiC du commerce. 

 

  
(a) (b) 

Figure 76. Signaux de commande mesurés lors de la fin de la procédure dans le cas d’un changement d’état (a) et d’un 

maintien de l’état précédent (b) 

Suite à l’initialisation, le FPGA au primaire libère le canal asynchrone en démagnétisant les 

transformateurs d’alimentation des secondaires. Des messages descendants peuvent être reçus. Les 

informations nécessaires à la détermination des paramètres du compteur de priorité sont la tension VC et 

le signe du courant de bras Ibras. Le processus de mesure effectué au secondaire BOT ainsi que le renvoi 

des informations via l’alimentation communicante seront détaillés dans la section suivante.  
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Après la réception des mesures, le compteur de priorité est initialisé si le gate-driver n’entre pas en 

sommeil suite au test booléen Crit.1. Le compteur de synchronisation est également initié. Les calculs 

associés aux valeurs des différents compteurs seront détaillés dans une autre section. Le FPGA primaire 

prend en charge la gestion du jeton et de l’état de sommeil.  

Le jeton est attribué par défaut au gate-driver D1 étudié puisqu’il est le premier membre dans la 

chaîne. Lorsque le compteur de priorité de D1 atteint sa valeur maximale, un bit de FIN est émis vers le 

secondaire TOP (VoutTOP sur la Figure 76) afin d’être propagé le long de la chaîne. Si D1 reçoit une 

réponse de D2 (TKN bit), il perd sont jeton. Sinon, D1 conserve son jeton jusqu’à la fin de la procédure. 

 

Si D1 détient le jeton lorsque la procédure se termine, ses secondaires commutent. La Figure 76 

(a) présente un cas dans lequel une requête d’insertion est émise. Le composant de puissance au BOT 

est initialement passant (sous-module non inséré). Les signaux de commande des deux voies changent 

d’état avec un temps-mort de 1 µs. Les signaux de grilles des composants de puissance suivent ces 

commandes. Si D1 ne possède pas le jeton à la fin de la procédure, les sorties ne changent pas d’état, 

comme le montre la Figure 76 (b). Une trame constituée de deux bits à « 1 » est envoyée sur les canaux 

synchrones. Ce code est interprété par les secondaires qui maintiennent leur état. 

Au terme de la procédure, le primaire reprend l’alimentation des deux secondaires et attend une 

nouvelle requête du maillon précédent de la chaîne (contrôle/commande dans l’exemple). La section 

suivante présente les échanges de données intra-drivers en lien avec la requête de mesure effectuée au 

secondaire BOT. 

 

3.II. Mesure au secondaire BOT 
 

Les mesures de la tension VC et du signe du courant de bras Ibras sont impératives pour le 

déroulement de la procédure. Ces travaux font donc l’hypothèse qu’un dispositif de mesure lié à chaque 

sous-module est capable d’obtenir les valeurs de VC et du signe du courant de bras Ibras. Le dispositif de 

mesure doit communiquer ces valeurs au FPGA BOT (Figure 73). Ces circuits de mesure locaux ne 

nécessitent pas de capteurs isolés si les mesures sont référencées à la source de T2, le composant de 

puissance commandé par le secondaire BOT. C’est naturellement le cas de la mesure de VC. 

En pratique, la référence de tension du FPGA secondaire n’est pas exactement au même potentiel 

que la source de T2, comme décrit sur la Figure 63. Ce décalage de tension de 5 V, faible et constant, 

peut être compensé via l’usage de simples « level-shifters » (décalages de niveau). Cette électronique 

de mesure simple peut être alimentée par la carte gate-driver, ou en ponctionnant de l’énergie au 

condensateur de sous-module (auto-alimentation). Pour ce démonstrateur, les valeurs du signe du 

courant et de la tension aux bornes du condensateur sont pré-chargées dans la mémoire des FPGA BOT.  

 

Différents signaux sont présentés sur la Figure 77. La voie « Math » (M) présente la tension aux 

bornes du transformateur d’alimentation au primaire. Il s’agit de la tension Vsec (Figure 68 et Figure 69).  

Cette mesure permet de visualiser les impulsions envoyées du secondaire BOT vers le primaire au 

travers du canal asynchrone (Figure 69). La voie 1 présente le signal de commande VoutBOT envoyé par 

le primaire vers le secondaire BOT. La voie 2 présente le signal VinSEC au primaire, après décodage des 

impulsions envoyées par les secondaires sur le canal asynchrone (signal RxD sur la Figure 67).  
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Figure 77. Requête de mesure au secondaire BOT 

A la réception de la requête de mesure, le FPGA BOT attend 2 µs (temps de démagnétisation de 

l’alimentation) avant d’envoyer ses informations. La trame de mesure envoyée par le secondaire TOP 

contient plusieurs informations, résumées dans le Tableau 12.  

 

Tableau 12. Informations contenues dans la trame de mesure du secondaire BOT 

Num. bit 1 2 3 4 5 6 7 8 

Informations 
Signe 

courant 

Tension : 

LSB 

Tension : 

2nd bit 

Tension : 

3ème bit 

Tension : 

4ème bit 

Tension : 

5ème bit 

Tension : 

MSB 

Reset 

RxD 

Exemple 1 1 1 1 1 0 1 0 

 

La longueur de la trame de mesure est de 8 bits, pour une durée totale de transmission de 4 µs. Le 

signe du courant est transmis sous la forme d’un seul bit, et la tension VC est codée sur 6 bits. Le dernier 

bit envoyé par le secondaire BOT est toujours un ‘0’ logique. Cela permet de remettre à zéro la bascule 

RS dont la sortie est RxD (VinSEC). De cette façon, le canal asynchrone est disponible pour la réception 

d’informations provenant du secondaire TOP, l’état de RxD étant toujours ‘0’ à la fin de la transmission. 

Le FPGA secondaire BOT attend la fin de la procédure et n’émet plus sur le canal asynchrone après la 

transmission de la trame de mesure.  

 

Dans l’exemple, le signe du courant est défini positif, et la tension aux bornes du condensateur de 

sous-module à pour valeur VC = 217 V. La tension moyenne VCref = 200 V aux bornes d’un condensateur 

est choisie pour ce démonstrateur. Les valeurs extrêmes acceptables que prend VC sont donc comprises 

entre 220 V et 180 V, si la limite de déviation acceptable est de 10% par rapport à la valeur de référence. 

La génération du codage 6 bits de VC dépend des valeurs maximales acceptables dans l’application. Pour 

prendre en compte certains cas extrêmes, ces tensions VCMin et VCMax sont choisies comme dans (4.1), à 

±15% de la valeur de référence. 
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VCMin = 170 V

VCMax = 230 V
 

             (4.1) 

 

Le calcul du mot binaire Voltage associé à la valeur mesurée de VC est donc borné. Il est donné 

dans (4.2). Les valeurs des tensions sont considérées entières, ou arrondies à l’entier le plus proche. Une 

précision de mesure supérieure n’est pas nécessaire puisque le paramètre de résolution de tension q de 

l’algorithme limite intrinsèquement la précision de l’équilibrage des tensions. 

 

                                                              Voltage = 0                    

                                                  Voltage = VCMax − VCMin   

                                                  Voltage = VC − VCMin                                 

Si VC < VCMin  

Si VC > VCMax  

Sinon          (4.2) 

 

De cette façon, Voltage est toujours compris entre 0 et 60, ce qui ne nécessite pas plus de 6 bits 

pour un codage binaire. Dans l’exemple proposé, VC = 217 V et Voltage = 47 = 32 + 8 + 4 + 2 +1. Le 

code correspondant à la tension VC est alors « 1 1 1 1 0 1 », avec le bit de poids faible (LSB) à gauche, 

et le bit de poids fort (MSB) à droite, comme dans le Tableau 12.  

 

3.III. Gestion du compteur de priorité et échange de jeton 
 

Une fois la trame de mesure réceptionnée, le FPGA primaire peut initier son compteur de priorité. 

Le calcul proposé dans le chapitre 2 (équation (2.7)) est implémenté pour déterminer la valeur maximale 

du compteur Mprio. En pratique, une valeur minimale MprioMin est choisie afin de sécuriser les 

communications. La valeur de Mprio est déterminée comme dans (4.3). 

 

Mprio=
VCMax − VC

q
 + MprioMin 

Mprio=
VC − VCMin

q
 + MprioMin 

Si Crit.2 est vrai 

 

Si Crit.2 est faux 
                            (4.3) 

 

La plage de valeurs prises par les tensions VC du démonstrateur étant relativement restreinte, la 

valeur de q est choisie égale à 1. La valeur de MprioMin est fixée à 10. La valeur de Mprio est donc comprise 

entre MprioMin et une MprioMax tels que définis dans (4.4) : 

 

Mprio Є [MprioMin ; MprioMax] = [10 ;
VCMax − VCMin 

q
 + MprioMin]  = [10 ;70] 

             (4.4) 

 

Une fois la valeur de Mprio déterminée, le compteur de priorité est initialisé, et sa valeur est 

incrémentée tous les 3 coups d’horloges. Ainsi, la durée totale du compteur de priorité tprio ainsi que ses 

bornes supérieures tprioMax et inférieures tprioMin sont données dans (4.5). 

 

tprio = 
3 Mprio

fclk

 Є [tprioMin; tprioMax] = [0.3 ; 2.1] µs 
       (4.5) 
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Au terme du compteur de priorité, le gate-driver entre en sommeil s’il ne possède pas le jeton, ou 

envoie un bit de FIN montant dans le cas contraire. La réception ou non d’un bit TKN descendant 

déterminera s’il garde ou non le jeton.  

 

L’étape d’échange de jeton est illustrée à l’aide de relevés effectués dans la configuration présentée 

sur la Figure 78. Une chaîne de deux gate-drivers est étudiée. Les relevés sont effectués au primaire du 

premier gate-driver de la chaîne D1. La carte de développement Nexys est en charge de la génération 

des ordres de commande envoyés au primaire de D1. Le signe du courant est défini positif. La tension 

associée au gate-driver 1 vaut VC1 = 217 V, et la tension associée au gate-driver 2 vaut VC2 = 216 V. 

Une requête d’insertion est effectuée par le contrôle/commande. Dans ces conditions, le gate-driver dont 

la tension est la plus faible doit commuter, c’est-à-dire le gate-driver 2 dans cet exemple. 

 

 
Figure 78. Mesures sur une chaîne de 2 gate-drivers communicants 

Les différents signaux obtenus sont présentés sur la Figure 79. Le canal 1 présente le signal VoutTOP 

envoyé du primaire vers le secondaire TOP au travers du canal synchrone. La tension présente aux 

bornes des enroulements des transformateurs du canal asynchrone est affichée sur le canal « Math » 

(M), comme sur la Figure 77 (signal Vsec). Le canal 4 présente le signal de sortie du canal asynchrone 

après décodage des impulsions VinSEC comme sur la Figure 77. 
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Figure 79. Signaux mesurés lors de l’échange de jetons 

Après la propagation de la trame d’initialisation, le FPGA primaire reçoit la trame de mesure du 

secondaire BOT, comme détaillé dans la section précédente. Le compteur de priorité est alors initié, et 

un bit de FIN est émis lorsque sa valeur maximale est atteinte (VoutTOP). La réponse (TKN) du gate-

driver D2 est reçue par le FPGA du secondaire TOP via la liaison RS-485. Le bit TKN est transmis au 

primaire via le canal asynchrone. Lorsque le bit de TKN est lu sur l’entrée RxD, le jeton du gate-driver 

1 est perdu. A la fin de la procédure, il maintient l’état de ses sorties.  

 

Les valeurs associées aux compteurs de synchronisations sont calculées comme dans le chapitre 2. 

La durée de ce compteur dépend du temps de propagation d’un message au sein de la chaîne de gate-

drivers. Ce paramètre est étudié dans la section suivante. 

 

3.IV. Chaîne de gate-drivers et signaux inter-drivers   
 

Cette section présente la chaîne de 5 smart gate-drivers flottants mise en œuvre dans le but de 

valider l’algorithme décentralisé proposé dans ces travaux. Un schéma de la structure est proposé Figure 

80. Il présente la nomenclature utilisée pour désigner les signaux de tension inter-drivers montants et 

descendants. L’organe de commande principal responsable des requêtes d’insertion ou de retrait de sous-

module est la carte de développement Nexys. Elle envoie le signal CMD vers le primaire du Driver 1. 

 

 
Figure 80. Schéma de la chaîne de gate-driver présentée dans ces travaux 
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La chaîne de gate-drivers réelle est présentée sur la Figure 81. Les primaires des gate-drivers sont 

liés aux secondaires TOP des gate-drivers précédents via les cartes de communication additionnelles et 

les liaisons RS-485.  

 

 
Figure 81. Chaîne de cinq smart gate-drivers cascadés 

Une étude de la propagation des signaux inter-drivers est réalisée sur la Figure 82. Elle présente la 

propagation de la trame d’initialisation dans le cas d’une requête d’insertion (Figure 82 (a)) et de retrait 

(Figure 82 (b)). Les canaux 1, 2, 3 et 4 présentent respectivement VUP(1,2), VUP(2,3), VUP(3,4), et VUP(4,5) 

(Figure 80). Comme attendu, la trame d’initialisation et constituée de deux bits d’une durée de 150 ns, 

et elle est propagée d’un gate-driver à l’autre via les liaisons différentielles. 

 

  
(a) (b) 

Figure 82. Propagation de la trame d’initialisation au sein de la chaîne de gate-drivers : requête d’insertion (a) et requête 

de retrait (b) 
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Le temps de propagation tpropagUP d’un signal montant d’un gate-driver à l’autre est légèrement 

variable. En effet, les communications entre les différents membres de la chaîne sont de type asynchrone. 

Les horloges des différents FPGA ne sont pas synchronisées entre elles, et les durées des échanges de 

données peuvent donc varier de quelques périodes d’horloges (soit quelques dizaines de nanosecondes). 

De plus, de légères différences matérielles peuvent exister d’un gate-driver à l’autre, ce qui influence 

également les temps de propagation. La valeur moyenne de tpropagUP est proche de 400 ns. 

 

Pour étudier en détail la propagation des signaux au sein de la chaîne, les signaux mesurés lors 

d’un échange de jeton sont présentés sur la Figure 83. Les canaux 1, 2, 3 et 4 présentent respectivement 

VUP(2,3), VUP(3,4), VDN(4,3), et VUP(3,2) (Figure 80). Pour des raisons d’accessibilité de la mesure, les 

messages descendants sont visualisés à la sortie de la paire différentielle. Ces signaux démodulés sont 

donc générés par les drivers de ligne MAX3491 des cartes de communication additionnels au secondaire 

TOP D(p-1), et non par les FPGA au primaire Dp eux-mêmes.  

 

 
Figure 83. Echange de jeton entre deux maillons de la chaîne de gate-driver 

Le temps de propagation des messages descendants tpropagDN est réglé pour être égal au temps de 

propagation des messages montants (environ 400 ns). L’état des gate-drivers lors des mesures faites sur 

la Figure 83 est décrit dans le Tableau 13. Une requête de mesure est émise, et tous les gate-drivers sont 

initialement à l’état OFF. La procédure sélectionne la tension VC la plus faible, le gate-driver 4 doit donc 

détenir le jeton à la fin de celle-ci. 

Tableau 13. Etat des gate-drivers de la chaîne 

N°gate-driver Driver 1 Driver 2 Driver 3 Driver 4 Driver 5 

Etat OFF OFF OFF OFF OFF 

Tension VC 217 V 200 V 210 V 187 V 190 V 

Signe du courant + + + + + 

 

Le jeton est initialement détenu par le gate-driver 1. Dans un premier temps, le jeton est échangé 

avec le gate-driver 2, car c’est le prochain membre de la chaîne avec une priorité à commuter supérieure 

à celle du gate-driver 1 (VC2 < VC1). Cet échange n’est pas représenté sur la Figure 83.  
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D’après le Tableau 13, le jeton est ensuite cédé au gate-driver 4 (VC4 < VC2 < VC3). La Figure 83 

présente cet échange de jeton entre les gate-drivers 2 et 4. Le gate-driver 2 émet son bit de FIN, qui est 

ensuite propagé au gate-driver 4 par le gate-driver 3, en état de sommeil. Le gate-driver 4 répond par 

l’émission d’un bit de TKN, et prend le jeton. Ce bit est envoyé vers le gate-driver 2, qui perd son jeton 

à sa réception.  

 

3.V. Compteur de synchronisation  
  

Les études précédentes permettent de déterminer la durée totale de la procédure dans le cas le plus 

défavorable tel que décrit dans le chapitre 2, et ainsi la valeur de tsynchro. A la différence de l’étude faite 

dans le chapitre 2, le compteur de synchronisation n’est pas initialisé à la réception de la trame 

d’initialisation. Pour des raisons logicielles, ce compteur démarre après la réception de la trame de 

mesure, en même temps que le compteur de priorité. Cela simplifie la détermination de tsynchro, donnée 

dans (4.6). La valeur de tprioMax est donnée dans (4.5) et vaut 2.1 µs. Le délai de propagation des bits 

montants tpropagUP est équivalent au délai de propagation des bits descendants tpropagDN et vaut 400 ns. La 

valeur de tsecurité est choisie égale à 500 ns. Elle permet de palier les différentes imperfections du système 

et les dissymétries des temps de propagation afin d’augmenter la fiabilité de l’algorithme. 

 

tsynchro = tprioMax + (N − 1) tpropagUP + (N − 1) tpropagDN + tsecurité 

 

tsynchro = 2.1 + 8 × 0.4 + 0.5 = 5.8 µs        (4.6) 

 

Cette valeur de tsynchro est implémentée dans les FPGA. Un essai est réalisé afin de tester 

l’algorithme dans les conditions les plus défavorables résumées dans le Tableau 14 comme décrites dans 

le chapitre 2. 

 

Tableau 14. Conditions les plus défavorables de la procédure de sélection 

N°gate-driver Driver 1 Driver 2 Driver 3 Driver 4 Driver 5 

Tension VC 171 V 200 V 210 V 187 V 170 V 

Signe du courant + + + + + 

 

Des mesures présentées sur la Figure 84 sont effectuées sur le gate-driver D1 dans ces conditions 

de test. Le canal 1 présente le signal CMD (Figure 80) contenant la trame d’initialisation envoyé par la 

carte de développement Nexys vers D1. Le canal 2 présente le signal de commande VoutTOP envoyé au 

secondaire TOP de D1. Le canal 3 présente le signal de commande VoutBOT envoyé au secondaire BOT 

de D1. Le canal 4 présente le signal VinSEC, qui décode les impulsions sur le canal asynchrone reçues au 

primaire de D1. 
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Figure 84. Signaux émis et reçus par le drive 1 dans le cas le plus défavorable 

La Figure 84 confirme que D1 ne commute pas à la fin de la procédure. Le TKN bit est reçu avant 

la fin du compteur de synchronisation (environ 500 ns, soit la valeur de tsécurité). Le gate-driver 5 commute 

à la fin de la procédure. La durée totale de l’algorithme est proche des 12 µs.  

Les relevés présentés dans ce chapitre ont permis de démontrer que le comportement de 

l’algorithme est en accord avec la théorie. La section finale de ce manuscrit propose de vérifier les 

performances de la procédure en simulant une séquence de commande sur un convertisseur MMC. 

 

4. Validation des lois de commande 
 

 Une expérience est proposée afin de démontrer l’efficacité de l’équilibrage des tensions par la 

chaîne de gate-drivers en utilisant la procédure proposée dans ces travaux. Elle consiste à confronter les 

résultats obtenus en simulation avec ceux obtenus avec la chaîne réelle. Pour cela, l’outil de simulation 

modulaire implémenté dans Matlab-Simulink présenté dans le chapitre précédent est utilisé. Un 

convertisseur MMC triphasé à 5 modules est simulé afin de générer des stimuli qui seront fournis à la 

chaine de gate-drivers, et l’étude portera sur un bras d’une des trois phases. Les paramètres du 

convertisseur simulé sont donnés dans le Tableau 15.  

 

La chaîne de gate-drivers n’est pas implémentée en simulation. Elle est remplacée par l’algorithme 

RSF idéal comme dans la simulation portant sur l’étude statique du convertisseur du chapitre précédent. 

Le bloc AET est exécuté en un seul pas de temps. Les performances de l’algorithme RSF seront 

comparées avec celle de la chaîne de gate-drivers, afin de démontrer sa capacité à équilibrer 

efficacement les tensions aux bornes des condensateurs de sous-modules. La modulation utilisée est la 

LCPWM proposée dans le chapitre 3. La tension du bras up de la phase a est affichée sur la Figure 85 

durant une période du réseau, avec les tensions aux bornes des 5 condensateurs du bras U. 
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Tableau 15. Paramètres du convertisseur MMC simulé pour l’étude de l’algorithme intégré à la chaîne de gate-drivers 

Paramètres de l’étage de puissance 

Sous-modules par bras N 5 

Inductance de bras Lbras 2 mH 

Capacité des condensateurs de sous-module  C  1.1 mF 

Tension moyenne aux bornes des condensateurs VCref 200 V 

Paramètres du réseau AC 

Fréquence du réseau fgrid 60 Hz 

Tension maximale du réseau Vgrid 880 V 

Inductance de filtrage Lfiltre 3.5 mH 

Puissance apparente de référence  Sgrid 20 kVA 

Facteur de puissance de référence cos(φ) 1 

Paramètres du bus DC 

Tension pôle à pôle VDC 1000 kV 

 

 
Figure 85. Tensions aux bornes des condensateurs et tension du bras up obtenus en simulation 

Afin de démontrer l’efficacité de l’équilibrage, certaines commutations simulées sont reproduites 

à l’aide de la chaîne de gate-drivers. Elles sont choisies dans la forme d’onde présentée sur la Figure 85. 

Les résultats de l’expérience sont consignés dans le Tableau 16.  

 

Les résultats de simulation sont présentés dans les colonnes de gauche du tableau. Les tensions de 

grille des transistors TOP avant (VGSOLD), et après (VGSNEW) chaque commutation sont donnés avec les 

tensions VC correspondantes, arrondies à l’entier le plus proche. Les signaux de grille mesurés VGSTOP 

du transistor TOP de chaque gate-driver sont affichés dans la dernière colonne du tableau. La requête 

d’insertion ou de retrait émise par le contrôle/commande (signal CMD) est présentée sur la voie 1. Les 

signaux de grille des transistors des voies TOP des 5 gate-drivers VGSTOP1, VGSTOP2, VGSTOP3, VGSTOP4 et 

VGSTOP5 sont respectivement présentés sur les voies 2, 3, 4, R1 et R2.  
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Les résultats expérimentaux confirment le bon fonctionnement de la procédure. Les signaux de 

grilles générés par la chaîne de gate-drivers sont cohérents avec ceux obtenus en simulation. 

L’algorithme effectue un équilibrage équivalent à celui de l’algorithme RSF. L’expérimentation permet 

de valider les concepts introduits dans ces travaux. 

 

Tableau 16. Comparaison des résultats obtenus à l’aide du démonstrateur avec la simulation 

Commutations 

simulées 
VGSOLD VGSNEW 

Tensions 

VC 
Résultats d’expériences 

1 

SM 1 - 5 V - 5 V 212 V 

 

SM 2 + 20 V - 5 V 207 V 

SM 3 - 5 V - 5 V 213 V 

SM 4 + 20 V + 20 V 203 V 

SM 5 + 20 V + 20 V 201 V 

2 

SM 1 - 5 V - 5 V 188 V 

 

SM 2 + 20 V + 20 V 188 V 

SM 3 - 5 V - 5 V 189 V 

SM 4 + 20 V + 20 V 186 V 

SM 5 - 5 V + 20 V 184 V 

3 

SM 1 + 20 V + 20 V 203 V 

 

SM 2 - 5 V - 5 V 190 V 

SM 3 - 5 V + 20 V 189 V 

SM 4 - 5 V - 5 V 192 V 

SM 5 - 5 V - 5 V 193 V 
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4 

SM 1 - 5 V - 5 V 205 V 

 

SM 2 - 5 V + 20 V 190 V 

SM 3 - 5 V - 5 V 195 V 

SM 4 - 5 V - 5 V 192 V 

SM 5 - 5 V - 5 V 193 V 
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Discussion sur les choix matériels et logiciels de ces travaux 
  

L’objectif de ces travaux était de démontrer la faisabilité de l’implémentation de l’algorithme 

d’équilibrage décentralisé sur une chaîne de gate-drivers. La conception d’un gate-driver adapté à 

l’exécution de cette procédure de sélection est hors du cadre de ces travaux, mais fait partie de ses 

perspectives. L’implémentation de la procédure sur les carte gate-drivers réalisées au laboratoire IETR 

durant de précédents travaux a représenté un défi conséquent, puisqu’elles n’ont pas été conçues pour 

cette application. La suite de ces travaux de recherche sera donc notamment orientée vers la conception 

de cartes gate-drivers plus adaptées à l’implémentation d’algorithmes décentralisés. 

 

 Certaines pistes de recherche concernant les propriétés pertinentes pour l’exécution 

d’algorithmes décentralisés au cœur des gate-drivers peuvent être exposées en dernière partie de ce 

chapitre. Le gate-driver qui a servi de démonstrateur dans ces travaux est équipé d’un canal dit 

« asynchrone ». Il permet l’envoie d’informations des secondaires vers le primaire, mais impose de 

couper leurs alimentations pendant la procédure. Outre le temps-mort lié à la démagnétisation des 

transformateurs d’alimentation, cela pose des problèmes de fiabilité évidents. Il faut s’assurer que 

l’énergie distribuée aux secondaires soit suffisante pour assurer leur fonctionnement, et l’alimentation 

doit donc être active pendant une durée minimale. Cela limite la fréquence d’exécution de l’algorithme. 

La présence de canaux de communications bidirectionnels dédiés à l’échange d’information, accessibles 

sans limitations, et possédant des débits élevés et un prérequis à l’exécution de la procédure de sélection 

décentralisée.  

 L’intégration de canaux de communication inter-drivers au secondaire TOP évite l’ajout d’une 

carte de communication dédiée. Une électronique de mesure locale peut également être intégrée au 

secondaire BOT afin de réaliser les mesures nécessaires à l’algorithme. 

 La question de l’alimentation des gate-drivers dans les structures IGR n’a pas été traité dans ces 

travaux. L’usage de batteries pour l’apport d’énergie aux primaires dans des convertisseurs industriels 

ne semble pas raisonnable pour des raisons de fiabilité et de maintenance. L’auto-alimentation des gate-

drivers semble la solution la plus adéquate selon le point de vue des auteurs de ces travaux. Un petit 

convertisseur DC/DC isolé peut être embarqué au primaire de chaque gate-driver. La barrière d’isolation 

galvanique des convertisseurs DC/DC voit en effet une tension nulle à ses bornes (en statique). Cela 

simplifie grandement son intégration sur la carte gate-driver. Un gate-driver en charge de sa propre 

alimentation au primaire pourrait fortement augmenter la modularité de la chaîne de commande. 

  

 Au-delà de la problématique matérielle liée au gate-driver, une amélioration du protocole de 

communication utilisé pour les échanges de trames entre les maillons de la chaîne est une nécessité. Les 

différentes trames simplistes présentées dans ces travaux contiennent uniquement l’information 

nécessaire à la procédure. En pratique, les communications entre le contrôle/commande et les gate-

drivers contiendront des informations détaillées. De plus, l’environnement bruité du convertisseur 

impose l’usage d’un protocole de communication robuste et fiable. L’envoie de simples bits entre les 

gate-drivers implique une absence de redondance des informations, ce qui rend impossible 

l’implémentation de la procédure décentralisée dans son état actuel sur un convertisseur réel.  
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 Une autre piste d’amélioration logicielle éventuelle concerne la reconfiguration « online » des 

composants FPGA. Par exemple, en cas d’un changement du nombre N de sous-modules contenus dans 

un bras de convertisseur, la durée d’exécution de la procédure tsynchro doit changer. Afin d’éviter de 

devoir « flasher » à nouveau chaque composant FPGA, une simple trame propagée le long de la chaîne 

permettrait de changer la valeur de tsynchro. Les FPGA impliqués dans les gate-drivers de la chaîne 

pourraient être reconfigurés lors d’une procédure particulière, typiquement au démarrage du 

convertisseur.  

 Ces travaux sont à l’origine d’une approche très innovante de la commande modulaire des 

convertisseurs de puissance. Il s’agit d’une rupture avec les structures de gate-drivers classiques et la 

commande des convertisseurs. Les différentes pistes d’améliorations qui ont été présentées offrent des 

perspectives diverses pour ces travaux. Les possibilités offertes par la structure à Isolation Galvanique 

Répartie et l’intégration des smart gate-drivers dans les convertisseurs multiniveaux sont encore 

insoupçonnées et permettront des améliorations dans tous les domaines industriels dans un futur proche. 
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 Conclusion  
 

 Dans ce dernier chapitre, l’algorithme d’équilibrage intégré aux gate-drivers a été implémenté 

sur des cibles réelles. Une chaîne de 5 smart gate-drivers a été mise en place. Ces gate-drivers sont 

capables d’exécuter des algorithmes et de transmettre des messages détaillés aux travers de leurs 

isolations galvaniques. Ils sont connectés en cascades, et leurs primaires sont isolés les uns des autres. 

Des cartes d’alimentations flottantes sont conçues à cet effet. Les sources d’énergie des gate-drivers sont 

des batteries. Une carte de communication a été réalisée afin d’assurer la transmission d’informations 

entre les gate-drivers (signaux inter-drivers). Elle permet de lier le primaire d’un gate-driver avec le 

secondaire TOP d’un autre, via une liaison différentielle de type RS-485. Le même code est exécuté aux 

primaires de chaque gate-driver, ce qui assure une grande simplicité au niveau de l’implémentation sur 

le démonstrateur et une modularité importante de l’application. Ajouter des gate-drivers dans la chaîne 

ne nécessite aucune reconfiguration des autres gate-drivers. 

 

Les systèmes de communications ont été détaillés, et les différents signaux ont été visualisés. Une 

étude porte notamment sur les signaux internes (intra-drivers), qui sont échangés entre le primaire et ses 

secondaires. Les temps de propagation aux travers des différents canaux du gate-driver ont été visualisés. 

La procédure de mesure locale effectuée par le secondaire BOT a également été détaillée. Les signaux 

envoyés lors de l’initialisation et à la fin de la procédure ont été présentés.  

L’envoi et la réception d’informations sur les différents canaux synchrones et asynchrones des 

gate-drivers ont été analysés, notamment grâce à l’étude de la procédure d’échange du jeton. Les signaux 

échangés entre les gate-drivers de la chaîne (inter-drivers) ont également été étudiés. L’étude des 

compteurs et des temps de propagation des signaux entre les gate-drivers a montré que les équations et 

modèles proposés dans les chapitres précédents étaient valides. Les résultats obtenus après 

l’implémentation de la procédure sont conformes à la théorie développée dans ce manuscrit.  

 

Pour vérifier la capacité de l’algorithme à équilibrer les tensions aux bornes des condensateurs d’un 

bras de MMC, une simulation a été réalisée. L’état des tensions Vc et des sous-modules a pu être extrait, 

et certaines requêtes de commutations ont été reproduites à l’aide de la chaîne de gate-drivers. Les 

signaux de grilles obtenus lors de l’expérimentation sont en parfait accord avec l’algorithme RSF simulé. 

L’implémentation de l’algorithme sur la chaîne de gate-drivers réelle a donc permis de démontrer 

l’efficacité de la loi de commande proposée dans ces travaux. 

Des pistes d’améliorations matérielles et logicielles ont été exposées à la fin de ce chapitre. Elles 

permettent notamment d’accroitre la modularité de la structure de commande ainsi que sa fiabilité. Ces 

travaux ont ouvert des possibilités multiples pour la commande des convertisseurs multiniveaux.  
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Conclusion générale et Perspectives 
 

La problématique de la conversion d’énergie a toujours été au centre des questions d’ingénieries 

modernes. L’avènement des semi-conducteurs a notamment permis des avancées considérables dans le 

domaine de l’électronique de puissance. Les convertisseurs statiques d’énergie électrique ont atteint des 

rendements de conversion très élevés, et la montée en calibres tension et courant des nouvelles 

générations de semi-conducteurs octroie aux convertisseurs des densités de puissances toujours plus 

importantes. D’autre part, les nouvelles topologies de conversion dites « multiniveaux » ont permis 

d’ouvrir de nouvelles possibilités pour les industries, comme le transport d’énergie haute tension en 

courant continu (HVDC).  

Les niveaux de tensions mis en jeux dans les convertisseurs HVDC ont longtemps contraint à 

l’usage de composants thyristors, et donc de convertisseurs commutés par les lignes (LCC). Les 

convertisseurs multiniveaux sont une solution attractive pour l’introduction des convertisseurs « source 

de tension contrôlée » (VSC) dans ces applications. Les avantages de ces structures sont nombreux : ils 

n’ont pas besoin d’être connectés à des réseaux AC « forts » pour démarrer (« black start »), et 

permettent notamment un contrôle des puissances active et réactive plus efficace. Comme il a été 

démontré dans l’état de l’art, le Convertisseur Modulaire Multiniveaux (MMC) est un candidat 

particulièrement intéressant pour ces applications du fait de sa grande flexibilité et de sa bonne 

commandabilité. Sa modularité naturelle lui permet en outre une montée en tension théoriquement 

infinie.  

 

Dans un premier temps, ces travaux ont proposé une étude concernant l’intégration des gate-drivers 

dans les MMC. La structure de commande gate-drivers classique « parallèle », dans laquelle chaque 

gate-driver est relié au contrôle/commande, impose des tensions extrêmement élevées aux bornes des 

isolations galvaniques. Les isolateurs ne peuvent dès lors plus être compacts ou intégrés au PCB, à 

l’exception des liaisons optiques plus contraignantes. De plus, le nombre de liaisons nécessaires entre 

le contrôle/commande et la chaîne de gate-drivers dépend du nombre de niveaux du convertisseur. Celui-

ci pouvant atteindre plusieurs centaines, le coût et le volume occupé par ces liaisons peuvent être très 

importants. Pour ces raisons, les gate-drivers industriels « plug-and-play » ne peuvent être utilisés dans 

ce type d’application, et la commande rapprochée des semi-conducteurs est souvent assurée par des 

cartes gate-drivers flottantes autoalimentées.  

 

Les fonctionnalités des « smart gate-drivers » permettent de piloter les composants de puissance 

dans des conditions optimales. Ces cartes embarquent en effet des fonctions avancées de surveillance 

de composants ou de pilotage de grille actif. De plus, elles peuvent être équipées de composants 

programmables afin d’exécuter des algorithmes, et/ou d’envoyer des informations entre le primaire et 

les secondaires au travers des canaux de communication innovants et bidirectionnels. Une étude 

bibliographique concernant les smart gate-drivers a permis de démontrer l’apport conséquent que de 

telles cartes peuvent avoir sur la fiabilité et le rendement des convertisseurs multiniveaux. 
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Une structure gate-driver innovante a ensuite été proposée afin de rendre possible l’intégration des 

smart gate-drivers dans les convertisseurs cascadés comme le MMC. La structure à Isolation Galvanique 

Répartie (IGR) permet de limiter les tensions d’isolations à la valeur de la tension VC aux bornes des 

condensateurs de sous-modules. Les gate-drivers sont connectés en « cascade », et leurs isolations 

galvaniques sont mises en série. La limite imposée par les tensions d’isolations des convertisseurs haute 

tension classiques est outrepassée en répartissant l’effort d’isolation sur chaque gate-drivers. La tension 

présente aux bornes de l’isolation galvanique d’un gate-driver ne dépend plus du nombre de sous-

modules dans le bras, ce qui rend la structure gate-driver du convertisseur intégralement modulaire. Le 

nombre de sous-modules N d’un bras peut être augmenté sans nécessiter de nouveaux dimensionnements 

au niveau de la structure de gate-driver.  

 

D’autre part, le nombre de liaisons nécessaires entre le contrôle/commande et le convertisseur est 

divisé par un facteur N. Seul un gate-driver par bras est relié au contrôle/commande, ce qui accroit 

encore la modularité du convertisseur. La contrepartie majeure de l’IGR est sa structure de 

communication série entre les gate-drivers. Des délais au niveau de la transmission d’informations 

peuvent apparaitre. Des structures de gate-drivers dérivées de l’IGR sont également proposées afin d’en 

augmenter la fiabilité. De nouvelles lois de commandes doivent être mises en place pour être 

compatibles avec la chaîne de gate-drivers.  

 

En particulier, les algorithmes d’équilibrages des tensions (AET) exécutés par des cartes 

d’accélération externes ne sont plus pertinents dans cette configuration, puisque l’adressage direct des 

gate-drivers est impossible. Les smart gate-drivers étant équipés de composants programmables et de 

canaux de communication bidirectionnels, la solution proposée dans ces travaux consiste en la 

décentralisation de l’AET. L’algorithme introduit se base sur la structure simple de l’algorithme 

Reduced Switching Frequency (RSF), et permet de sélectionner le gate-driver dont la tension Vc 

associée est la plus élevée ou la plus faible suivant certains critères.  

Il nécessite des circuits simples de mesures locales de tension et de courant. Les informations 

nécessaires à son fonctionnement sont mineures, et les trames circulant entre les gate-drivers sont donc 

relativement succinctes. Limiter le nombre d’informations échangées entre les gate-drivers est vital. 

L’algorithme est basé sur des comparaisons simultanées des différentes tensions Vc. Un système de 

jeton est utilisé pour gérer cette simultanéité. Le dernier porteur de jeton devra changer d’état à la fin de 

la procédure. La durée de la procédure est déterministe. Elle ne nécessite pas de trames de fin ou de 

synchronisation particulière des gate-drivers. Cette durée fixe peut être assimilée à un « slew-rate », 

comme l’a montrée l’étude en simulation. Les bonnes propriétés de l’algorithme en statique et en 

dynamique ont été démontrées par cette simulation. 

 

Dans un second temps, une étude a permis de démontrer l’incompatibilité essentielle entre les 

modulations basses fréquences en « escalier » usuelles de type Nearest Level Modulation (NLM) et 

l’algorithme Reduced Switching Frequency (RSF), sur lesquels ces travaux sont fondés. Les 

modulations basées sur la comparaison de la référence de tension avec un jeu de porteuses triangulaires 

peuvent générer des impulsions très courtes, à l’origine de distorsions de l’onde de sortie. De plus, elles 
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présentent des fréquences de commutations élevées, générant des pertes, sans apporter de bénéfices 

majeurs à la qualité de l’onde de sortie lorsque N est élevé.  

Un processus de génération de la NLM à partir de porteuses statiques a été détaillé dans ces travaux. 

Le jeu de porteuses est généré à partir d’une simple équation, et produit une onde de sortie déterministe. 

La charge de calcul et l’espace mémoire nécessaire à son stockage sont donc largement réduits par 

rapport aux porteuses triangulaires classiques. Un jeu de porteuses statiques modifiées est présenté dans 

une seconde partie. Il permet de générer une onde hybride appelée Long Conduction time Pulse Width 

Modulation (LCPWM). Cette onde présente l’avantage d’être compatible avec l’algorithme RSF tout en 

maximisant les temps de conduction des semi-conducteurs. Elle ne génère pas d’impulsions courtes, 

dangereuses pour les composants de puissance.  

Finalement, la T-Enhanced Long Conduction time Pulse Width Modulation (T-ELCPWM) est 

introduite à partir du même jeu de porteuses modifiées. Elle possède une fréquence de commutation 

réduite par rapport à la LCPWM. Les différentes modulations et leur méthode de génération ont été 

validées par simulation. Leurs performances sont comparées avec des modulations classiques. Le choix 

de la valeur de T de la T-ELCPWM permet un compromis entre fréquence de commutation et efficacité 

d’équilibrage des tensions avec l’algorithme RSF. 

 

Une chaîne de gate-drivers a été implémentée afin de valider les lois de commandes introduites 

dans ces travaux. La carte gate-driver utilisée pour le démonstrateur a été réalisée au laboratoire IETR 

lors de précédents travaux. Le gate-driver possède des canaux de communication bidirectionnels 

intégrés et rapides, et est équippé de composants logiques programmables (FPGA). L’algorithme est 

implémenté sur chaque gate-driver. L’avantage de la méthode proposée est qu’un unique code est utilisé 

pour flasher tous les gate-drivers, peu importe leur place dans la chaîne (excepté le premier gate-driver, 

qui nécessite une petite interface de communication supplémentaire). Les communications inter-drivers 

sont assurées par des cartes de communications additionnelles spécialement réalisées à cet effet. Des 

cartes d’alimentations isolées permettent de fournir de l’énergie aux gate-drivers à partir de batteries, 

tout en assurant que les primaires des gate-drivers soient isolés les uns des autres. 

Les caractéristiques de la chaîne de gate-drivers ont été étudiées. Les performances de l’algorithme 

sont comparées à celle de RSF à l’aide de résultats de simulation. Il est montré que les ordres de 

commutation produits par RSF et ceux produits par la chaîne de gate-drivers sont identiques, validant 

ainsi l’efficacité de l’algorithme délocalisé pour l’équilibrage des tensions aux bornes des 

condensateurs.  

 

Pour résumer, la structure IGR proposée, ainsi que ses dérivées, ont permis de rendre la structure 

gate-driver des MMC intégralement modulaire et économe en liaisons de communication. La chaîne de 

commande du convertisseur est drastiquement différente. Un algorithme d’équilibrage des tensions a 

été proposé, directement exécuté au cœur de chaque gate-driver, sur le principe de l’algorithme RSF. Il 

s’agit d’une des toutes premières tentatives d’implication des gate-drivers dans la commande des 

convertisseurs multicellulaires à cette échelle. Les limites de la chaîne ont été étudiées, et des méthodes 

de modulations hybrides ont été introduites dans le but d’utiliser au mieux la structure de commande 

innovante cascadée. Enfin, un démonstrateur a été mis en œuvre à la fin de ces travaux pour démontrer 

l’efficacité des lois de commande proposées, déjà validées par un outil de simulation performant.  
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Les perspectives offertes par ces travaux sont multiples. De nombreuses pistes d’améliorations des 

propriétés de la chaîne de gate-drivers ont déjà été présentées à la fin du chapitre 4. La carte gate-driver 

pourrait intégrer tous les canaux de communication nécessaires à la commande décentralisée sans 

nécessiter de carte additionnelles. De plus, elle pourrait être en charge de sa propre alimentation au 

primaire à l’aide de petits convertisseurs DC/DC isolés intégrés.  

Des circuits de mesures intégrés au secondaire BOT rendraient totalement autonome le gate driver, 

qui pourrait être lié à n’importe quelle cellule de commutation (« plug-and-play »). La conception de ce 

gate-driver versatile dédié à des applications de chaînage de gate drivers est une perspective majeure de 

ces travaux. Les améliorations logicielles ont également été discutées, notamment concernant la fiabilité 

et la robustesse des trames échangées entre les gate-drivers, et la reconfiguration « online » des FPGA. 

 

Un prototype de MMC est déjà en cours de réalisation afin d’implémenter les lois de commandes 

proposées et la chaîne de gate-drivers sur un véritable convertisseur multicellulaire. Les performances 

dynamiques du convertisseur seront étudiées, ce qui permettra d’identifier différents critères de 

faisabilité en terme de bande passante, ou de résolution des capteurs par exemple. Les variantes de la 

structure IGR pourront également être mises en application sur le futur convertisseur.  

Concernant les modulations hybrides introduites dans ces travaux, plusieurs études seront menées, 

notamment sur la question de la répartition spatiale optimale des porteuses statiques modifiées. Cette 

répartition pourra par exemple être obtenue après une optimisation multicritère portant sur la durée 

minimale des temps de conduction, l’excursion en tension maximale des tensions aux bornes des 

condensateurs de bras avec l’algorithme RSF, la fréquence de commutation et/ou le THD de l’onde de 

sortie.  

De nouvelles lois de commande adaptées à la chaîne de gate-drivers feront suite à ces travaux, dans 

le but de faciliter toujours plus l’intégration des smart gate-drivers dans les convertisseurs de puissance, 

tout en décentralisant au maximum les lois de commande sur ces gate-drivers. L’indéniable apport que 

ces cartes électroniques auront dans le domaine de l’électronique de puissance nous motive à poursuivre 

nos travaux. 
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Résumé : L’électronique de puissance est un 
des domaines technologiques ayant connu le 
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années. Les avancées majeures effectuées 
dans les technologies de semi-conducteurs ont 
notamment permis le développement rapide des 
convertisseurs de puissance.  
Les topologies usuelles « 2-niveaux » font face 
à des limites dans certaines applications fortes 
puissances et haute tension.  Les convertisseurs 
multiniveaux, et plus particulièrement le 
convertisseur MMC, ont été introduit dans le but 
d’outrepasser ces limites. Ces travaux prop- 
osent une étude de la structure driver des 
convertisseurs MMC. La modularité du 
convertisseur est cependant limitée par cette 
structure en raisons des tensions importantes 
aux bornes des isolations galvaniques. Une nou- 

velle structure driver est introduite, dans 
laquelle les drivers sont chainés. Elle est 
parfaitement modulaire, et permet l’intégration 
de smart gate drivers dans les MMC. Certains 
smart gate-drivers sont capables d’executer 
des algorithmes plus ou moins complexes.  
Un algorithme d’équilibrage des tensions aux 
bornes des condensateurs de sous module de 
bras MMC est proposé. Il est directement 
intégré et éxécuté par la chaine de gate-driver, 
et ne nécessite pas de composants sup- 
plémentaire. Des méthodes de modulations 
flexibles et compatibles avec l’algorithme 
proposé sont également introduites. 
L’algorithme et les modulations proposées sont 
simulées dans un premier temps pour leur 
validation. Une chaine de gate-drivers a 
également été mise en oeuvre a cet effet. 
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Abstract :  Power electronics is one of the 
technological fields that has experienced the 
most innovation over the past 40 years. The 
major advances made in semiconductor 
technologies have notably enabled the rapid 
development of power converters. 
The usual "2-level" topologies face limitations in 
some high-power and high-voltage applications. 
Multilevel converters, and more particularly the 
MMC converter, have been introduced in order 
to overcome these limits. This work proposes a 
study of the gate-driver structure of MMC 
converters. The modularity of the converter is 
however limited by this structure, due to the high 
voltages existing across the galvanic isolations. 
A new gate-driver  structure is introduced, in  

gate-drivers are chained. It is perfectly 
modular, and allows the integration of smart 
gate-drivers in MMCs. Some smart gate-drivers 
boards are capable of executing more or less 
complex algorithms. 
A voltage balancing algorithm of the MMC arm 
sub-module capacitors is proposed. It is 
directly integrated and executed by the gate-
driver chain, and does not require any 
additional hardware.  
Flexible modulation methods compatible with 
the proposed algorithm are also introduced. 
The algorithm and the proposed modulations 
are first simulated for their validation. A chain 
of gate-drivers has also been implemented for 
this purpose. 

 




