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Notations  

1-  Minuscules latines 

x(t)  vecteur d’état 

u(t)  vecteur d’entrée 

 

2- Majuscules latines 

𝐶𝑏  capacité de charge de la batterie 

D  rapport cyclique 

E  erreur 

G  conductance 

Icc  courant de court circuit 

Iopt  courant optimal 

P  puissance 

Voc  tension en circuit ouvert 

Vopt  tension optimale 

Vpm  tension de puissance maximale 

𝑊𝑇  énergie totale 

𝑊𝑃   Watt par pic 

 

3- Minuscules grecques 

𝜂   rendement  

ε  erreur 

4- Majuscules grecques 

∆  variation 

5- Notations spéciales 

̂   Incrément de variable 
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6- Abréviations 

AC   Alternatif Current 

AM   Air Mass 

a-Si  silicium amorphe 

CCCS   Current Controlled Current Source 

CCM  Continuous Conduction Mode 

CS  convertisseur statique 

c-Si  silicium cristallin 

D   Rapport Cyclique 

DC   Direct Current 

DC- DC  continu continu 

DC-AC continu alternatif 

DCM  Discontinuous Conduction Mode 

DOD   Depth of Discharge 

FF  Fill Factor (facteur de remplissage) 

HOMO Highest Occupied molecular orbital 

Icc   Courant de court-circuit 

IncCond Incrément de Conductance 

Iopt et Vopt  Courant et Tension Optimaux au PPM 

LUMO  Lowest unoccupied molecular orbital 

mc-Si  silicium monocristallin  

MPP   Maximum Power Point 

MPPT  Maximum Power Point Tracking 

𝜂  Rendement 

OLED   Organic Light-Emitting Diode 
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P&O  Perturb and Observe 

pc-Si  silicium poly-cristallin  

PECVD   Plasma-Enhanced Chemical Vapor Deposition 

PPM   Point de Puissance Maximum 

PSI    Power Source Inverter 

PV   Photovoltaïque 

PWM    Pulse Width Modulation 

Qg   Gate Charge 

Rdson   Résistance à l’état passant d’un interrupteur MOSFET 

Si  Silicium 

SMC  Sliding Mode Control 

SM-ESC Sliding-Mode Extremum Seeking Control  

SOC  State of Charge 

SPWM  Sinusoidal Pulse Width Modulation 

TCO   Transparent Conductive Oxide 

Vco   Tension de Circuit Ouvert 

ZnO  Oxyde de Zinc 

ZnS  Sulfure de Cadmium et Zinc Sulfuré 
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INTRODUCTION GENERALE  

Selon le rapport de la Banque Mondiale sur l’objectif de l’énergie durable qui a pour 

ambition de garantir une énergie durable pour tous d'ici 2030, la promesse ne pourra être tenue 

que si les pays accélèrent radicalement la cadence et qu’ils ont accès aux dernières technologies et 

à des investissements supplémentaires. Les progrès sont beaucoup trop lents en Afrique [0.1]. On 

a fait des progrès considérables pour réduire l'intensité énergétique primaire ; malheureusement, 

leur rythme ne représente que les deux-tiers de celui qu’il faut suivre pour atteindre l'objectif fixé. 

Entre 2010 et 2030, la consommation finale d'énergie renouvelable a continué de croître à 

un rythme accéléré. La part des énergies renouvelables dans le bouquet énergétique mondial est 

passée de 17,8 % en 2010 à 18,1 %, mais cette croissance n’est pas à la hauteur de la hausse 

requise. La croissance annuelle de la consommation d'énergies renouvelables modernes (ce qui 

exclut les biocarburants solides utilisés à des fins traditionnelles) s'est située à 4 %. Le volume 

annuel de la consommation d'énergie renouvelable est passé à 2,9 exajoules. Presque la moitié de 

cette hausse de la capacité de production totale est attribuée aux technologies d’énergie 

renouvelable. La baisse du coût des technologies, en particulier celui des piles photovoltaïques, y 

a contribué. 

Pour le cas de Madagascar, un Programme d’Electrification Rurale a été mise en place et 

supervisé par l’Agence de Développement de l’Electrification Rurale. A court et moyen terme, le 

Programme va développer des Projets à grande échelle pour atteindre un taux d’accès à 

l’électricité en milieu rural de 6% d’ici fin 2015 et 10% en 2020. Ce programme s’inscrit dans le 

cadre de la Politique Générale de l’Etat et de la politique sectorielle favorisant la «Transition 

énergétique». Les objectifs globaux visent à : promouvoir l’accès aux services de l’électricité de la 

population pour soutenir et appuyer les initiatives de développement rural et le bon 

fonctionnement des services sociaux de base ; promouvoir et soutenir le secteur privé pour 

développer des exploitations durables, sous le régime de Concession et/ou d’Autorisation, au 

service des populations exclues du réseau interconnecté et des grands centres, sous forme d’appui 

technique et de financement des investissements et de gestion de la clientèle particulière.  

Ce processus de libéralisation des marchés électriques permet le développement d’une 

offre nouvelle pour la production d’électricité. Les installations photovoltaïques sont une bonne 

alternative et connaissent une progression rapide en raison de son potentiel significatif comme 
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source d’énergie renouvelable. Cependant cette technologie présente encore des inconvénients. 

Nous pouvons citer le rendement de la conversion photovoltaïque qui reste relativement faible. 

Ceci présuppose l’utilisation et la mise en œuvre de techniques permettant d’optimiser le 

rendement de cette technologie en tirant le maximum de la puissance pouvant être produite. 

L’évolution continue de l’électronique de puissance, plus particulièrement les dispositifs de 

conversion de la puissance, a permis de concevoir de nouveaux schémas plus sophistiqués et 

moins encombrants améliorant par la même occasion leur rendement. Cela a une influence directe 

sur le rendement et le coût global du système photovoltaïque dans son ensemble. 

Néanmoins, de nombreux problèmes techniques ont pu être relevés sur les premiers 

systèmes électroniques liés notamment au transfert et à la conversion de cette énergie vers la 

charge, montrant ainsi le manque d’optimisation du traitement de cette énergie ayant des 

comportements aléatoires. Aujourd’hui, la plupart des systèmes de conversion de nature onduleur 

souffrent souvent de faibles rendements en site réel de production qui en font encore des systèmes 

trop chers présentant en plus des déficiences importantes en termes de fiabilité. Ces différents 

constats ont motivé différents travaux de recherches pour rendre viables des sources 

photovoltaïques. Dans ces domaines, de nombreux progrès effectués sur les matériaux et les 

cellules au cours de ces dernières années sont à noter, notamment en termes de réduction de coût. 

Pour pallier aux nombreuses réticences des futurs acquéreurs et répondre aux exigences sur les 

performances escomptées sur les systèmes de conversion associés, il est important de faire un 

effort également en termes de recherche pour résoudre les nombreux problèmes techniques liés à 

l’électronique de puissance.  

Ce travail de recherche a pour objectif  l’optimisation du rendement d’un système 

photovoltaïque par conversion orientée au niveau du  module PV. En effet avec l’avancée de la 

technologie de l’électronique de puissance , il est aujourd’hui possible de réaliser une unité 

regroupant l’algorithme de commande optimale permettant d’extraire le maximum de puissance 

disponible à partir des modules photovoltaïques et les stratégies de contrôle pour la gestion de 

l’énergie transmise du panneau à la charge . Ce concept nous paraît une solution intéressante pour 

les nombreux défis présents dans les systèmes PV comme les coûts engendré par l’étage de 

conversion, limite d’évolutivité. Le coût de l’installation PV, y compris des modules PV et 

convertisseurs de puissance augmente avec le nombre de modules PV dans le système. Ensuite, 

l’investissement initial pour la réalisation d’un système PV est important et nécessite une période 
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d’amortissement longue. Compte tenu de la durée de vie réduite des convertisseurs, le système 

nécessite un remplacement avant l’amortissement de l’investissement initial. 

Nous avons plus particulièrement choisi l’étude de micro onduleur monophasé autonome 

fonctionnant à faible puissance. Le convertisseur de puissance est intégré directement au niveau 

du module PV, constituant un dispositif unique qui fonctionne en permanence optimisant la 

puissance. Comme chaque module PV a son propre convertisseur, l’effet de l’occultation partielle 

est réduit. En outre, le dispositif d’alimentation qui en résulte peut être plus facilement assemblé et 

reproduit conduisant à un produit souple prêt à être utilisé. 

Ce travail de thèse est organisé comme suit. Dans le premier chapitre, nous présentons  

l’état de l’art d’un système photovoltaïque, en décortiquant tous les éléments constitutifs du 

système, de la source à la charge. La compréhension des fondamentaux, nous permettra de 

comprendre les propriétés de conversion et aussi ses limites. Nous rappelons le principe de la 

conversion de l’énergie solaire en énergie électrique reposant sur l’effet photoélectrique. Par la 

suite, nous présentons les technologies des cellules photovoltaïques, généralement classé en trois 

générations dans la littérature. En premier lieu les cellules multi-jonctions à haut rendement, suivi 

des nouvelles générations de cellules solaires, qui utilisent de nouveaux matériaux de type 

organique et les cellules PV à couches minces (Thin-Film) obtenues par déposition de couches 

minces successives. Les caractéristiques des cellules PV et leur modélisation sont présentés afin 

de définir leurs modes de fonctionnement. Nous étudierons ensuite la réalisation d’un module. 

Nous développons par la suite l’étude de l’étage d’adaptation constitué par les convertisseurs 

statiques. Afin de bien situer le cadre des travaux de cette thèse sur l’amélioration de la conversion 

d’énergie photovoltaïque en termes de rendement, nous effectuons un bref aperçu sur les 

définitions des rendements et l’étude des pertes dans les convertisseurs statiques. Ce chapitre se 

termine par un aperçu d’un système PV autonome et les enjeux actuels des systèmes à micro 

onduleur toujours dans l’objectif de produire le maximum de puissance à la charge en exploitant 

les avancées de la technologie de l’électronique de puissance. 

Le second chapitre est focalisé sur la technique de recherche du point de puissance 

maximal. Nous présentons en premier lieu les algorithmes MPPT (Maximum Power Point 

Tracking) actuellement utilisés et les moyens techniques mis en jeu pour la poursuite de cette 

puissance. Nous présentons par la suite la technique de contrôle en mode glissant  pour atteindre le 

maximum. Ces techniques sont appelées: “Sliding-Mode Extremum Seeking Control (SM-ESC)”. 

Cette technique présente plusieurs avantages : sa facilité d’implémentation, les performances qui 
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peuvent être validés théoriquement, la stabilité du système. Nous avons choisi d’adopter cette 

technique pour notre système et présentons à la fin de ce chapitre une étude détaillé de cette 

approche et sa modélisation en vue de son intégration dans l’étage de conversion.  

Dans le troisième chapitre, nous nous focalisons sur la modélisation des deux étages de 

conversion. La modélisation de ces deux étages de conversion a pour principal objectif la 

conception d’un micro onduleur monophasé sans transformateur à deux étages de conversion.  

Nous appliquons pour les deux étages les techniques de contrôle par mode glissant du chapitre 

précédent. Pour la modélisation des convertisseurs nous appliquons l’approche par valeur 

moyenne. Nous avons principalement axés notre choix sur les topologies de convertisseurs sans 

transformateur, ce qui a pour effet de réduire au maximum la taille du circuit. Le premier étage qui 

effectue l’adaptation continu-continu (DC-DC) est constitué d’un hacheur survolteur quadratique. 

Cette topologie répond à la nécessité d’avoir une valeur élevée du gain afin d’augmenter la tension 

relativement faible issue des modules PV (de l’ordre de 18 V à 36 V) à un niveau de tension 

élevée autour de 400 V. Le deuxième étage de conversion est constitué par un onduleur à pont 

complet. L’onduleur fonctionne comme une source de puissance et contrôlé par mode glissant 

pour assurer le suivi du courant sinusoïdal de référence. Une surface de glissement de premier 

ordre est utilisée pour contrôler le courant de sortie de l’onduleur. Une boucle de contrôle externe 

permet la régulation de la tension et définit l’amplitude de la tension de sortie, tandis que la forme 

d’onde sinusoïdale est donnée par un modulateur de largeur d’impulsion sinusoïdale ou SPWM 

(Sinusoïdal Pulse Width Modulation). Une série de simulation est présentée  à la fin de ce chapitre 

pour prouver les résultats des analyses théoriques. 

Le chapitre quatre est consacré à la modélisation du micro onduleur monophasé sans 

transformateur à deux étages de conversion. La topologie proposée est composée du hacheur 

survolteur avec un gain d’élévation quadratique intégrant une commande MPPT et un onduleur à 

pont complet, lesquels sont connectées en cascade. Le dispositif est développé pour travailler à 

faible niveau de puissance, alimenté par une tension d’entrée basse et fonctionne dans une 

structure isolée. Les circuits d’implémentation matérielle des différents blocs du micro onduleur 

sont présentés. Une série de simulation a été effectuée à l’aide de l’outil PSIM 11.0 pour vérifier 

le bon fonctionnement de l’ensemble.  
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CHAPITRE 1 : ETAT DE L’ART SUR LE SYSTEME PHOTOVOLTAIQUE 

 

I.1 Introduction 

Dans le contexte global d’amélioration de rendement d’un système photovoltaïque, nous 

allons commencer cette thèse par l’état de l’art d’un système photovoltaïque, en décortiquant tous 

les éléments constitutifs du système, de la source à la charge. La compréhension des 

fondamentaux, nous permettra de comprendre les propriétés de conversion et aussi ses limites. En 

premier lieu, nous rappelons brièvement le principe de la conversion de l’énergie solaire en 

énergie électrique reposant sur l’effet photoélectrique, c’est à dire sur la capacité des photons à 

créer des porteurs de charge (électrons et trous) dans un matériau.  La technologie photovoltaïque 

la plus utilisée depuis la création des premières cellules correspond à la filière silicium de type 

cristallin qui représente actuellement 90 % de la production mondiale pour les applications 

terrestres. Ceci peut s’expliquer par le fait que l’industrie photovoltaïque profite régulièrement du 

développement de l’industrie des semiconducteurs qui est capable de fournir une matière première 

d’excellente qualité pour les panneaux solaires ainsi que des processus de fabrication totalement 

maitrisés.  

Nous survolerons les technologies des cellules photovoltaïques, généralement classé en 

trois générations dans la littérature. A commencer par les cellules multi-jonctions à haut 

rendement dont le développement a été motivé en priorité par les applications spatiales où les 

performances de la cellule priment sur les coûts de fabrication. Ensuite les nouvelles générations 

de cellules solaires, qui utilisent de nouveaux matériaux de type organique. Ces nouveaux 

composés, en particulier les polymères, pourraient révolutionner le marché du PV grâce à leur 

faible coût de fabrication et leur facilité d’utilisation (flexibilité, légèreté). La recherche dans ce 

domaine est extrêmement active depuis plusieurs années et les avancées sont rapides. Les cellules 

PV à couche mince  qui constituent les cellules de seconde génération car elles font 

historiquement suite aux cellules en silicium cristallin. Leur principal atout vient de la faible 

quantité de matériaux nécessaire à la fabrication d’une cellule comparé aux cellules classiques de 

la première génération. Les cellules couche mince les plus développées utilisent comme matériau 

de base le silicium amorphe, le Séléniure de Cuivre Indium Galium (CIGS), le Tellurure de 

Cadmium (CdTe) et on trouve de plus en plus de cellules multi-jonction améliorant les 

performances de cette filière. 
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Les caractéristiques des cellules PV et leur modélisation sont présentés ici afin de définir 

leurs modes de fonctionnement. Nous étudierons ensuite leurs interconnexions et les éléments de 

sécurité à introduire lors de la réalisation d’un module ou d’un champ PV. La compréhension du 

fonctionnement d’un module PV nous permettra d’appréhender les impacts importants que 

provoque la variation d’ensoleillement, la température, l’ombrage sur la production d’énergie dans 

les modules PV.  

Par la suite l’étude de l’étage d’adaptation constitué par les convertisseurs statiques est 

développée. Les structures DC-DC utilisées classiquement pour apporter l’alimentation en 

continu, mais aussi les structures DC-AC essentiellement utilisées pour l’alimentation en 

alternatif. Afin de bien situer le cadre des travaux de cette thèse sur l’amélioration de la 

conversion d’énergie photovoltaïque en termes de rendement, nous effectuons un bref aperçu sur 

les définitions des rendements et l’étude des pertes dans les convertisseurs statiques. Ce chapitre 

se termine par un aperçu d’un système PV autonome et les enjeux actuels des systèmes à micro 

onduleur toujours dans l’objectif de produire le maximum de puissance à la charge en exploitant 

les avancées de la technologie de l’électronique de puissance.. 

I.2 La conversion photovoltaïque 

I.2.1 Effet photoélectrique  

Le rayonnement solaire est constitué de photons dont la longueur d’onde s’étend de 

l’ultraviolet (0.2 μm) à l’infrarouge lointain (2.5 μm). On utilise la notion AM (Air Mass) afin de 

caractériser le spectre solaire en termes d’énergie émise [1.1]. L’énergie totale transportée par le 

rayonnement solaire sur une distance soleil-terre est de l’ordre de 1350 W/m² (AM0) dans l’espace 

hors atmosphère terrestre (Fig. 1.1). Lorsque le rayonnement solaire traverse l’atmosphère, il subit 

une atténuation et une modification de son spectre, à la suite de phénomènes d’absorption et de 

diffusion dans les gaz, l’eau et les poussières. Ainsi, la couche d’ozone absorbe une partie du 

spectre lumineux provenant du soleil, et en particulier une partie des ultraviolets dangereux pour 

la santé. Le rayonnement solaire direct reçu au niveau du sol (à 90° d’inclinaison) atteint 1000 

W/m² du fait de l’absorption dans l’atmosphère (AM1). Cette valeur change en fonction de 

l’inclinaison des rayons lumineux par rapport au sol. Plus l’angle de pénétration θ est faible, plus 

l’épaisseur atmosphérique que les rayons auront à traverser sera grande, d’où une perte d’énergie 

conséquente. Par exemple, l’énergie directe transportée par le rayonnement solaire atteignant le 

sol avec un angle de 48° avoisine les 833 W/m² (AM1.5). 
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Pour connaître le rayonnement global reçu au sol, il faut ajouter à ce dernier le rayonnement 

diffus. Le rayonnement diffus concerne tout le rayonnement dont la trajectoire entre le soleil et le 

point d'observation n'est pas géométriquement rectiligne et qui est dispersé ou réfléchi par 

l'atmosphère ou bien le sol. En considérant ceci, on obtient une référence du spectre global notée 

AM1.5 avec une puissance de 1000 W/m² correspondant à nos latitudes (Fig. 1.2). 

 

 
 

Figure 1. 1:Normes de mesures du spectre d'énergie lumineuse émis par le soleil, notion de la 

convention AM 

 

L’effet photoélectrique a été découvert par Becquerel en 1839 [1.2]. Il a trouvé que 

certains matériaux pouvaient produire une petite quantité de courant électrique sous l’effet de la 

lumière. Par la suite, Albert Einstein a découvert, en travaillant sur l’effet photoélectrique, que la 

lumière n’avait pas qu’un caractère ondulatoire, mais que son énergie était portée par des 

particules, les photons. L’énergie d’un photon est donnée par la relation : 

 

𝐸 =
ℎ𝑐

𝜆
            (1.1) 

 

où h est la constante de Planck, c la vitesse de la lumière et λ sa longueur d’onde. 

Ainsi, plus la longueur d’onde est courte, plus l’énergie du photon est grande. Cette découverte 

value à Albert Einstein le prix Nobel en 1905. 
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Figure 1. 2: Spectres solaires relevés dans plusieurs conditions selon la convention AM (source 

NREL Solar Spectrum) 

 

La conversion photovoltaïque aujourd’hui largement utilisée peut être simplement définie 

comme la transformation de l’énergie des photons en énergie électrique grâce au processus 

d’absorption de la lumière par la matière. Lorsqu’un photon est absorbé par le matériau, il éjecte 

un électron d’un niveau d’énergie inférieur vers un niveau d’énergie plus élevé, créant ainsi une 

paire électron-trou, de même énergie électrique. Généralement, la paire électron-trou revient à 

l’équilibre en transformant son énergie électrique en énergie thermique. De même, toute l’énergie 

des photons n’arrivant pas à se transformer en électricité est absorbée par le matériau sous forme 

thermique. Le matériau constituant les capteurs PV a alors sa température interne qui augmente 

proportionnellement à l’énergie solaire reçue. Le taux de conversion photon-électron est faible car 

un certain nombre de conditions doivent être réuni pour que ce phénomène se produise. L’effet 

thermique est donc majoritaire sur la plupart des capteurs détériorant d’autant plus les 

performances de ces derniers [1.3]. 

Même si le phénomène électrique est secondaire devant le phénomène thermique, 

récupérer tout ou partie de l’énergie électrique est le premier objectif des capteurs photovoltaïques 

sous forme de cellules ou de générateurs. Cela est possible grâce par exemple à des cellules 

solaires réalisées en associant un matériau semiconducteur dopé N3 à un autre semiconducteur 

dopé P4 (Fig. 1.3). L’énergie produite par l’absorption d’un photon dans un matériau se traduit du 

point de vue électrique par la création d’une paire électron-trou. Cette réaction entraîne une 

différence de répartition des charges créant ainsi une différence de potentiel électrique, c’est 
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l’effet photovoltaïque. Le fait d’avoir associer deux types de matériaux pour créer une jonction 

permet de pouvoir récupérer les charges avant que ces dernières ne se soient recombinées dans le 

matériau qui redevient alors neutre. La présence de la jonction PN permet ainsi de maintenir une 

circulation de courant jusqu’à ses bornes. Le nombre de photons par unité de longueur d’onde est 

une donnée à connaître pour les applications photovoltaïques pour estimer l’énergie totale 

disponible. La longueur d’onde correspondant au maximum de photons est de l’ordre de 650 - 670 

nm. 

 
 

Figure 1. 3: Schéma de principe de la conversion photoélectrique 

 

 

I.2.2 La cellule photovoltaïque  

La plupart des cellules photovoltaïques utilisent des semiconducteurs pour récolter les paires 

électron-trou créées par la collision des photons dans le matériau. Cependant, selon le matériau 

utilisé, le nombre de photons utiles (qui peuvent être absorbés) diffère. En effet, chaque matériau 

possède son propre gap énergétique (bande d’énergie interdite). Tout photon possédant une 

énergie inférieure à ce gap et arrivant à la surface du matériau n’aura pas assez d’énergie pour 

arracher un électron au matériau même s’il entre en collision avec un. Le courant produit par un 

capteur photovoltaïque est donc beaucoup plus faible que la quantité de photons arrivant sur le 

matériau car plusieurs conditions doivent être réunies pour que réellement l’énergie d’un photon 

se traduise en courant (compatibilité du matériau avec les longueurs d’ondes du spectre solaire, 

énergie des photons à leur arrivée sur le matériau, probabilité de rencontre d’un photon avec un 

électron, incidence du rayonnement, épaisseur du matériau,…). De plus, un autre compromis doit 

être fait par le concepteur de capteurs PV. Si le gap du matériau est grand, peu de photons auront 

assez d’énergie pour créer du courant mais aux bornes de la cellule, la tension en circuit ouvert 

sera grande et facilitera d’autant plus l’exploitation de l’énergie électrique. A l’inverse, un 

matériau avec un faible gap absorbe plus de photons mais présente une tension plus faible à ses 
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bornes. Ce compromis a été quantifié par Shockley et Quessier [1.4]. Ainsi par exemple, avec un 

seul matériau, le rendement de conversion maximal théorique est de 31 % pour un gap énergétique 

d’environ 1.4 eV. Par comparaison le gap du silicium,  qui est aujourd’hui le matériau le plus 

utilisé pour constituer des cellules dans les capteurs PV terrestres, n’est pas très loin de cet 

optimum avec 1.12 eV. 

Ainsi, le maximum théorique pour une simple jonction Si est d’environ 29 %. La 

différence de potentiel présente aux bornes d’une jonction PN soumise à un éclairement est 

également mesurable entre les bornes de la cellule PV. Typiquement, la tension maximale d’une 

cellule (PN) est d’environ 0.5 à 0.8 V. Elle peut être directement mesurée à ses bornes sans charge 

(circuit ouvert). Cette tension est nommée tension de circuit ouvert (Voc). Lorsque les bornes d’une 

cellule sont court-circuitées, on peut mesurer le courant maximal produit par la cellule PV et on le 

nomme communément courant de court-circuit Isc (short circuit). Ces valeurs peuvent changer 

fortement en fonction du matériau utilisé, de la température et de l’ensoleillement. La figure 1.4 

représente les caractéristiques typiques mesurables Icell = f(Vcell) d’une jonction PN soumise à un 

flux lumineux constant et dans l’obscurité [1.5]. 

 

 

Figure 1. 4 : Caractéristiques I-V d'une cellule photovoltaïque soumise à différents éclairements 
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I.2.2.1 Rendement de conversion des cellules photovoltaïques 

 

Le rendement de conversion pour des cellules photovoltaïques correspond à la capacité de 

la cellule à transformer l’énergie des photons qu’elle absorbe. Ces mesures sont aujourd’hui 

normalisées. Les cellules solaires sont donc testées par les constructeurs sous un spectre lumineux 

artificiel correspondant à un spectre solaire typique AM1.5 (soit à l’irradiance totale reçue sur le 

sol terrestre à une altitude de 0° avec un angle de 48°) sous une température fixe de 25 °C. Pour 

simplifier, cette convention a permis de normaliser les rendements donnés dans les notices des 

capteurs. La puissance moyenne totale reçue lors des tests par les cellules assemblées en module 

PV est de 1000 W/m² sous 25 °C. 

 

I.2.2.2 Modèle électrique d’une cellule photovoltaïque 

 

Lorsqu’une jonction PN réalisée à partir de matériaux sensibles à la lumière est éclairée, 

elle présente la particularité de pouvoir fonctionner en générateur d’énergie. Ce comportement en 

statique peut être décrit par l’équation électrique définissant le comportement d’une diode 

classique. Ainsi, le régime électrique statique d’une cellule photovoltaïque constituée d’une 

jonction PN en silicium peut être décrit par l’Eq. (1.2). 

𝐼𝑐𝑒𝑙𝑙 = 𝐼𝑠𝑐 − 𝐼𝑠𝑎𝑡 𝑒𝑥𝑝 [(
𝑉𝑐𝑒𝑙𝑙+(𝐼𝑐𝑒𝑙𝑙𝑅𝑠𝑒𝑟𝑖𝑒)

𝜂𝑉𝑇
) − 1] −

𝑉𝑐𝑒𝑙𝑙+𝐼𝑐𝑒𝑙𝑙𝑅𝑠𝑒𝑟𝑖𝑒

𝑅𝑠ℎ𝑢𝑛𝑡
    (1.2) 

 

Où 𝑉𝑇 =
𝑘𝑇

𝑒
 représente le potentiel thermodynamique, 

 𝐼𝑠𝑎𝑡 : le courant de saturation de la jonction, 

𝑘 : la constante de Boltzman (1.381 10-23 J/K), 

T : la température de la cellule en Kelvin, 

 e : la charge d’un électron, 

 n : le facteur de non idéalité de la jonction, 

𝐼𝑐𝑒𝑙𝑙 , le courant fourni par la cellule, 

𝑉𝑐𝑒𝑙𝑙  la tension aux bornes de la cellule, 

𝐼𝑠𝑐, le courant produit par la cellule lorsqu’elle est mise en court-circuit, 

𝑅𝑠ℎ𝑢𝑛𝑡, la résistance modélisant les courants de fuites de la jonction, et 

𝑅𝑠𝑒𝑟𝑖𝑒 , la résistance série caractérisant les diverses résistances de contacts et de connexions.  
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La figure 1.5 représente avec des composants électriques, le comportement électrique équivalent 

déduit de l’Eq. (1.2). 

 

Figure 1. 5:Schéma électrique équivalent d'une cellule photovoltaïque 

 

I.2.2.3 Caractéristique courant-tension  d’une cellule PV 

 

La courbe présentée par la Fig. 1.6 représente la caractéristique courant-tension normalisée 

notée I-V d’une cellule solaire en silicium polycristallin ayant un rendement de 19.8 %. La densité 

de courant délivrée par la cellule, ici notée J,  est exprimée en Ampère par unité de surface 

(A/cm²). La tension présente aux bornes de la cellule est exprimée en Volt et ne dépend pas de la 

surface de la cellule. Le courant de court-circuit de la cellule est de 38.1 mA/cm² (noté dans les 

notices constructeurs Isc (Short-Circuit Current) et la tension de circuit ouvert Voc (Open Circuit 

Voltage) s’élève à 654 mV. 

 

Figure 1. 6: Caractéristique courant-tension d'une cellule en silicium polycristallin. Courbe réelle 

mesurée par le constructeur 
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I.2.2.4 Facteur de remplissage 

 

Le facteur de remplissage ou FF ( Fill Factor) est un paramètre important utilisé à partir 

de la caractéristique I-V pour qualifier la qualité d’une cellule PV (Fig.1.7). Ce coefficient 

représente le rapport entre la puissance maximale que peut délivrer la cellule notée 𝑃𝑚𝑎𝑥  et la 

puissance formée par le rectangle 𝐼𝑠𝑐 ∗ 𝑉𝑜𝑐 . Plus la valeur de ce facteur sera grande, plus la 

puissance exploitable le sera également. Les meilleures cellules auront donc fait l’objet de 

compromis technologiques pour atteindre le plus possible les caractéristiques idéales. 

𝐹𝐹 =
𝑃𝑚𝑎𝑥

𝐼𝑠𝑐∗𝑉𝑜𝑐
    (1.3) 

 

 

Figure 1. 7: Courbe représentant le facteur de remplissage pour une cellule photovoltaïque 

 

I.2.2.5 Influence de la température et de l’éclairement 

 

La caractéristique d’une cellule PV  est directement dépendante de l’éclairement et de la 

température. La figure 1.8 donne l’allure générale des caractéristiques électriques d’une cellule 

photovoltaïque  pour différents éclairements. 

Nous remarquons que, à température donnée, ici 25 °C : 

- le courant de court-circuit 𝐼𝑠𝑐 varie proportionnellement à l’éclairement E, 

- la tension à vide 𝑉𝑜𝑐varie peu avec l’éclairement. Elle peut être considérée comme une constante 

pour une installation donnée. 

Les influences de ces paramètres se traduisent donc par des variations de la caractéristique 

utile du générateur photovoltaïque avec les conditions d’éclairement. 
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Figure 1. 8: Caractéristique d'une cellule PV pour différents éclairements 

 

La température a également une influence sur la caractéristique d’un générateur PV. La 

variation des caractéristiques d’un générateur PV de 160 W en fonction de la température à un 

éclairement donné est présentée à la Fig. 1.9. L’éclairement est ici fixé à 1000 W/m2. 

Nous remarquons qu’à éclairement donné : 

- la tension en circuit ouvert 𝑉𝑜𝑐 décroît avec la température. Plus la température est élevée plus 

𝑉𝑜𝑐 est faible, 

- le courant de court-circuit 𝐼𝑠𝑐 augmente avec la température. Cette hausse est nettement moins 

importante que la baisse de tension. L’influence de la température sur 𝐼𝑠𝑐 peut être négligée dans 

la majorité des cas. 
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Figure 1. 9: Caractéristique d'un module PV pour différentes températures 

 

I.2.3 Les différentes technologies des cellules PV  

Plusieurs technologies sont actuellement développées pour la réalisation de cellules 

photovoltaïques. Les degrés de maturité, de performance et de durée de vie sont très différents  

d'une technologie à l'autre. Chaque filière possède ses avantages et ses inconvénients: rendement, 

coût de production, disponibilité des matières premières, difficultés d'industrialisation, courte 

durée de vie des cellules. La filière à base de silicium monocristallin domine actuellement le 

marché avec plus de 90% des ventes. Le tableau I compare le rendement des différentes 

technologies des cellules solaires commercialisées [1.6]. L’amélioration des rendements focalise 

particulièrement l’intérêt des recherches sur le photovoltaïque. 

 

Tableau I: Comparaison de rendement des cellules solaires 
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Ces technologies coexistent sur le marché dans des proportions équivalentes depuis de 

nombreuses années malgré des prix et des rendements très différents.  

Nous allons présenter dans ce qui suit le processus de fabrication des cellules selon la technologie. 

 

I.2.3.1 Le silicium cristallin  

Les cellules à partir de plaquettes de silicium cristallisé (c-Si) se divisent en deux 

catégories distinctes, celles à partir de silicium monocristallin (mc- Si) et celles à partir de silicium 

polycristallin (pc-Si). Le silicium monocristallin est plus cher que le silicium polycristallin mais 

permet d’obtenir un rendement plus élevé, avec près de 24.7 % contre 20,30 % de rendement 

record sur petite cellule en laboratoire. 

 

Figure 1. 10: Schéma de principe d'une cellule à base de silicium cristallin 

Les modules en silicium cristallin sont fabriqués industriellement. La première étape 

consiste à fabriquer des lingots à base de silicium pur pour les différents processus de fusion et de 

cristallisation du silicium. Le matériau supérieur est le silicium monocristallin, typiquement 

produit par la méthode de Czochralski, consistant à introduire un germe préformé monocristallin 

dans le lingot de silicium [1.7]. Le silicium se solidifie sur ce germe et garde la même organisation 

cristalline que celui-ci. Le matériau inférieur est le silicium poly-cristallin, produit en lingots par 

le biais de différents procédés de fusion et de solidification du silicium. Sa cristallisation est 

assurée par un contrôle de la température de solidification. Après la solidification, les lingots sont 

découpés en fine couche d’environ 300 μm d’épaisseur grâce à un fils de diamant abrasif de 150 

μm de diamètre [1.8]. Les wafers ont une taille de 125 x 125 mm pour une épaisseur de 330 μm. 

En plus d’obtenir des wafers plus fins, l’objectif est de réduire les pertes liées au sciage afin 

d’économiser le silicium. Les industriels du photovoltaïque développent des wafers de nouvelle 

génération de 210 x 210 mm² et plus large encore, tout en réduisant leur épaisseur pour arriver à 
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un objectif de 100 μm [1.9]. L’augmentation de la taille de ces cellules implique donc une 

augmentation de la puissance produite et donc du courant. Les cellules les plus performantes 

peuvent déjà fournir des courants de plus de 10 A sous une tension de 0.6 V. 

Les wafers sont ensuite traités pour être dopés par diffusion dans le matériau même afin de 

constituer des jonctions PN. L’ajout d’une couche antireflet et la réalisation des contacts 

électriques en face arrière et en face avant termine le processus de fabrication des cellules. Les 

cellules photovoltaïques ainsi finies sont assemblées en série et/ou en parallèle, puis encapsulées 

pour devenir un module solaire photovoltaïque pouvant fonctionner pendant plus de 20 ans. En 

fonction de l’agencement des cellules dans le module, on obtient la puissance désirée pour une 

tension de sortie optimale correspondant au point de puissance maximum de l’ensemble (12 V, 24 

V, 48 V). La grande majorité des panneaux solaires actuels peuvent délivrer une puissance de 50 à 

200 Wp. 

 

I.2.3.2 Les cellules à couches minces 

 

Les cellules à couches minces (Thin-film) constituent les cellules de seconde génération 

car elles font historiquement suite aux cellules en silicium cristallin relativement épaisses. 

L’intérêt de la technologie couche mince vient de la faible quantité de matériaux nécessaire à la 

fabrication d’une cellule comparativement aux cellules classiques. Contrairement aux cellules en 

silicium cristallin de première génération, on ne dépose que la quantité de matériau photosensible 

efficace pour absorber l’essentiel du rayonnement solaire (quelques microns d’épaisseurs 

suffisent). Par ailleurs, on utilise des méthodes de fabrication moins coûteuses des cellules qui 

permettent une intégration totale. 

Les trois technologies émergentes sont :  

i. le silicium amorphe et microcristallin noté TFSi ( Thin-Film Silicon) ; 

ii. l’alliage Cu(In,Ga)Se ( Cuivre-Indium/Gallium-Sélénium) CIGS, et 

iii. le semiconducteur  polycristallin CdTe (Tellurure de Cadmium). 
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Le Silicium amorphe et microcristallin TFSi 

Le silicium amorphe (a-Si) peut être directement déposé sur un substrat de verre à basse 

température par un procédé de dépôt chimique en phase vapeur assisté par plasma ou PECVD  

(Plasma-Enhanced Chemical Vapor Deposition) [1.10]. On dépose d’abord, sur le verre, une 

couche d’oxyde transparente conductrice ou TCO (Transparent Conductive Oxide) d’une 

épaisseur de 0,5 μm. Cette étape est suivie par les étapes de dépôt suivantes : une couche de a-Si 

de type N, puis une couche a-Si semi-isolante (1 μm) et enfin une couche de a-Si dopée P. Une 

dernière couche métallique arrière à base d’argent assure la connectique (Fig. 1.11).  

 

 

Figure 1. 11: Schéma de principe d'une cellule à base de Silicium Amorphe et comparaison à une 

cellule en Silicium Cristallin 

 

Le processus de fabrication de ces cellules permet d’abaisser significativement les coûts de 

productions. En effet, le cycle de production ne nécessite que très peu d’énergie et le processus 

peut générer de grandes surfaces unitaires, de l’ordre du mètre carré, en un seul tenant. Pour 

fabriquer un module, il suffit d’ajouter au processus une déposition de matériau conducteur entre 

les cellules servant d’interconnexion entres elles (Fig. 1.12). Ainsi, grâce à cette souplesse de 

fabrication, il est possible de fabriquer simplement des panneaux de n’importe quelle puissance et 

tension en fonction de la demande et de l’application. 
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Figure 1. 12: Schéma d'un module a-Si en couche mince 

Malgré des rendements de conversion faibles de l’ordre de 13,40 % (limités par le taux de 

recombinaisons très élevé), cette filière tend à se développer car le prix est dérisoire par rapport au 

coût actuel des cellules en Si de première génération. Le silicium amorphe, possédant un fort 

coefficient d’absorption, n’a besoin que d’une très faible épaisseur de silicium, de l’ordre du 

micron, réduisant par conséquent, considérablement, les coûts de matière première et le risque de 

pénurie liée au manque de silicium. De plus, le silicium amorphe reste relativement stable et peut 

produire de l’énergie même sous ensoleillement diffus et sous faible éclairement (et artificiel). 

Néanmoins, les modules en silicium amorphe ont une durée de vie plus courte par rapport aux 

modules en silicium cristallin (>10 ans contre >20 ans). En effet, leur taux de dégradation est 

presque trois fois supérieur à celui des panneaux en silicium cristallin et en particulier pendant les 

premiers six mois de fonctionnement [1.11].  

 

Les cellules  CGIS  

 

Les cellules CGIS, alliage cuivre-indium/gallium-sélénium, sont constituées par 

empilement d’une couche métallique de molybdène de 0.5 μm d’épaisseur est déposée sur du 

verre pour réaliser le contact arrière. Puis on vient déposer une couche CIGS de type P, d’environ 

1.5μm. Puis une couche de CdS (sulfure de cadmium) ou de ZnS (zinc sulfuré) d’environ 50 nm, 

et enfin une couche de ZnO (oxyde de zinc) de type N, de 1 μm, servant de contact avant 

conducteur et transparent. Finalement, la cellule est encapsulée par un verre [1.12]. Le schéma de 

principe est présenté par la Fig. 1.13. 
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Figure 1. 13: Schéma de principe d'une cellule à base de CIGS 

La technologie CIGS exhibe actuellement le meilleur rendement de production pour une 

cellule et pour des modules par rapport à toutes les technologies couches minces inorganiques 

avec des cellules pouvant atteindre 19,30 % en laboratoire et des modules commerciaux de 12 %. 

Cependant, il reste un grand nombre de points à améliorer afin de réduire le prix de ces cellules. 

Le principal challenge de la technologie CIGS couche mince est la réduction du prix des 

matériaux. Diverses pistes existent pour essayer de remplacer les matériaux chers comme l’indium 

et le gallium, par de l’aluminium.  

 

Les cellules CdTe  

 

Dans le cas du CdTe, une couche de CdS de type N est déposée sur du verre, puis une 

couche de CdTe de type P, d’environ 2 μm, et enfin une couche conductrice de carbone servant de 

deuxième contact. La simplicité chimique du matériau à base de tellurure de cadmium (CdTe) et 

sa stabilité en font un matériau attractif. Ses propriétés thermo-physiques et ses caractéristiques 

chimiques permettent de fabriquer des cellules, simplement et à faible coût. Le rendement des 

cellules en CdTe dépend fortement de la manière dont les couches actives sont déposées 

(température de dépôt, vitesse et nature du substrat). Comparé aux autres technologies couche 

mince, le CdTe est plus facile à déposer et donc plus approprié à la production de module PV de 

surface importante.  

D’un point de vue rendement énergétique, la filière CdTe, présente des rendements de 

cellules record de 16.5 % en laboratoire et des modules commerciaux à près de 10.7 %. 
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I.2.3.3 Les Cellules Multi-jonctions  

La plupart des cellules photovoltaïques inorganiques sont constituées d’une simple 

jonction PN. Dans cette jonction, seuls les photons dont l'énergie est égale ou supérieure à la 

bande interdite du matériau, notée Eg [eV] sont capables de créer des paires électron-trou. En 

d'autres termes, la réponse photovoltaïque d’une cellule simple jonction est limitée. Seule la 

proportion du spectre solaire dont l’énergie des photons est supérieure au gap d’absorption du 

matériau est utile, l’énergie des photons plus faible n’est donc pas utilisable. D’autre part, même si 

l’énergie des photons est suffisante, la probabilité de rencontrer un électron est faible. Ainsi, la 

plupart des photons traversent le matériau sans avoir à transférer leur énergie. Une première 

solution pour limiter les pertes est connue de longue date du point de vue technologique : il suffit 

d’utiliser des systèmes à plusieurs niveaux, en empilant des jonctions possédant des gaps 

décroissants. Le principe est présenté à la Fig. 1.14. Ainsi il est possible d’exploiter le spectre 

solaire dans sa quasi-totalité avec des rendements de conversion très importants. 

 

 

Figure 1. 14: Principe de la cellule multi-jonctions 

Des cellules PV multi-jonctions à base d’association de matériaux semiconducteurs ΙII-V 

(GaAs, AlGaAs, InGaAs, etc) ont ainsi été mises au point depuis les années 60 présentant des 

rendements très élevés supérieurs parfois à 40 %. Elles ne sont pas connues du grand public à 

cause de leur coût de fabrication, de loin  les plus élevés actuellement (fabrication sous vide très 

poussé, croissance très lente, problème de casses et de défauts aux interfaces). Le développement 

des cellules à haut rendement a été motivé en priorité par les applications spatiales. Certaines 

recherches se concentrent sur l’amélioration des technologies de fabrication pour en baisser le 

coût et les adapter aux besoins terrestres. Ils se heurtent principalement aux problèmes d’interfaces 
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et de passage de petits volumes de fabrication à des grandes quantités. Aujourd’hui, les véhicules 

de courses terrestres ou bateaux les utilisent pour assurer leur autonomie. Mais cela reste des 

cellules beaucoup trop chères pour des applications domestiques. 

 

I.2.3.4 Les cellules organiques  

On utilise de plus en plus de matériaux organiques dans le domaine de l’optoélectronique, 

avec des perspectives d’électronique organique voire moléculaire, pour l’éclairage à l’aide de 

diodes électroluminescentes organiques ou OLED (Organic Light Emitting Diode). Ils possèdent 

des niveaux d’énergies susceptibles d’absorber les photons en créant des paires électron-trou 

utilisables grâce à des transitions entre les niveaux HOMO (Hightest Occupied Molecular Orbital) 

et des niveaux LUMO (Lowest Unoccupied Molecular Orbital). Contrairement au cas des 

matériaux inorganiques, où les recombinaisons des paires électron-trou sont converties en chaleur, 

les recombinaisons dans le cas des matériaux organiques se traduisent par l’émission des photons 

(fluorescence, luminescence). La séparation des charges reste encore aujourd’hui un des points 

bloquants pour être effectuée efficacement. Si elles peuvent être séparées et transportées vers un 

circuit extérieur grâce à deux phases adjacentes, on obtient alors des cellules photovoltaïques d’un 

nouveau type (Fig. 1.15). 

 
Figure 1. 15:Schéma de principe d'une cellule organique 

 

Le rendement de ces cellules solaires organiques est encore inférieur à 3 % à cause 

justement de la nature du mélange et des problèmes de recombinaisons des porteurs de charges. 

L’oxydation de la cellule est encore un autre problème auquel il faut se pencher en recherche pour 

trouver des solutions viables à long terme. 
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I.2.4 Le module photovoltaïque  

Dans cette thèse nous allons exploiter l’énergie électrique produite par le module 

photovoltaïque pour toute la chaîne de conversion. Il est alors important d’expliquer en détail ici la 

structure d’un module photovoltaïque. Dans des conditions d’ensoleillement standard (1000 

W/m²; 25 °C ; AM1.5), la puissance maximale délivrée par une cellule silicium de 150 cm² est 

d'environ 2.3 Wp sous une tension de 0.5 V. Une cellule photovoltaïque élémentaire génère une 

énergie électrique de faible puissance insuffisante pour la plupart des applications domestiques ou 

industrielles. Le module photovoltaïque est réalisé par association, en série et/ou en parallèle, d'un 

grand nombre de cellules élémentaires. 

 

I.2.4.1 Association en série de n- cellules élémentaires  

 

Une association de n-cellules en série permet d’augmenter la tension du module PV. Les 

cellules sont alors traversées par le même courant et la caractéristique résultant du groupement 

série est obtenue par addition des tensions élémentaires de chaque cellule suivant la Fig. 1.16. 

L’équation (1.4) résume les caractéristiques électriques d’une association série de 𝑛𝑆 cellules. 

𝑉𝐶𝑂𝑛𝑠 = 𝑛𝑠𝑉𝐶𝑂    avec  𝐼𝑆𝐶 = 𝐼𝑆𝐶𝑛𝑠      (1.4) 

 

 

 

Figure 1. 16: Caractéristiques résultantes d'un groupement de n- cellules en série 
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Ce système d’association est le plus utilisé pour les modules photovoltaïques du commerce. 

L’association série permet d’augmenter la tension de l’ensemble et donc d’accroître la puissance 

de l’ensemble. Les panneaux commerciaux constitués de cellules de première génération sont 

habituellement réalisés en associant 36 cellules en série (𝑉𝑐𝑜𝑛𝑠 = 0.6 V*36 =21.6 V) afin d’obtenir 

une tension optimale du panneau  𝑉𝑜𝑝𝑡  proche de celle d’une tension de batterie de 12 V. 

 

I.2.4.2 Association en parallèle de n-cellules élémentaires 

 

Une association parallèle de n- cellules permet d’accroître le courant de sortie du module 

photovoltaïque. Dans un groupement de cellules identiques connectées en parallèle, les cellules 

sont soumises à la même tension et la caractéristique résultant du groupement est obtenue par 

addition des courants (Fig. 1.17). L’équation (1.5) résume à son tour les caractéristiques 

électriques d’une association parallèle de np cellules. 

𝐼𝑠𝑐𝑛𝑝 = 𝑛𝑝𝐼𝑠𝑐   avec 𝑉𝑂𝐶𝑛𝑝 = 𝑉𝑂𝐶     (1.5) 

 

 

Figure 1. 17: Caractéristique résultant d'un groupement de n-cellules en parallèle 
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I.2.4.3 Conception du module photovoltaïque  

 

Un module photovoltaïque est obtenu par association d’un réseau de 𝑎𝑛𝑝*𝑏𝑛𝑠  cellules en 

série/parallèle (Fig. 1.18). La conception d’un module PV repose depuis l’origine pour des besoins 

réservée aux applications de sites isolés. La tension de fonctionnement de ces installations était 

imposée par la tension des batteries utilisées pour stocker l’énergie. Ces systèmes fonctionnant 

avec des batteries au plomb, leurs tensions étaient de 12 V, 24 V ou 48 V. Cette raison historique 

explique que la quasi-totalité des modules existants aujourd’hui ont encore une tension de sortie 

de 12 V ou 24 V. 

 

Figure 1. 18:Architecture d'un module photovoltaïque avec diodes de protection 

La caractéristique globale d’un module PV peut varier en fonction de l’éclairement, la 

température, du vieillissement des cellules et les effets d’ombrage ou d’inhomogénéité de 

l’éclairement. De plus une dégradation d’une des cellules mises en série peut provoquer une forte 

diminution du courant solaire produit par le module photovoltaïque. Lorsque le courant débité est 

supérieur au courant produit par la cellule faiblement éclairée, la tension de celle-ci devient 

négative et devient un élément récepteur. Celle-ci se trouve dans une situation où une quantité trop 

importante de puissance électrique est dissipée, ce qui pourrait aboutir à sa destruction si le défaut 

persiste trop longtemps [1.13][1.14]. 
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La diode by-pass 

On associe aux modules PV des diodes by-pass  pour  protéger les cellules qui deviennent 

passives. Des mesures réalisées sur un module photovoltaïque commercial de 85 Wc sur lequel on 

suit de plus près le comportement d’une des 36 cellules à différents niveaux d’ombrage sont 

présentées à la Fig. 1.19. 

 

 

Figure 1. 19: Caractéristique I-V avec effet d'ombrage d'une des 36 cellules qui composent le 

module PV 

 

On observe bien la déformation de la courbe I-V liée à un effet d’ombrage partiel du 

module PV. La diode by-pass lorsqu’elle se met à fonctionner, court-circuite alors une partie du 

panneau (Fig. 1.20) évitant ainsi la circulation de courants inverses au sein des cellules 

défectueuses. Par contre, cette solution efficace réduit d’autant la puissance délivrée ainsi que la 

tension aux bornes du panneau PV. La dégradation d’une seule cellule condamne donc le groupe 

de cellules associé à la cellule défectueuse et protégée par la diode by-pass qui l’empêche ainsi de 

pas participer à la production d’énergie. Ce phénomène de perte partielle de puissance est à 

comparer à la perte totale d’un module entier en cas de problème sur une cellule avec un module 

fonctionnant sans protection [1.15][1.16]. 
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Figure 1. 20 : Défaillance d'une des cellules du module PV et activation de la diode by-pass 

 

La diode anti-retour 

 

Une autre protection consiste à protéger le module photovoltaïque contre les courants 

négatifs qui pourraient être générés lors de différentes connexions en parallèle de plusieurs 

modules, lorsque le module devient récepteur plutôt que générateur. Ainsi, une diode anti-retour 

est mise en série avec chaque branche. Le risque est que des chaînes de cellules fortement 

éclairées débitent dans des chaînes soumises à moins d’éclairement. La présence de cette diode 

anti-retour permet d’éviter tous les courants négatifs y compris provenant de la charge, comme 

une batterie par exemple fonctionnant tout le temps et pouvant débiter sur le module PV  la nuit. 

 

I.2.4.4 Fonctionnement du module à puissance maximale 

 

Nous avons vu qu’une  cellule ou un groupement de cellules présente une caractéristique I-

V non linéaire, courbe en rouge de la Fig.1.21. La caractéristique P-V peut être également tracée, 

courbe en bleue de la Fig.1.21. Cette caractéristique met en évidence un point de puissance 

maximale. Si la droite tracée en noire représente la caractéristique d’une charge résistive, lors 

d’une connexion du générateur PV à cette charge résistive, c’est l’intersection des caractéristiques 

I-V du module PV et de la charge qui définira le point de fonctionnement. 

Si la connexion entre le module PV et la charge se fait directement, alors le point de 

fonctionnement du module PV ne pourra pas être piloté. C’est la charge, en fonction de son 

impédance qui déterminera le point de fonctionnement et le générateur PV ne pourra pas 

fonctionner à son point de puissance maximale  ou MPP (Maximum Power Point). 
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Figure 1. 21: Caractéristiques I-V (en rouge) et P-V (en bleu) d’un module PV, et 

 le point de puissance maximale 

 

Dans les systèmes photovoltaïques, la livraison de la totalité de la puissance disponible au 

niveau du module PV est l’objectif principal. La présence de convertisseur (DC-DC ou/et DC-AC) 

permet la mise en place d’algorithmes de recherche de point de puissance maximum ou MPPT 

(Maximum Power Point Tracking). Ces algorithmes vont modifier l’impédance équivalente du 

convertisseur pour s’assurer que le générateur PV fonctionne à sa puissance maximale. 

Nous allons présenter dans la section suivante l’état de l’art des convertisseurs DC-DC et 

DC-AC dans un système photovoltaïque. La recherche du point de puissance maximal sera 

largement étudiée dans le chapitre 2. 

 

I.3 Les convertisseurs statiques  

L’électronique de puissance est au cœur du système photovoltaïque et a des impacts 

importants la qualité de l’énergie produite. Les convertisseurs statiques font partie de la chaîne de 

conversion de l'énergie lumineuse en énergie électrique basée sur l’effet photovoltaïque. Quelle 

que soit son architecture, cette chaîne de conversion peut se décomposer en plusieurs sous-

systèmes délimités selon leurs fonctionnalités. Le système photovoltaïque peut être raccordé à un 

réseau de distribution d’électricité ou fonctionner en site isolé. Ce travail est axé sur les systèmes 

autonomes ou en site isolé.  

Les caractéristiques non-linéaires du module photovoltaïque et sa sensibilité aux 

conditions extérieures, comme l’éclairement et la température, induisent des pertes énergétiques. 
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L’utilisation d’un étage de conversion afin d’optimiser la production d’énergie à tout moment est 

nécessaire. Le travail effectué dans le cadre de cette thèse a été consacré à l’étude d’une chaîne de 

conversion continu – alternatif (DC-AC). Pour une meilleure compréhension du travail présenté, 

nous rappelons ainsi divers principes de fonctionnement des étages de conversion ainsi que des 

éléments électroniques qui les composent. 

 

I.3.1. Connexion du panneau à la charge via un étage de conversion  DC-DC 

La figure 1.22  présente le schéma de principe d’un module photovoltaïque doté d’un étage 

de conversion DC-DC entre le panneau et la charge de sortie. Cette structure correspond à un 

système autonome. Il permet le plus souvent d’alimenter une batterie servant de stockage 

d’énergie ou une charge qui ne supporte pas les fluctuations de tension. Cet étage d’adaptation 

dispose d’une commande MPPT qui lui permet de rechercher le MPP que peut fournir un panneau 

solaire photovoltaïque. L’algorithme de recherche MPPT peut être plus ou moins complexe en 

fonction du type d’implantation choisi et des performances recherchées. Les algorithmes 

performants doivent jouer sur la variation du rapport cyclique du convertisseur de puissance 

associé. 

 

 

Figure 1. 22: Chaîne de conversion photovoltaïque avec hacheur  contrôlé par une commande 

MPPT sur charge DC 
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I.3.1.1. Le hacheur  

La structure du hacheur  est choisie en fonction de la charge à alimenter. Elle peut être 

survolteur, dévolteur ou dévolteur/survolteur. Le hacheur  ou  hacheur a pour rôle la régulation de 

la tension d’entrée pour un transfert de puissance maximale vers la charge, en maintenant le point 

de fonctionnement très proche du point de puissance maximale pour n’importe quelles conditions 

de fonctionnement : variation de température, irradiance, caractéristique de charge. La tension de 

référence est imposée par un algorithme de commande.  

La figure 1.23 présente les trois structures de base les plus utilisés des convertisseurs DC-DC.  

       (a) 

(b)   

 

       (c) 

 

Figure 1.23: Convertisseurs DC-DC : (a) Dévolteur (Buck) ; (b) Survolteur (Boost) ;  

(c) Dévolteur/Survolteur (Buck/Boost) 
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Un convertisseur Buck, ou hacheur dévolteur, est une alimentation à découpage qui 

convertit une tension continue en une autre tension continue de plus faible valeur. Ce type de 

convertisseur peut être utilisé comme adaptateur source-charge, lorsque le point de 

fonctionnement en couplage direct est à gauche du MPP. 

Un hacheur survolteur, ou hacheur survolteur, est une alimentation à découpage qui 

convertit une tension continue en une autre tension continue de plus forte valeur. Ce type de 

convertisseur peut être utilisé comme adaptateur source-charge, lorsque le point de 

fonctionnement en couplage direct est à droite du MPP. Nous nous intéressons plus 

particulièrement à cette structure. 

Un convertisseur Buck-Boost est une alimentation à découpage qui convertit une tension 

continue en une autre tension continue de plus faible ou plus grande valeur mais de polarité 

inverse. 

Dans les trois cas cités en haut, l’adaptation entre la source et la charge est réalisée en 

choisissant des valeurs adéquates du rapport cyclique. L’interrupteur utilisé est un dispositif à 

semiconducteur en commutation. Généralement, un MOSFET est utilisé pour son faible temps de 

commutation afin de minimiser les pertes de puissance. Généralement, pour les convertisseurs 

DC-DC, l’interrupteur est commandé par un signal PWM (Pulse Width Modulation). Un signal 

PWM est un signal rectangulaire de fréquence fixe, mais dont le rapport cyclique D est variable. 

La valeur du rapport cyclique permet de contrôler la quantité d’énergie transmise. 

I.3.1.2. La recherche du point de puissance maximale 

 

Le suivi du point de puissance maximale (PPM) est réalisé au moyen d’une commande 

MPPT qui agit essentiellement sur le rapport cyclique du convertisseur statique pour rechercher et 

atteindre le PPM du module PV, qu’elles que soient les instabilités météorologiques ou variations 

brutales de charges qui peuvent survenir à tout moment.  

La figure 1.24 illustre trois cas de perturbations. Suivant le type de perturbation, le point de 

fonctionnement bascule du point de puissance maximal PPM1 vers un nouveau point P1 de 

fonctionnement plus ou moins éloigné de l’optimum. 

- Cas a : pour une variation d’ensoleillement, il suffit de réajuster la valeur du rapport 

cyclique pour converger vers le nouveau point de puissance maximum PPM2. 
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- Cas b : pour une variation de charge, on peut également constater une modification du 

point de fonctionnement qui peut retrouver une nouvelle position optimale grâce à l’action d’une 

commande. 

- Cas c : pour une variation de température de fonctionnement du module PV, les contraintes 

sont différentes des deux cas précédent. 

 

Figure 1. 24:Recherche du point de puissance maximal: a) suite à une variation d'ensoleillement; 

b) suite à une variation de charge ; c) suite à une variation de température 

 

Il existe plusieurs techniques de recherche du PPM. On a élaboré un algorithme extrêmal 

numérique proche des commandes de type Perturb & Observe. Cette commande impose une 

oscillation permanente autour du PPM. En effet, cette oscillation est nécessaire pour connaître les 
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variations de la puissance de sortie du module et ainsi pouvoir réajuster le rapport cyclique du 

convertisseur électrique en un temps minimal. On constate un fonctionnement dynamique en 

régime transitoire optimal entraînant une rapidité de recouvrement de nouveaux PPM rarement 

existante dans les autres types de MPPT (de l’ordre de la milliseconde). Le Chapitre 2 de ce travail 

est consacré entièrement à cet effet. 

 

I.3.2. Connexion du panneau à la charge via un étage de conversion DC-AC 

La conversion du courant continu issue des modules photovoltaïques en courant alternatif 

est assurée par l’onduleur. Grâce à l’avancement des technologies en électronique de puissance il 

est aujourd’hui fréquent d’avoir des onduleurs qui intègre déjà la technique MPPT avant la 

conversion, ce qui permet de s’assurer que les panneaux fonctionnent à leur point de puissance 

maximale. Les onduleurs sont souvent classés selon son mode opératoire, mais elles peuvent être 

classées aussi selon la topologie d’implémentation dans le système photovoltaïque. Ainsi on peut 

les classer en quatre catégories [1.6] :  

- Onduleur centralisé, autour de kW à 100 MW 

- Micro onduleur ou onduleur module, typiquement évalué autour de 50 à 500 W 

- Onduleur de chaîne, typiquement évalué autour de 500 W à quelques kW. Une chaîne est 

un ensemble de modules photovoltaïque connectés en série. 

- Onduleur multi chaîne, typiquement évalué autour de 1 kW à 10 kW 

 

La figure 1.25 présente les différentes topologies d’implémentation des onduleurs dans un système 

photovoltaïque. 
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Figure 1. 25: Topologies d'implémentation des onduleurs solaires 

a. Onduleur central 

 

Il s'agit d'une implémentation simple avec un seul onduleur central répondant à tous les 

modules PV du système. Alors que cette topologie onduleur augmente la facilité de conception et 

de mise en œuvre, il souffre de plusieurs inconvénients. Pour les grands systèmes, de grandes 

quantités d'alimentation de courant continu seront transférées sur un long câble pour atteindre 

l'onduleur central. Cela augmente les coûts de câblage et diminue également la sécurité.Une 

implémentation de MPPT à l'intérieur de l'onduleur central répondra seulement à l'ensemble du 

système. Pour différents modules, les chaînes sont incompatibles, par exemple, à cause de 

l'ombrage partiel, la production globale du système est considérablement réduite. Aussi, le 

système est habituellement conçu pour une puissance fixe. Il y a peu de place pour l'extensibilité 

du système si plus de chaînes et de modules doivent être ajoutés. 

 

b. Micro onduleur  

 

Chaque module possède un convertisseur dédié intégrant un MPPT. Cette topologie est 

ainsi plus résistante aux effets d'ombrage partiel par rapport à la topologie de l'onduleur central. 

Les micro onduleurs offrent une flexibilité élevée car l’extension de la taille du système sous cette 

topologie est beaucoup plus simple. En outre, les coûts de câblage du courant contnu sont 

considérablement réduits. 
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c. Onduleur de chaîne  

 

Le concept vise à établir un équilibre entre les topologies d’onduleur module et d’onduleur 

central. La topologie d’onduleur de chaîne est plus résistante comparé à l’onduleur central. 

Chaque chaine fonctionne indépendamment à son PPM, garantissant un rendement énergétique 

supérieur. Les onduleurs string sont plus petits que les onduleurs centraux. Toutefois son 

implémentation est plus complexe que l’onduleur de module. Aussi l’ombrage partiel a une grande 

influence sur l’onduleur string que sur les micro onduleurs. 

 

d. Onduleur multichaîne 

 

Le concept vise à combiner au haut rendement énergétique de l’onduleur de chaîne et le 

coût faible de l’onduleur central. Chaque chaîne est préalablement conçue utilisant un hacheur  à 

faible puissance. Chaque chaîne a son propre PPM implémenté avec le hacheur . Tous les 

convertisseurs sont connectés avec l’onduleur via un bus DC. A un certain niveau de puissance, 

seulement une nouvelle chaîne avec hacheur  doit être jointe pour augmenter la taille du système. 

 

Récemment, on a vu apparaître un nouveau concept hybride se basant sur les avantages et 

les inconvénients de chacune des méthodes citées précédemment. Les onduleurs de chaîne et 

micro onduleurs sont reconnus pour leur meilleure réponse aux variations d’ensoleillement et aux 

inhomogénéités lumineuses mais aussi pour leur facilité d’installation. D’autre part, l’onduleur 

central est souvent moins cher en termes d’équipement électronique qui est très modeste; il 

dispose d’un meilleur rendement ; et en plus, il est plus fiable. Les caractéristiques techniques de 

ces différents systèmes de configuration sont résumées dans le Tableau II. Les dernières données 

correspondant aux micro onduleurs s’affranchissent en grande partie des problèmes d’ombrage et 

optimisent la production d’un module PV de façon remarquable. Plusieurs axes de recherche sont 

encore en cours pour le développement technologique des micro onduleurs pour les rendre aussi 

fiables que les onduleurs centralisés. 

 

Tableau II: Caractéristiques techniques des différents systèmes de configuration de l'onduleur 
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 Onduleur central Onduleur de chaîne Micro onduleur 

Tension PV 340-800 V 150 – 800 V 17- 90 V 

Pertes DC  ~ 1-5 % en fonction 

de la tension et de la 

distance 

~ 1% en fonction de la 

tension et de la 

distance 

Négligeable 

Rendement de 

conversion 
95 – 97% 92-96% 93 – 96 % 

 

I.4 Rendement d’une chaîne de conversion photovoltaïque  

 

Par définition, une chaîne de conversion est optimale si la puissance maximale pouvant 

être générée à un instant donnée par les panneaux photovoltaïque est entièrement transférée à la 

charge sans aucune perte. Pour s’approcher de cet idéal, il est nécessaire de localiser avec 

précision les origines des pertes et de les dissocier. Différentes définitions de rendement existent 

séparément, pour chacune des parties : modules PV, commande MPPT, étage de conversion. La 

figure 1.26 présente les différents rendements d’une chaîne de conversion photovoltaïque.  
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Figure 1. 26: Facteur de rendement de chaîne de conversion photovoltaïque 

 

I.4.1. Puissance maximale au niveau du modèle photovoltaïque 

La qualité d’un module photovoltaïque peut être définie par sa capacité à restituer le 

maximum de la puissance lumineuse absorbée.  

L’irradiance G [W/m2] représente la puissance lumineuse reçue par le panneau par unité de 

surface. Ce qui donne pour un panneau d’une surface Aeff [ 𝑚2 ], une puissance totale 

nommée 𝐺𝐴𝑒𝑓𝑓. Le rendement maximum de la conversion de l’énergie des photons en quantité 

d’électrons extraits d’un panneau solaire est alors noté  pv est défini selon l’Eq. (1.5) : 

𝜂𝑃𝑉 =
𝑃𝑚𝑎𝑥

𝐺𝐴𝑒𝑓𝑓
           (1.5) 

 
où : 

𝑃𝑚𝑎𝑥 est le maximum de puissance potentiellement disponible à la sortie d’un panneau PV  

(cette valeur varie en fonction des conditions météorologiques, du niveau d’ensoleillement, de la 

température), 

𝐴𝑒𝑓𝑓 est la surface effective du module PV représentant uniquement la partie active effectuant la 

conversion. 

h
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I.4.2. Qualité de la commande MPPT  

La qualité d’une commande MPPT peut être définie comme la position du point de 

fonctionnement du système par rapport au PPM [1.17]. 

La puissance Pin effectivement délivrée par le module PV dépend de la commande utilisée 

au niveau du convertisseur (MPPT, asservissement de tension, connexion,..). Le rendement du 

point de fonctionnement qui en découle, noté MPPT, permet de mesurer l’efficacité de la 

commande qui a en charge le contrôle du convertisseur de puissance. Cela donne le pourcentage 

de pertes de puissance d’un module PV par rapport à la puissance maximale délivrée. 

 

𝜂𝑀𝑃𝑃𝑇 =
𝑃𝑖𝑛

𝑃𝑚𝑎𝑥
           (1.6) 

 
Les performances d’une commande MPPT ne se résument pas seulement à  𝜂𝑀𝑃𝑃𝑇 . 

D’autres critères  sont importants pour évaluer les qualités de ce type de commande, à savoir : 

- le temps de réponse et son aptitude à fonctionner sur une large gamme de puissance 

importante ; 

- le niveau de complexité de l’algorithme et son coût d’implémentation. 

Le choix repose sur la simplicité et le coût. Un bon comportement en dynamique afin de pouvoir 

piloter l’étage d’adaptation et assurer que la recherche du nouveau MPP, suite aux changements 

d’éclairement ou de température, doit être effectuer le plus rapidement possible. La précision et la 

stabilité quelles que soient ses conditions d’utilisation et capable de fonctionner avec des 

panneaux de différentes technologies tout en gardant le même taux de précision et de robustesse. 

 

I.4.3. Rendement du convertisseur de puissance 

Le rendement d’un convertisseur de puissance peut être défini comme la capacité de ce 

dernier à restituer à son port de sortie, le maximum de puissance présente à son port d’entrée, 

définie par l’Eq. (1.7). 

𝜂𝑐𝑜𝑛𝑣 =
𝑃𝑜𝑢𝑡

𝑃𝑖𝑛
           (1.7) 

 

 

où 𝑃𝑖𝑛  représente la puissance en entrée du convertisseur et  𝑃𝑜𝑢𝑡  la puissance en sortie du 

convertisseur. 

h
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L’étage de conversion est correctement dimensionné si le rendement de conversion 

électrique est maximal pour la plage de fonctionnement nominale. Ceci permet de minimiser au 

maximum les pertes de conversion dans le temps au fur et à mesure de l’utilisation des 

convertisseurs statiques. Si l’on considère l’évolution du rendement 𝜂𝑐𝑜𝑛𝑣   d’un étage de 

conversion en fonction de la puissance transmise de la Fig. 1.27, la zone optimale d’utilisation 

typique d’un convertisseur statique pour une application PV est comprise généralement entre 20 % 

et 100 % de sa puissance nominale.  

 

 
Figure 1.27: Exemple d'allure du rendement d'un convertisseur  en fonction de sa puissance 

 

Pour des applications utilisant des sources d’énergies renouvelables, subissant de fortes 

modifications de leur point de fonctionnement liés aux changements de conditions 

météorologiques, l’étage de conversion peut subir à ses bornes d’entrée de larges variations de Pin 

allant d’une puissance nulle à une puissance supérieure à la puissance nominale, sans qu’il soit 

possible de prévoir les instants de variations ni leurs amplitudes. Pour une puissance de 

fonctionnement inférieure à 20 % de la puissance nominale, le comportement naturel du 

rendement de conversion de l’étage d’adaptation est de chuter fortement. La chaîne de conversion 

ne peut plus transmettre l’énergie électrique produite par les modules PV à une charge. A cause de 

la présence du convertisseur, la production globale peut chuter à zéro même si les lois de 

commande de type MPPT assurent au générateur une production de sa puissance maximale par 

rapport aux conditions climatiques. 
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I.4.4. Rendement total de la chaîne de conversion 

Le rendement total de la chaîne de conversion noté  𝜂𝑇𝑂𝑇𝐴𝐿  est le produit des trois 

rendements précédemment définis : 

 

𝜂𝑇𝑂𝑇𝐴𝐿 = 𝜂𝑃𝑉 . 𝜂𝑀𝑃𝑃𝑇 . 𝜂𝑐𝑜𝑛𝑣 =
𝑃𝑚𝑎𝑥

𝐺𝐴𝑒𝑓𝑓
.
𝑃𝑖𝑛

𝑃𝑚𝑎𝑥
.
𝑃𝑜𝑢𝑡

𝑃𝑖𝑛
      (1.8) 

 

Le rendement de la chaîne de conversion est fonction de 𝜂𝑀𝑃𝑃𝑇  et 𝜂𝑐𝑜𝑛𝑣  donné par l’Eq. (1.9). 

Ces rendements sont des rendements instantanés, mesurés pour un intervalle de temps très court 

pour une période de commutation des convertisseurs statiques.  

 

 

I.4.5. Etude globale des pertes pour un convertisseur statique  

 

Les principaux éléments constituant un convertisseur statique (CS) sont une ou plusieurs 

cellules de commutation transistor-diode ainsi que divers éléments passifs (inductances, 

condensateurs). Le rendement de conversion, où 𝑃𝑜𝑢𝑡 correspond à la puissance à l’entrée  𝑃𝑖𝑛   à 

laquelle on soustrait les pertes engendrées par l’étage de conversion, peut s’écrire :  

 

𝜂𝑐𝑜𝑛𝑣 =
𝑃𝑜𝑢𝑡

𝑃𝑖𝑛
=

𝑃𝑖𝑛−𝑝𝑒𝑟𝑡𝑒𝑠𝐶𝑆

𝑃𝑖𝑛
         (1.9) 

 

𝑝𝑒𝑟𝑡𝑒𝑠𝐶𝑠   sont réparties entres les principaux éléments du CS. Les pertes sur la cellule de 

commutation représentent à elle seule la moitié des pertes dans un CS. Les autres pertes sont 

induites par les éléments parasites des éléments passifs. Les inductances et les condensateurs 

présentent des pertes par effet joule modélisables électriquement par des résistances équivalentes 

(Equivalent Serie Resistance). Pour étudier globalement l’influence des pertes sur le rendement 

une approximation de ces différentes pertes peut être effectuée.  

 

I.4.5.1 Pertes dans le MOSFET  

 

Le transistor dissipe de l’énergie durant les phases d’amorçage (𝑊𝐴),  de conduction (𝑊𝑂𝑁) 

et de blocage 𝑊𝑂𝐹𝐹  correspondant à une énergie totale 𝑊𝑇 par période de découpage égale à :  

𝑊𝑇 = 𝑊𝐴 +𝑊𝑂𝑁 +𝑊𝑂𝐹𝐹          (1.10) 
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La puissance alors dissipée par le transistor peut s’écrire : 

𝑃𝑡𝑟𝑎𝑛 = 𝑃𝐴 + 𝑃𝑂𝑁 + 𝑃𝑂𝐹𝐹 = 𝐹.𝑊𝑇 = 𝐹.𝑊𝐴 + 𝐹.𝑊𝑂𝐹𝐹 + 𝐹.𝑊𝑂𝑁     (1.11) 

 

Le comportement d’un MOSFET est assimilable à une résistance en régime de conduction [1.18], 

la puissance dissipée durant cette phase est définie par l’Eq.(1.12) : 

 

𝑃𝑂𝑁 = 𝐹.𝑊𝑂𝑁 =
𝑇𝑂𝑁

𝑇
. 𝑉𝑂𝑁 . 𝐼𝑔 = 𝐷.𝑅𝐷𝑆𝑂𝑁 . 𝐼𝑔

2      (1.12) 

L’énergie dissipée lors des commutations s’exprime par : 

𝑊𝐴 +𝑊𝑂𝐹𝐹 =
1

2
𝑉𝐷𝐶(𝐼𝑔 + 𝐼𝑅𝑀). 𝑡𝑂𝑁 +

1

2
𝑉𝐷𝐶𝐼𝑔𝑡𝑂𝐹𝐹       (1.13) 

avec : 

 𝑉𝐷𝐶 : tension aux bornes du transistor à l’état bloqué, 

𝐼𝑅𝑀 : amplitude du courant de recouvrement de la diode, 

𝑡𝑂𝑁: durée de la phase de commutation, 

 𝑡𝑂𝐹𝐹 : durée de la phase de blocage. 

 

En résumé, les pertes totales au niveau du MOSFET peuvent être évaluées par : 

𝑃𝑡𝑟𝑎𝑛 =
1

2
𝑉𝐷𝐶(𝐼𝑔 + 𝐼𝑅𝑀). 𝑡𝑂𝑁 . 𝐹 +

1

2
𝑉𝐷𝐶𝐼𝑔𝑡𝑂𝐹𝐹 . 𝐹 + 𝐷. 𝑅𝐷𝑆𝑂𝑁 . 𝐼𝑔

2   (1.14) 

 

I.4.5.2 Perte dans la diode  

 

Seules les pertes en conduction sont à considérer pour une diode dans une cellule de 

commutation, les autres pertes ayant été prises en compte dans les pertes en commutation du 

composant actif de la cellule de commutation. 

Les diodes présentent à l’état ON des pertes en conduction qui peuvent s’écrire sous la forme 

suivante : 

𝑃𝐷 = (1 − 𝐷). 𝑉𝑂𝑁 . 𝐼𝑔         (1.15) 

Où 

 𝑉𝑂𝑁 = 𝑅𝑂𝑁𝐼𝑔 + 𝑉𝐹  

𝑅𝑂𝑁 : résistance équivalente déduite de la pente de la caractéristique statique I-V, 

𝑉𝐹  : tension d’intersection entre la pente I-V et l’abscisse des tensions, 

D : rapport cyclique. 
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Les pertes au niveau du MOSFET et de la diode dépendent principalement de la température 

et du circuit auquel ils sont associés. En effet, le circuit extérieur impose la valeur du courant à 

l’état passant et la tension aux bornes des interrupteurs à l’état bloqué, de plus, il impose 

également la vitesse 
𝑑𝑖

𝑑𝑡
  à laquelle le courant s’établit ou disparaît. 

 

I.4.5.3 Pertes dans l’inductance 

 

Le modèle équivalent électrique d’une inductance peut se réduire à une inductance idéale 

mise en série avec une résistance RL correspondant dans les notices constructeurs à ESRL. La 

présence de cette résistance engendre des pertes directes par effet joule liées d’une part aux 

conducteurs et d’autre part aux pertes induites par le noyau magnétique (pertes par hystérésis et 

par courants de Foucault) qui dépendent en plus de la fréquence et de la variation du flux. La 

figure 1.28 représente un hacheur survolteur où ce type de pertes est matérialisé. Ce circuit nous 

permet d’établir une relation montrant l’influence des pertes engendrées par l’inductance sur le 

rendement de ce convertisseur en fonction des grandeurs électriques du circuit. 

 

 

Figure 1. 28: Circuit  d'un hacheur survolteur incluant les pertes de l'inductance 

 

A partir des expressions de la tension moyenne des inductances et du courant moyen des 

condensateurs, nous pouvons écrire les Eqs. (1.16) et (1.17)  suivantes [1.19]: 

< 𝑉𝐿 > = 0 = 𝑉𝑔 − 𝑅𝐿𝐼𝑔 − (1 − 𝐷)𝑉       (1.16) 

< 𝑖𝐶 > = 0 = (1 − 𝐷)𝐼𝑔 −
𝑉

𝑅
         (1.17) 

En posant (1 − 𝐷) = 𝐷′, les Eq. (1.16) et (1.17) deviennent : 

< 𝑉𝐿 > = 0 = 𝑉𝑔 − 𝑅𝐿𝐼𝑔 − 𝐷
′𝑉        (1.18) 

< 𝑖𝐶 > = 0 = 𝐷′𝐼𝑔 −
𝑉

𝑅
         (1.19) 
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Une expression du rendement du hacheur survolteur mettant en évidence l’influence des pertes RL 

de la bobine est établie par: 

 

𝜂 =
𝑃𝑜𝑢𝑡

𝑃𝑖𝑛
=

1

1+
𝑅𝐿
𝐷′2𝑅

          (1.20) 

 

A partir de l’Eq. (1.20), nous pouvons voir que le rendement de ce convertisseur est 

fortement lié au rapport  
𝑅𝐿

𝐷′2𝑅
. Ainsi, pour obtenir un rendement de conversion élevé, la valeur de 

RL doit être faible par rapport à D’2*R. Pour de faibles valeurs de D, soit D’ proche de l’unité, cette 

condition est facile à obtenir. Par contre, lorsque D’ tend vers zéro, le rendement du convertisseur 

chute fortement en fonction de RL.  

La figure 1.29 résume l’évolution du rendement du hacheur survolteur en fonction du 

rapport cyclique pour différentes valeurs de RL/R. Pour cette structure, l’amplification de la 

tension de sortie maximale possible est ainsi limitée au double de la tension d’entrée, à cause de la 

valeur de RL. 

 

 

Figure 1.29: Evolution du rendement du hacheur survolteur en fonction du rapport cyclique 

 

De nouvelles structures de hacheur survolteur sont proposées dans la littérature dans 

l’objectif d’améliorer le rendement en tenant compte du compromis imposé par le rapport 

cyclique. 
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I.5 Système PV autonome à micro onduleur 

 

La discrétisation de l’étage d’adaptation de puissance pour les applications photovoltaïques 

semble une solution avantageuse dans un but d’optimisation et d’augmentation de la production 

électrique solaire. Une étude validée de ce type d’architecture, dites architecture distribué en 

opposition à une architecture centralisée, montrant des gains énergétiques de 5 à 30 %, a été 

présenté dans le cadre la thèse d’Angel Cid-Pastor [1.20]. De nos jours, si on considère le critère 

rendement 𝜂𝑐𝑜𝑛𝑣 des convertisseurs de puissance, des rendements de conversion supérieurs à 95 % 

sont obtenus sans trop de difficulté lorsque la puissance à transférer est supérieure à 50 W.  

Nous avons opté pour les étages de conversion de puissance électronique intégrés au plus 

près de la source photovoltaïque, afin de minimiser au maximum les diverses connexions 

génératrices de pertes dans l’étage de conversion (DC-DC, DC-AC) et de réduire 

considérablement l’encombrement de l’étage en faisant appel aux techniques les plus avancées en 

termes d’intégration de puissance. La figure 1.30 présente une installation PV résidentielle avec 

un micro onduleur. 

 

Figure 1. 30:Installation PV résidentielle avec un micro onduleur 

(1)  : Micro onduleur, (2) : Bus AC , (3) : Panneau de communication, (4) : Routeur Ethernet, 

(5) : Moniteur 
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Comme le dimensionnement a une incidence sur le prix, la qualité et la pérennité du 

système PV en site isolé, il constitue donc une étape cruciale lors de la mise en place du système. 

Il dépend: 

- de l’ensoleillement sur le site au cours de l’année, 

- de l’énergie requise par chaque récepteur à alimenter, 

-  du rendement énergétique de l’ensemble des composants y compris le stockage. 

Il est alors évident qu’une demande importante en énergie augmentera la taille et le coût du 

système tandis que le choix de composants à  haut rendement énergétique permettra de les réduire. 

 

I.5.1. Stockage d’énergie 

Pour une installation qui fonctionne en site isolé, le recours à un système de stockage est 

indispensable pour assurer l’autonomie. En effet, la nature intermittente de ces sources nécessite 

un système de soutien, dont le rôle est d’accumuler l’excédent d’énergie produite et de fournir le 

complément nécessaire lors d’un déficit de production. Il existe de nombreux moyens de stockage 

de l’électricité. Le diagramme de Ragone (Fig. 1.31), décrit les performances énergie-puissance 

massiques des technologies les plus utilisées. En règle générale, pour les applications 

renouvelables, ce sont les batteries et les super-capacités qui sont les plus utilisées. Les deux 

solutions peuvent être utilisées simultanément. D’ un côté, les batteries confèrent une forte densité 

énergétique à faible densité de puissance, ce qui permet de satisfaire les régimes stationnaires de 

fonctionnement. D’un autre côté, les super-capacités dont la puissance massique est importante 

(faible densité énergétique) sont plutôt destinées à satisfaire le fonctionnement en régime 

transitoire. L’énergie solaire n’étant pas disponible la nuit ou en un temps nuageux, il est 

nécessaire d’équiper les systèmes photovoltaïques autonomes par des batteries d’accumulateurs 

qui permettent de stocker l’énergie et de la restituer en temps voulu.  

Pour les systèmes photovoltaïques,  l’intermittence de la source est de deux sortes :  

- les fluctuations diurnes, la différence de l’éclairement énergétique au cours de la période de 24 

heures, et 

- les fluctuations saisonnières, la différence de l’éclairement énergétique durant l’été et l’hiver.  

La demande de la charge est importante le soir. Pour un système autonome sans stockage, même si 

le soleil génère suffisamment d’énergie pour la journée, le système ne parvient pas à utiliser ce 

surplus d’énergie pour alimenter les charges lorsque l’énergie solaire n’est pas suffisante. D’où la 

nécessité d’intégrer la batterie dans le système PV : l’excès d’énergie du soleil pendant la journée 
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peut être stockée dans la batterie. La batterie peut alors se décharger pendant les périodes de faible 

irradiation solaire pour satisfaire les demandes des charges. 

Il existe plusieurs options technologiques pour répondre aux exigences de stockage, les 

batteries sont les plus fiables pour les systèmes photovoltaïques en petite et moyenne échelle. Les 

batteries sont des dispositifs électrochimiques qui convertissent l’énergie chimique en énergie 

électrique. De nombreuses technologies de batteries existent, avec notamment les systèmes 

Plomb-Acide, Nickel-Cadmium, Ni-Meta Hydrure, Lithium-Polymère et Lithium-Ion. Le 

diagrame de Ragone (Fig.1.31) montre que les technologies à base de Lithium sont les plus 

performantes en termes de densité d’énergie. Les technologies à base de plomb-acide montrent la 

plus basse densité d’énergie volumétrique et gravimétrique. 

 

Figure 1. 31: Diagramme de Ragone 

 

La densité d’énergie volumique est la quantité d’énergie stockée par volume de la batterie 

mesurée en Wh/l. Plus cette quantité est grande plus la taille de la batterie est petite. La densité 

d’énergie massique est la quantité d’énergie stockée par masse de la batterie, mesurée en Wh/kg. 

Plus cette quantité est grande plus la batterie est légère. 

Les deux options de stockage pour système PV restent  les batteries Plomb-Acide et 

Lithium-Ion. Ils sont similaires dans le sens que leurs électrodes subissent une transformation 

chimique au cours de la charge et de la décharge.  
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I.5.1.1 Caractéristiques de la batterie 

 

Les paramètres déterminant déterminent le choix et le dimensionnement de la batterie 

dépendent des caractéristiques suivantes. 

 

Tension nominale 

C’est la tension nominale à laquelle la batterie fonctionne. Les batteries Plomb-Acide ou 

batteries solaires sont généralement évaluées à 12 V, 24 V ou 48 V. Pour le besoin du système 

photovoltaïque plusieurs batteries sont interconnectées pour obtenir la tension requise par le 

système. 

 

Capacité 

Mesurée en ampère - heure [Ah]. C’est la quantité de charge que la batterie peut délivrer à 

la tension nominale. Par exemple une nouvelle batterie avec une capacité de 10 Ah, théoriquement 

peut fournir un courant de 1 A pendant 10 h à la température ambiante.  

 

Capacité d’énergie  

C’est la quantité totale d’énergie que la batterie peut stocker, mesurée en watt - heure  [Wh]. 

 

Régime de décharge  (Crate) 

C’est la mesure du taux auquel la batterie est déchargée relativement à sa capacité 

maximale en guise de fraction et qui donne aussi une indication sur la durée de la décharge. Par 

exemple, le régime de décharge 1 C signifie que la batterie sera complètement déchargée en 1 h. 

Une batterie de 10 Ah  déchargée à un régime de Crate 1 C sera complètement déchargée après une 

heure à un courant de 10 A. A un régime de 5 C, le courant de décharge sera de 50 A et la batterie 

sera déchargée 1/5 h. 

 

Efficacité de stockage  

C’est le pourcentage de l’énergie stockée totale en sortie par rapport à l’énergie totale stockée en 

entrée.  
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Etat de charge  ou SOC (State of Charge) 

C’est une expression de la capacité de charge disponible de la batterie à un instant donné 

exprimée en un pourcentage de sa capacité maximale. Par exemple une batterie de 10 Ah qui a 

épuisé 2 Ah a un SOC de 80 %. 

 

Profondeur de décharge  ou DOD (Depth of Discharge ) 

C’est le pourcentage de la capacité de la batterie qui est déchargé. Par exemple une batterie 

de 10 Ah qui a épuisé 2 Ah a un DOD de 20 %. 

  

Durée de cycle de vie  

Est définie comme le nombre de cycle de charge et décharge de la batterie après lequel la 

capacité de la batterie descend à moins 80% de sa valeur nominale. Le cycle de vie de la batterie 

dépend fortement du DOD à partir de laquelle le cycle de charge se termine. Il dépend aussi de la 

température. 

 
Capacité nominale  

Le dimensionnement des batteries requiert donc une attention particulière afin d’augmenter 

la durée de vie de ces dernières et par la même occasion diminuer le coût global du système. Par 

exemple si  nous souhaitons obtenir une autonomie de 2 jours avec une profondeur de décharge de 

60 % pour des besoins journaliers de 3 kWh. La capacité nominale des batteries est donnée par la 

relation suivante : 

 

𝐶𝑏 =
𝐵𝑗.𝐽𝑎𝑢𝑡

𝑉𝑏𝑎𝑡.𝜂𝑏 .𝐷𝑏
           (1.21) 

 

avec : 

Cb : la capacité nominale des batteries [Ah] 

Bj : les besoins énergétiques journaliers [Wh] 

Jaut : le nombre de jour d’autonomie 

Vbat : la tension nominale des batteries [V] 

ηb : le rendement énergétique des batteries 

Db : la profondeur de décharge des batteries. 

 



 49 

 

I.5.1.2 Stockage hybride  

 

Pour le système autonome étudié ici, nous proposons l’utilisation d’une source hybride de 

stockage dont chaque élément a une fonction spécifique : soit en énergie, soit en puissance. La 

batterie assurant la fonction « énergie » est dimensionnée en puissance moyenne tandis que le 

super condensateur ayant pour fonction « puissance » est dimensionné en puissance transitoire. Le 

schéma synoptique d’un tel système avec stockage hybride est représenté  à la Fig.1.32.  

 

 

Figure 1.32 : Système PV autonome avec stockage hybride 

 

La batterie est connectée au bus continu à travers un convertisseur bidirectionnel pilotant 

leurs charges et décharges. [1.21]. Le super-condensateur fait partie intégrante de l’étage de 

conversion de puissance. Elle est dimensionnée pour fournir la puissance nécessaire pendant les 

phases transitoires.  

 

I.5.2. Le micro onduleur 

Le nom de micro onduleur est donné commercialement aux onduleurs qui fonctionnent à 

faible puissance, inférieure à 500 W. Il faut noter que les onduleurs utilisés dans les systèmes 

photovoltaïques sont différents des onduleurs génériques par le fait que les onduleurs PV doivent 

extraire le  maximum de puissance issue du module PV. Le tableau III présente une liste des micro 

onduleurs présents sur le marché. 
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Tableau III: Liste sommaire des  micro onduleurs commercialisés 

Fabricants 
Garantie 

[Années] 

Puissance 

nominale 

[W] 

Rendement 

max.[%] 

Poids 

[kg] 

Taille 
Densité de 

puissance 

[W/cm3] 

Largeur 

[cm] 

Hauteur 

[cm] 

Epaisseur 

[cm] 

Aurora [1.22] *NS 300 95.5 1.50 21.00 16.00 5.00 0.18 

Direct-grid[1.23] 20 460 *NS 2.17 22.53 22.76 3.05 0.29 

Emphase[1.24] 25 215 96.5 1.60 16.30 17.30 2.50 0.30 

Enecsys [1.25] 20 200 94 1.80 26.20 16.00 3.50 0.14 

iEnergy[1.26] 25 240 94 1.60 23.20 21.10 4.31 0.11 

Involar[1.27] 15 250 95 2.90 23.50 14.40 5.30 0.14 

SolarBridge[1.28] 25 240 95.5 2.41 20.32 16.51 3.17 0.22 

SolarEuropa[1.29] 15 250 95 2.40 23.00 13.80 3.50 0.22 

Sparq[1.30] 25 190 95 1.45 19.05 12.70 3.04 0.26 

SunSine[1.31] 20 200 *NS *NS *NS *NS *NS *NS 

ReneSola[1.32] 25 250 96.3 2.00 23.00 13.80 3.50 0.22 

APS[1.33] 25 250 95.5 1.50 16.00 15.00 2.90 0.36 

Siemens[1.34] 25 215 96.3 1.60 17.30 16.40 2.50 0.30 

ABB[1.35] 10 250 96.5 1.65 26.60 24.60 3.50 0.11 

AE 

Conversion[1.36] 

*NS 250 93.5 2.50 31.4 26.7 6.65 0.04 

 

Le concept de micro onduleur apparaît comme une solution intéressante pour les nombreux 

défis présents dans les systèmes PV. On peut mettre en évidence que les installations PV n’étaient 

pas populaires dans le passé pour plusieurs raisons: durée de vie courte des convertisseurs, des 

coûts d’entretien de l’étage de conversion, limite d’évolutivité. Le coût de l’installation PV, y 

compris des modules PV et convertisseurs de puissance augmente avec le nombre de modules PV 

dans le système. Ensuite, l’investissement initial pour la réalisation d’un système PV est important 

et nécessite une période d’amortissement longue. Compte tenu de la durée de vie réduite des 

convertisseurs, le système nécessite un remplacement avant l’amortissement de l’investissement 

initial. 

Il est alors nécessaire de penser à une solution de faible puissance dans lequel le 

convertisseur de puissance peut être intégré directement avec les modules PV, constituant un 

dispositif unique qui fonctionne en permanence optimisant la puissance. Comme chaque module 

PV a son propre convertisseur, l’effet de l’occultation partielle est réduit. En outre, le dispositif 

d’alimentation qui en résulte peut être plus facilement assemblé et reproduit conduisant à un 

produit souple prêt à être utilisé.  
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Tendance de la recherche  sur les  micro onduleurs 

 

De nombreux groupes de recherche partout dans le monde considèrent les micro- 

onduleurs comme un sujet attrayant dans les domaines de l’électronique de puissance et de 

contrôle. Les motivations de cette recherche ont été signalées dans [1.37],[1.38]. Bien que le 

rendement de certaines topologies ait atteint des niveaux supérieurs à 95 %, selon le Tableau I, la 

recherche de l’amélioration du rendement à partir d’autres topologies peut  offrir d’autres 

avantages et changer les préférences industrielles actuelles. En raison du rendement faible des 

modules PV commerciales, tout watt supplémentaire potentiellement exploitable est une 

contribution importante dans le contexte de la technologie de production électrique axée sur les 

micro onduleurs. 

L’avancée de la technologie pour les semiconducteurs de puissance a conduit à une 

augmentation de la densité de puissance dans plusieurs applications d’électronique de puissance. 

L’utilisation du SiC ou du GaN pour les diodes et des transistors MOSFET a augmenté le niveau 

de rendement des convertisseurs statiques et réduit de nombreux phénomènes indésirables [1.39]. 

La fiabilité est aussi un autre aspect clé dans le développement du micro onduleur. Elle peut être 

améliorée en concevant des systèmes plus stables et robustes à travers le contrôle. La commande 

des variables comme la température, le courant continu injecté, est nécessaire afin d’éviter des 

dysfonctionnements dans le système. La durée de vie du micro onduleur est également un facteur 

clé dans le développement de la technologie photovoltaïque. Un des problèmes le plus pertinent 

dans les systèmes photovoltaïques durant les dernières décennies est la durée de vie réduite des 

convertisseurs de puissance en comparaison avec les modules PV [1.40].  En effet le découplage 

des modules PV et le convertisseur est assuré par des condensateurs électrolytiques. La durée de 

vie réduite de ces éléments, principalement en raison de la température, le niveau de tension  et la 

variation de courant affectent le micro onduleur. Les progrès dans l’amélioration des 

condensateurs plus efficaces et moins sensibles permettent le remplacement des condensateurs 

électrolytiques par de condensateurs à film mince [1.41], augmente la durée de vie des onduleurs 

photovoltaïques.   

 

I.5.3. Proposition de cette thèse 

La plupart des micro onduleurs disponible sur le marché et les travaux de recherché sur les 

micro onduleurs sont axés sur une utilisation en système connecté au réseau. Nous apportons une 
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contribution importante dans cette thèse en exploitant cette technologie pour un système  

autonome. Nous allons proposer une architecture à deux étages de conversion, en intégrant le 

MPPT dans l’étage de conversion DC-DC. Pour cela, nous allons premièrement exploiter les 

atouts du numérique en développant  un algorithme MPPT par recherche extrêmale. L’algorithme 

MPPT est ensuite intégré dans l’étage de conversion DC par contrôle en mode glissant. La 

commande obtenue peut être classé dans la famille des MPPT par  recherche extrêmale par mode 

glissant (Sliding Mode Extremum Seeking Control) [1.41][1.42]. Le contrôle par mode glissant est 

choisi pour sa facilité d’implémentation et est adopté dans tous les étages de conversion de notre 

micro onduleur 

Nous allons par la suite procéder à la modélisation de notre micro onduleur, qui a une 

structure à deux étages. Par souci de la réduction  de la taille, nous basons notre étude sur des 

topologies sans transformateur. Pour le cas du hacheur, nous avons choisi la topologie d’un 

hacheur survolteur quadratique pour la base de notre étude. Ce type de hacheur a été récemment 

fait l’objet d’étude sur les aspects de rendement, performance dynamique, conduction en mode 

discontinu tout en tenant compte de la stabilité le contrôle [1.43][1.44].  

L’étage de conversion DC-AC est un onduleur à pont complet. Pour extraire le maximum 

de puissance à partir du module PV jusqu’à la source, nous avons opté pour à une structure de 

girateur de puissance pour l’étage de conversion DC-DC. Celle–ci injecte la puissance extraite à 

l’onduleur à pont complet, ce dernier aussi est traité comme une source de puissance.  Une étude 

approfondie des étages de conversion est effectué en appliquant la méthode de contrôle par mode 

glissante. Le fonctionnement de l’ensemble est simulé et démontre que les techniques proposés 

apportent une innovation sur l’utilisation des micros onduleurs pour les structures autonomes 

 

I.6 Conclusion  

Les thématiques développées dans ce chapitre visent à préciser les objectifs de ce travail de 

thèse.  Nous avons survolé l’état de l’art du système photovoltaïque, en partant de la technique de 

base de la conversion photovoltaïque, les différentes techniques actuellement utilisés pour la 

fabrication des cellules solaires et la réalisation des modules photovoltaïque qui est la source 

d’énergie d’un système photovoltaïque. La deuxième partie était dédiée aux convertisseurs 

statiques, interfaces de conversion d’énergie permettant l’acheminement de l’énergie produite par 

les sources à la charge. Ainsi, nous avons présenté  les deux types d’étage de conversion, DC/DC 

et DC/AC  L’analyse des différentes structures de convertisseur ainsi que les techniques 
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appliquées pour transmettre le maximum de puissance de la source à la charge nous a conduit à 

localiser les différents pertes qui influent sur le rendement d’un système photovoltaïque.  Nous 

avons vu que la température, l’irradiance, l’ombrage ont des effets sur les cellules qui constituent 

le module photovoltaïque, ce qui implique une perte de puissance au niveau de la source. La 

qualité de la commande pour la recherche du point de puissance maximale joue aussi un rôle 

important sur le rendement du système. Par la suite nous avons présenté  les pertes au niveau des 

convertisseurs statiques. Ces problèmes caractéristiques, liés au rendement d’un système PV, nous 

font envisager de nouvelles architectures pour l’étage de conversion DC-DC et DC-AC. 

Tenant en compte de la tendance actuel de la recherche lié à ce sujet il s’avère que la 

discrétisation de l’étage d’adaptation par le biais de l’électronique de puissance semble une 

solution prometteuse dans la course à l’optimisation. Nous orientons notre étude en vue de 

l’intégration de notre solution  à un système autonome. Dans ce qui suit nous allons nous détacher 

de l’ensemble et se focaliser sur l’optimisation du rendement par la recherche du point maximum, 

ainsi que l’insertion de l’algorithme dans l’étage de conversion DC-DC. 
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CHAPITRE II : ETAT DE L’ART DES TECHNIQUES D’OPTIMISATION AU NIVEAU 

DE LA CONVERSION DE L’ENERGIE SOLAIRE EXTRAITE DES MODULES 

PHOTOVOLTAIQUES 

 

II.1 Introduction  

Dans ce chapitre, nous ferons un tour d’horizon des algorithmes MPPT actuellement 

utilisés dans l’objectif de bien comprendre la technique de recherche du point de puissance 

maximum et les moyens techniques mis en jeu pour la poursuite de cette puissance maximum. En 

considérant le suivi de puissance maximum comme un problème d’optimisation, la stratégie de 

contrôle en mode de glissement pour atteindre le maximum peut être utilisée. Cette technique est 

appelée : « Sliding-Mode Extremum Seeking Control » (SM-ESC). Une approche pour résoudre le 

problème en appliquant les modes glissantes a été présentée par Utkin en 1981 [2.1].  

Notre intérêt s’est porté sur les avantages de cette technique tout en tenant compte de 

l’objectif d’optimisation de rendement de la chaîne de conversion. Les principaux caractéristiques 

se résument par sa facilité d’implémentation, les performances qui peuvent être validés 

théoriquement, et la stabilité du système. Beaucoup d’études ont adopté que le contrôle en mode 

de glissement est adéquate pour contrôler les systèmes avec les convertisseurs  statiques composés 

d’interrupteurs (switched mode controller). Une étude détaillée de cette approche et la 

modélisation du système est présentée, suivie d’une série de simulation. L’algorithme de contrôle 

est appliqué directement à la sortie du module et rattaché à l’étage de conversion DC-DC. Le 

contrôle par mode glissant permet d’atteindre une bonne performance avec un convertisseur à gain 

élevé, indépendamment du rapport cyclique. Un choix optimal des paramètres de contrôle permet 

d’atteindre les performances de l’ensemble du système.  

II.2 Revues des différentes commandes MPPT 

Les commandes présentées dans ce paragraphe sont classées suivant les critères de 

précision, rapidité afin de mettre en avant une évaluation comparative. 
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II.2.1. Première type de commande MPPT  

L’algorithme mis en œuvre dans les premières commandes MPPT était relativement 

simple. Il a été destiné aux applications spatiales, qui  comptent  moins de contraintes en variation 

de température et d’éclairement, comparées à celles  pour les applications terrestres. 

La première loi de commande MPPT a été publié en 1968, adaptée à une source d’énergie 

renouvelable photovoltaïque. Son principe a été décrit par A.F. Boehringer [2.2]. La commande 

est basée sur un algorithme de contrôle adaptatif, permettant de maintenir le système à son point 

de puissance maximum, comme décrit sur la Fig. 2.1. 

 

 

Figure 2. 1:Algorithme de la première commande MPPT 

Il consiste à calculer la puissance à l’instant ti à partir des mesures de IPV et VPV, et de faire 

la comparaison à celle stockée en mémoire, correspondant à l’instant ti-1. A partir de là, un 

nouveau rapport cyclique D est calculé et est appliqué au convertisseur statique. Ce principe reste 

le même pour les algorithmes numériques performants de nos jours, cependant le temps de 
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réaction a été amélioré ainsi que la précision de la recherche du PPM associée à un certain nombre 

de précautions. 

 

II.2.2. Les commandes  MPPT à algorithmes performants 

On peut trouver différents types d’algorithme effectuant la recherche du PPM dans la 

littérature. Les trois méthodes les plus rencontrées sont : Hill Climbing, Perturb & Observe 

(P&O), Incrément d’Inductance (IncCond) [2.3]. Nous présentons dans ce qui suit leurs principes. 

 

II.2.2.1. Les commandes « Perturb and Observe » (P&O) 

Le principe des commandes MPPT de type P&O consiste à perturber la tension VPV d’une 

faible amplitude autour de sa valeur initiale et d’analyser le comportement de la variation de 

puissance PPV qui en résulte. Comme illustré à la Fig. 2.2, on peut déduire que si une 

incrémentation positive de la tension VPV engendre un accroissement de la puissance PPV, le point 

de fonctionnement se trouve à gauche du PPM [2.4]. Si la puissance PPV décroit, le système a 

dépassé le PPM. Le même raisonnement est effectué pour une décroissance de la tension. A partir 

de ces diverses analyses sur les conséquences d’une variation de tension sur la caractéristique P-V, 

il est alors facile de situer le point de fonctionnement par rapport au PPM, et de faire converger ce 

dernier vers la puissance maximale  à travers un ordre de commande approprié. 

En résumé, si suite à une perturbation de tension, la puissance PPV augmente, la direction 

de perturbation est maintenue. Dans le cas contraire, elle est inversée pour reprendre la 

convergence vers le nouveau PPM.  

 

Figure 2. 2:Caractéristique P-V d'un module PV 



 57 

La figure 2.3 représente l’algorithme classique associé à une commande MPPT de type 

P&O [2.5], où l’évolution de la puissance est analysée après chaque perturbation de tension. Deux 

types de capteurs (capteur de courant et capteur de tension du module PV) sont nécessaires pour 

déterminer la puissance du module PV à chaque instant.  

 

Figure 2. 3:Algorithme de la méthode "Perturb & Observe" 

Par sa facilité d’implémentation, la méthode P&O est largement utilisée. Cependant elle 

représente quelques problèmes liés aux oscillations autour du PPM qu’elle engendre en régime 

établi. La procédure de recherche du PPM doit être répétée périodiquement, obligeant le système à 

osciller en permanence autour du PPM lorsqu’il est atteint. Ces oscillations peuvent être 

minimisées en réduisant la valeur de la variable de perturbation. Par contre une faible valeur 

d’incrément ralenti la recherche du PPM, il faut donc trouver un compromis entre précision et 

rapidité. 
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La commande MPPT selon la méthode P&O permet d’obtenir un rendement plus 

important durant une journée relativement ensoleillée, où le PPM évolue lentement et 

proportionnellement au soleil. Pour une journée présentant de forts changements d’irradiations très 

fréquents, cette commande présente plus de pertes, engendrées par le temps de réponse de la 

commande pour atteindre le nouveau PPM. 

 

II.2.2.2. Les commandes «  Hill Climbing »  

La technique de contrôle nommée « Hill Climbing » consiste à faire monter le point de 

fonctionnement le long de la caractéristique du module PV présentant un maximum. Deux pentes 

sont possibles. La recherche s’arrête quand le point de puissance maximal est atteint. Cette 

méthode est basée sur la relation entre la puissance du panneau et la valeur du rapport cyclique 

appliqué au convertisseur statique [2.5]. Suivant la Fig. 2.4, le PPM est atteint lorsque  
𝑑𝑃𝑃𝑉

𝑑𝐷
 est 

forcé à zéro par la commande. L’algorithme de cette méthode est présenté à la Fig.2.5. 

 

 

Figure 2. 4:Relation entre PPV et le rapport cyclique D du convertisseur statique pour la méthode 

"Hill climbing " 

 

La variable Slope prend la valeur « 1 » ou « -1 » suivant la direction que l’on doit donner à 

la recherche pour augmenter la puissance en sortie du panneau. D représente le rapport cyclique,  

PPV est la puissance du générateur, a représente la variable d’incrément du rapport cyclique. La 

puissance PPVn est périodiquement comparée à la valeur déterminée précédemment PPVn-1, en 

fonction du résultat de la comparaison le signe de la valeur Slope change ou reste identique. Ce 

qui a pour effet d’incrémenter ou de décrémenter la valeur du rapport cyclique. Une fois le PPM 
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atteint, le système oscille autour de ce dernier indéfiniment rejoignant alors les compromis à faire 

entre rapidité et précision. 

 

 

 

 

Figure 2. 5:Algorithme de la commande "Hill Climbing" 

  

Le principe de fonctionnement de cette commande est illustré à la Fig. 2.6 :  
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Figure 2. 6: Principe de fonctionnement de la commande "Hill Climbing" 

L’avantage de cette technique est qu’elle est simple à mettre en œuvre. Par contre, elle 

possède les mêmes inconvénients que la méthode P&O concernant des oscillations autour du PPM 

en régime établi et une perte occasionnelle de la recherche du PPM lors d’un changement brusque 

des conditions climatiques. 

 

II.2.2.3. Les commandes « Incrément de conductance » (IncCond.) 

Pour chercher les PPM, cette technique se base sur la connaissance de la variation de 

conductance du module PV et des conséquences sur la position du point de fonctionnement par 

rapport à un PPM [2.6]. La conductance du module PV est définie par le rapport entre le courant et 

la tension du module PV selon l’Eq.(2.1). 

𝐺 =
𝐼𝑃𝑉

𝑉𝑃𝑉
           (2.1) 

Un incrément de conductance peut être définie par :  

𝑑𝐺 =
𝑑𝐼𝑃𝑉

𝑑𝑉𝑃𝑉
           (2.2) 

L’évolution de la puissance du module PPV par rapport à la tension VPV donne la position 

du point de fonctionnement par rapport au PPM. Lorsque la dérivée de la puissance est nulle, on 

est sur le PPM. Si elle est positive le point d’opération se trouve à gauche du maximum. 

Lorsqu’’elle est négative, on se situe à droite.  
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Le positionnement du point de fonctionnement suivant le signe de 
𝑑𝑃𝑃𝑉

𝑑𝑉𝑃𝑉
. est illustré sur la Fig.2.7. 

 

 

Figure 2. 7:Positionnement du point de fonctionnement suivant le signe de 
𝒅𝑷𝑷𝑽

𝒅𝑽𝑷𝑽
   sur : a) la 

caractéristique de puissance et ; b) de la valeur de sur la caractéristique de courant 

Le lien entre la conductance et la dérivée de la puissance 
𝑑𝑃𝑃𝑉

𝑑𝑉𝑃𝑉
  peut être décrit par  

l’Eq.(2.3). 

𝑑𝑃𝑃𝑉

𝑑𝑉𝑃𝑉
=

𝑑(𝐼𝑃𝑉 .𝑉𝑃𝑉)

𝑑𝑉𝑃𝑉
= 𝐼𝑃𝑉 + 𝑉𝑃𝑉

𝑑𝐼𝑃𝑉

𝑑𝑉𝑃𝑉
≅ 𝐼𝑃𝑉 + 𝑉𝑃𝑉

∆𝐼𝑃𝑉

∆𝑉𝑃𝑉
     (2.3) 

 

On peut alors écrire de nouvelles conditions sur la variation de conductance sur la dérivée 

de puissance : 

si 
∆𝐼𝑃𝑉

∆𝑉𝑃𝑉
> − 

𝐼𝑃𝑉

𝑉𝑃𝑉
, le point de fonctionnement est à gauche du PPM ; 

si 
∆𝐼𝑃𝑉

∆𝑉𝑃𝑉
= − 

𝐼𝑃𝑉

𝑉𝑃𝑉
, le point de fonctionnement est sur le PPM ;    (2.4) 

si 
∆𝐼𝑃𝑉

∆𝑉𝑃𝑉
< − 

𝐼𝑃𝑉

𝑉𝑃𝑉
, le point de fonctionnement est sur le PPM. 

Le maximum de puissance peut être alors poursuivi en effectuant des comparaisons à 

chaque instant de la valeur de la conductance 
𝐼𝑃𝑉

𝑉𝑃𝑉
 avec celle de l’incrément de conductance  

∆𝐼𝑃𝑉

∆𝑉𝑃𝑉
 

comme l’illustre l’algorithme de la Fig.2.8. 
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Figure 2. 8:Algorithme d'une commande MPPT basée sur la méthode IncCond 

Vr : correspond à la tension de référence et force le module PV à fonctionner à cette valeur. 

Si on est au PPM, alors la tension Vr correspond bien à la tension optimale Vopt. Une fois le 

PPM atteint, le point de fonctionnement peut être maintenu sur cette position jusqu’à la détection 

d’une variation de ∆𝐼𝑃𝑉. Cela indique alors un changement de conditions climatiques, donc un 

nouveau PPM à rechercher. Pour cela l’algorithme incrémente ou décrémente la valeur de Vr 

jusqu’à atteindre le PPM.  Le schéma de principe de cette méthode est illustré sur la Fig. 2.9. 
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Figure 2. 9: Fonctionnement d'une commande MPPT de type IncCond 

Théoriquement, avec la méthode de contrôle de type IncCond, il est possible de trouver un 

PPM et de s’y immobiliser en stoppant la perturbation. Dans ce cas là, ∆𝑃𝑃𝑉 est nul et c’est le 

contrôle de l’apparition de ∆𝐼𝑃𝑉  qui permet de réactiver l’ajustement de la valeur de Vr pour 

atteindre un nouveau PPM. Ceci se produit par exemple lors de variation d’ensoleillement. Ceci 

constitue une propriété intéressante par rapport aux deux types de MPPT précédents car en régime 

établi, il n’y a pas de pertes par rapport au PPM. De plus cette méthode ne présente pas de risques 

de divergence par rapport au PPM. 

En pratique, le système présente une oscillation comme la commande P&O autour du 

PPM, à cause du bruit aux niveaux des acquisitions des paramètres d’entrée (IPV et VPV) et de la 

difficulté au système de bien analyser si la relation est bien remplie ou non. Cette condition 

n’étant jamais obtenue, le système est toujours en train de la rechercher. Par rapport à la 

commande P&O, le temps d’exécution de l’algorithme est plus long car ce dernier est plus 

complexe. De ce fait, l’intervalle de temps entre deux échantillons de tension et de courant est 

augmenté engendrant un retard sur la détection des variations climatiques. 

 

II.2.3. Les commandes MPPT basées sur des relations de proportionnalité 

Le mode de fonctionnement de ce type de commande est basé sur des relations de 

proportionnalité entre les paramètres optimaux caractérisant le point de puissance maximal ( 𝑉𝑜𝑝𝑡 

et 𝐼𝑜𝑝𝑡) et les paramètres caractéristiques du module PV (Voc et Isc). Suivant le paramètre contrôlé, 

on parle de commande en régulation de courant ou de tension. 
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II.2.3.1. Mesure de Voc 

Cette technique de recherche du PPM est très simple. Elle consiste à définir  la tension du 

panneau (VPV) avec une tension de référence qui correspond à la tension optimale (𝑉𝑜𝑝𝑡). L’erreur 

de tension est alors utilisée pour ajuster le rapport cyclique du convertisseur statique, afin de faire 

coïncider les deux tensions [2.7]. La tension de référence est obtenue à partir de la connaissance de 

la relation linéaire existante entre Vopt et Voc d’un module PV : 

𝑉𝑜𝑝𝑡 = 𝑘𝑣𝑉𝑂𝐶            (2.5) 

 

avec kv correspondant à un facteur de tension dont la valeur dépend du module PV utilisé et de la 

température de fonctionnement. Généralement, pour des modules en Si, il est compris entre 0,71 et 

0, 78. A partir de l’Eq.(2.5) et connaissant kv, il faut mesurer la tension de circuit ouvert Voc afin 

d’en déduire la tension de référence Vopt à appliquer au PV. 

L’inconvénient majeur de cette technique réside dans la nécessité d’effectuer la mesure de 

Voc de temps en temps et l’obligation de déconnecter la charge durant cette mesure impliquant une 

perte de transfert de puissance à chaque mesure. Un autre inconvénient est l’hypothèse faite sur 

l’évolution de kv dans un module PV suivant les différents points de fonctionnement des 

caractéristiques de puissance. Pour la plupart des modules en Si, ce coefficient affiche une 

variation d’au moins 10 % de ce facteur en fonction de la température de fonctionnement. Ces 

commandes sont très simples et très robustes mais ne présentent pas assez de précisions inhérentes 

à leur principe même de fonctionnement pour être retenues dans des systèmes de conversion 

récents. 

II.2.3.2. Mesure de Isc 

Cette méthode est basée sur la connaissance de la relation linéaire en première approche 

entre Iopt et Isc , donné par l’Eq. (2.6) [2.8]. 

 

𝐼𝑜𝑝𝑡 = 𝑘𝐼𝐼𝑠𝑐           (2.6) 

 

avec 𝑘𝐼  correspondant à un facteur de courant qui dépend aussi du module utilisé et est 

généralement compris entre 0.78 et 0.92.  
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L’équation (2.6) montre que le courant Iopt peut être déterminé par une mesure de Isc et que 

le PPM peut être atteint en appliquant un courant de référence égal à Iopt à la régulation en courant 

du convertisseur. La mesure de Isc implique une perte de transfert de puissance dûe à la mise en 

court- circuit du module  PV. Cette méthode peut s’avérer plus précise que la précédente car la 

température n’influence pas trop ce coefficient. 

En résumé, les commandes basées sur des relations de proportionnalité sont plus faciles à 

mettre en œuvre et moins coûteuses que les commandes précédentes. Par contre la précision est 

faible à cause des procédés d’estimation des paramètres caractéristiques du module (Icc et Vco) qui 

ne peuvent pas se faire trop souvent. L’échelle temporelle de réaction est en effet de la minute. A 

chaque fois qu’une mesure de courant ou de tension est faite, cela entraîne un arrêt obligatoire de 

transfert de puissance, entraînant des pertes énergétiques qui ne sont pas négligeables au cours 

d’une journée. 

 

 

II.2.4. Les commandes MPPT basée sur le principe de la logique floue 

Les commandes basées sur la logique floue sont de plus en plus populaires grâce à 

l’évolution des microcontrôleurs. L’avantage de ces techniques est qu’elles peuvent fonctionner 

avec des valeurs d’entrées peu précises et qu’elles n’ont pas besoin de modèle mathématique de 

grande précision. Elles peuvent aussi traiter des non linéarités [2.9]. 

Le principe d’une commande floue se base sur deux variables d’entrées qui sont l’erreur E 

et la variation d’erreur ΔE et une variable de sortie ΔD équivalent à la variation du rapport 

cyclique. La valeur de la variable de sortie, qui pilote le convertisseur statique pour rechercher le 

PPM, est déterminée à l’aide d’une table de vérité et de l’évolution des paramètres d’entrée. 

La commande floue comprend trois étapes : la fuzzification , la lecture de la table de 

vérité , et la défuzzification. 

Durant la fuzzification, les variables d’entrées numériques sont converties en variable 

linguistique pouvant prendre les cinq valeurs suivantes : Negative Big ( NB) , Negative Small 

(NS), Zéro (ZE), Positive Small (PS), Positive Big (PB), selon la structure de base de la 

commande logique floue illustrée à la Figure 2.10 .  
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Figure 2. 10: Structure de base de la commande floue 

Les paramètres d’entrées E et ΔE sont liées aux Eq. (2.7) et (2.8) suivantes :  

𝐸(𝑛) =
𝑃(𝑛)−𝑃(𝑛−1)

𝑉(𝑛)−𝑉(𝑛−1)
          (2.7) 

∆𝐸(𝑛) = 𝐸(𝑛) − 𝐸(𝑛 − 1)         (2.8) 

En fonction de leurs évolutions et d’une table de vérité comme indiquée dans le Tableau IV, une 

valeur est attribuée au paramètre de sortie ΔD. 

 

Tableau IV: Exemple d'une table de vérité pour une commande logique floue 

 

La variable linguistique assignée à ΔD, dépend des différentes combinaisons entre E et ΔE. 

Par exemple, si les variables d’entrée (E et ΔE), ont comme valeur PB et ZE correspondant à un 

point de fonctionnement très éloigné du PPM, d’après la table de vérité, la valeur donnée à la 

variable de sortie ΔD est PB, ce qui implique une forte variation positive du rapport cyclique pour 

atteindre le PPM. En résumé, les variations du rapport cyclique dépendent de la différence de 

position entre le point de fonctionnement et un PPM. Ainsi, dès que ce dernier s’approche du 

PPM, les incréments appliqués à ΔD s’affinent jusqu’à atteindre le PPM. 

La défuzzification consiste à convertir cette fois, une variable linguistique en variable 

numérique. Cette étape ne s’applique qu’à la variable de sortie ΔD, afin de pouvoir piloter le 

convertisseur de puissance à atteindre le PPM. 
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En résumé, cette méthode s’avère être très performante lors de changement des conditions 

climatiques, cependant sa précision en statique est fortement liée à la complexité de la table de 

vérité employée entraînant la nécessité du choix obligatoire d’un microcontrôleur ayant une 

grande capacité de calculs tenant compte des nombreuses disparités des paramètres électriques du 

panneau. Cette commande peut présenter les meilleures performances en termes de précision et de 

rapidité de recouvrement de PPM mais elle entraîne obligatoirement une consommation 

énergétique non négligeable liée au microprocesseur ainsi qu’un surcoût. 

 

II.2.5. Les commandes MPPT de réseaux de neurones artificiels 

La technique de réseaux de neurones est, elle aussi, de plus en plus utilisée, car elle offre 

une grande alternative pour résoudre des problèmes complexes. Ces dernières années, l’utilisation 

de cette méthode dans divers domaines d’application ne cesse d’augmenter car elle fonctionne à 

partir d’une boite noire qui n’exige pas d’informations détaillées sur le fonctionnement du système 

[2.10]. Elle établit des relations entre les variables d’entrée et de sortie en analysant les 

précédentes données mémorisées. Un autre avantage est qu’elle peut traiter des problèmes d’une 

grande complexité grâce à des paramètres interdépendants. 

Les réseaux de neurones sont composés généralement de trois couches différenciées: la 

couche d’entrée, la couche cachée, et la couche de sortie (Fig. 2.11). 

 

 
Figure 2. 11:Exemple de réseau de neurones 

Le nombre de nœuds au niveau des différentes couches est variable en fonction du degré 

d’apprentissage souhaité et de la précision de la commande souhaitée. Pour une commande 

MPPT, les variables d’entrées peuvent donc être les paramètres caractéristiques d’un module 

PV(VOC, ISC) associées ou non à des données atmosphériques comme la température ou 

l’irradiation ou bien une combinaison de ces dernières. La sortie est généralement un ou plusieurs 
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signaux de référence comprenant au moins le rapport cyclique permettant de commander le CS 

pour fonctionner le plus souvent possible au PPM. La qualité de la recherche du PPM dépend 

essentiellement de l’algorithme utilisé dans la couche cachée et de la construction proprement dite 

du réseau. Ainsi, l’importance entre deux nœuds de la valeur du poids choisi Wij est à prendre en 

compte. Pour identifier avec précision les différents PPM éventuels, les poids Wij doivent être 

initialement déterminés avec le plus de soin possible à travers des procédures d’apprentissage 

laborieuses et spécifiques à chaque module et chaque type de charge. De plus, cet apprentissage 

doit être révisé régulièrement (typiquement chaque mois) pour mettre à jour les relations entre les 

entrées et les sorties du réseau. Ce qui rend cette commande fastidieuse en entretien et en 

maintenance. 

 

II.2.6. Apport du numérique dans les commandes MPPT à algorithmes performants 

Les méthodes P&O, IncCond et Hill Climbing, sont couramment utilisées car leur 

implémentation en numérique sont simple. Cependant elles présentent quelques problèmes 

d’optimisation tels que la présence d’oscillations autour du PPM et des confusions sur le sens de 

poursuite lors de changements de conditions atmosphériques. Leurs modes de recherche 

dépendent fortement d’une variable d’incrémentation dont la valeur choisie est le fruit d’un 

compromis entre précision et rapidité. Un incrément d’une grande valeur améliore le temps de 

réponse au détriment de la précision. Un incrément de faible valeur aura l’effet inverse et permet 

d’obtenir une grande précision. 

Généralement, la commande P&O peut être désorientée si une forte variation 

d’ensoleillement intervient entre deux échantillons de puissance. Pendant cet événement, 

l’algorithme de recherche est dans l’incapacité d’interpréter si cette variation de puissance est 

provoquée par l’incrément de la tension de référence ou par un changement des conditions 

climatiques. Une solution a été proposée, consistant à effectuer une mesure de puissance 

supplémentaire au milieu de la période d’échantillonnage (Px) pour vérifier l ‘évolution de la 

puissance. Ainsi une évolution linéaire signifie que le système n’a pas été perturbé par des 

variations météorologiques et que la variation de puissance entre P(k) et P(k+1) n’est due qu’à la 

variable d’incrémentation. Par contre, la présence d’un changement d’irradiation entre les deux 

échantillons P(k) et P(k+1) se traduit par une évolution non linéaire et l’algorithme génèrera alors 

une erreur. Ensuite l’algorithme de recherche analyse la valeur de cette erreur afin d’inverser ou 
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de maintenir le sens de recherche. Les résultats expérimentaux montrent alors un meilleur suivi du 

PPM en présence de variation climatique par rapport à une méthode conventionnelle [2.11]. 

Une commande MPPT adaptative basée sur le principe Hill Climbing a adopté aussi un 

algorithme de recherche qui combine les deux améliorations apportées sur la commande P&O. La 

valeur de la variable d’incrément s’ajuste en fonction de l’évolution de la puissance dans le but 

d’améliorer les performances en mode dynamique et statique. Cette commande est aussi capable 

d’interpréter la cause de fortes variations de puissance afin d’adapter le sens de poursuite pour que 

le système converge toujours vers le PPM. Les résultats de simulations montrent que l’erreur 

statique, correspondant à la position du point de fonctionnement par rapport au PPM en régime 

établi, est équivalente à une commande traditionnelle possédant une variable d’incrémentation 

relativement faible, de l’ordre de 0,4 %. Le temps de recouvrement mis par cette méthode, suite à 

un accroissement de l’irradiation de 510 W/m2 à 990 W/m2 est de 8,5 s au lieu de 13 s imposé par 

la valeur de l’incrément à 0,4 %, soit une amélioration de la réponse dynamique de la commande 

de l’ordre de 34,62 %. Le rendement MPPT obtenu avec cette technique est de 98,45 % [2.12]. 

La variation de la variable d’incrémentation peut également s’appliquer sur une commande 

basée sur le principe de l’incrément de conductance. La valeur de la variable est ajustée selon la 

position du point de fonctionnement par rapport au PPM. Quand le point de fonctionnement se 

trouve éloigné du PPM, la valeur d’incrémentation augmente de façon à ce que le point de 

fonctionnement se rapproche le plus rapidement possible du PPM tandis que lorsque celui-ci se 

trouve à proximité du PPM, la variable diminue progressivement jusqu’à se positionner, 

théoriquement, sur le PPM avec le plus de précision possible. Le signe de la variable 

d’incrémentation dépend de la position du point de fonctionnement sur la caractéristique I-V du 

PV [2.13] 

Une autre proposition est faite pour diminuer le temps de réponse de la commande 

IncCond.. La caractéristique P-V est divisée en deux régions, dont l’une contient le PPM. La 

fonction correspondante à cette division est nommée . Cette fonction permet, à partir 

des coordonnées du point de fonctionnement (In et Vn), de déterminer la position de ce dernier par 

rapport au PPM. Si la valeur VTN  déterminée à partir du courant In est inférieure à Vn, cela signifie 

que le point de fonctionnement se trouve dans la région démunie du PPM. Ainsi pour converger 

rapidement vers celui-ci, la tension de référence Vr présente dans l’algorithme IncCond prend la 

valeur de VTN, correspondant à une forte valeur d’incrémentation. Lorsque le point de 

fonctionnement coïncide avec la fonction  ou rentre dans la région munie du PPM, la 

VTN = f (IPV )

VTN = f (IPV )
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commande retrouve le fonctionnement classique d’une commande IncCond avec un pas 

d’incrémentation fixe. La division de la caractéristique PV peut être réalisée par une fonction 

linéaire, ou par une fonction carrée pour avoir une meilleure précision pour les faibles puissances 

ou par une combinaison de plusieurs fonctions linéaires. L’inconvénient de cette méthode est que 

la fonction  est basée sur les paramètres du panneau PV,  ce qui sous-entend un 

réajustement des paramètres en fonction du panneau PV connecté, de plus selon la fonction 

utilisée pour diviser la caractéristique I-V, le processeur doit être muni d’une forte capacité de 

calculs [2.14].  

Le Tableau V résume les principales caractéristiques des différentes techniques MPPT. 

  

Tableau V: Principales caractéristiques des différentes techniques MPPT 

Technique 

MPPT 

ƞMPPT 

( %) 

Connaissance 

technologique 

du module PV 

nécessaire 

Mise à jour 

périodique 

manuelle 

nécessaire 

Mode 

d’implantation 

analogique ou 

numérique 

Vitesse de 

recouvremen

t 

Complexité 

d’implément

ation 

Type de 

capteurs 

P&O 

(incrément 

fixe) 

Variable 

81,5% à 

96,5% 

NON NON Les deux Variable Basse 

1 tension 

1 courant 

IncCond 

(incrément 

fixe) 

Variable 

89,9% à 

98,2% 

NON NON Numérique Variable Moyenne 
1 tension, 1 

courant 

Hill Climbing 

(incrément 

fixe) 

Variable 

95,5% à 

99,1% 

NON NON Les deux Variable Basse 
1 tension, 1 

courant 

Fraction de 

Vco 
88,1% OUI OUI Les deux Moyenne Basse 1 tension 

Fraction de Isc N.S. OUI OUI Les deux Moyenne Moyenne 1 courant 

Logique floue N.S. OUI OUI Numérique Rapide Haute Variable 

 

  

f (IPV )
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II.3 MPPT à commande extrêmale 

Les travaux au niveau de ce type de commande ont débuté en 1998, dont le but était de mettre au 

point une nouvelle commande MPPT palliant les principaux inconvénients des autres MPPT. Les 

résultats et les performances obtenus au niveau de cette commande ont fait l’objet d’un dépôt de 

brevet [2.15], publié en Juillet 2002. Par la suite le concept a été repris par A. Cid Pastor  pour 

l’élaboration de modules PV électroniques [2.16] 

 

II.3.1 Principe de la régulation extrêmale  

La commande extrêmale est souvent utilisée comme solution de régulation possible pour 

les systèmes ne pouvant pas faire appel à une régulation classique mais entrant dans le cas où, 

pour un régulateur ayant Xs comme grandeur de  sortie et Xe comme grandeur d’entrée, une seule 

mesure permet de connaître Xs par rapport à Xe. C’est le cas par exemple d’un système où la 

fonction reliant  Xs  et  Xe se modifie au cours du temps, et ce, de manière aléatoire. 

Lorsqu’une régulation extrêmale est mise en place dans ce type de système, pour connaître 

la réponse en sortie, une des solutions consiste à déplacer le signal d’entrée Xe afin d’établir la 

relation entre Xs et Xe à un instant donné. On peut ainsi appréhender si Xs évolue ou non vers 

l’extrémum. Le déplacement de Xe porte le nom d’action de recherche. L’information obtenue à 

l’aide de cette action permet de faire évoluer Xe pour que Xs atteigne sa valeur extrêmale. C’est 

l’action de travail du système. L’action de recherche constitue à une perturbation dans le 

régulateur extrémal, provoquant ainsi un mouvement oscillant autour de l’extremum. Elle permet 

aussi de connaître d’une manière plus ou moins précise, la pente ou le signe d’une caractéristique 

extrêmale. L’action de travail permet de commander le système pour que Xs atteigne sa valeur 

extrêmale. 

Ce type de commande permettant de connaître l’évolution d’un paramètre d’une variable 

physique à l’aide de la variation ou de la perturbation du paramètre d’entrée est souvent utilisé 

pour la recherche d’un extrême (minimum ou maximum) [2.17]. Dans le cas des modules PV, une 

commande MPPT extrêmale oblige le point de fonctionnement du module à se rapprocher du PPM 

et à osciller autour de ce dernier indéfiniment à travers l’action sur un des paramètres d’entrée du 

module.   
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II.3.2 Algorithme MPPT extrêmale 

 

La figure 2.12 présente le principe du mode de recherche du PPM de la commande extrêmale.  

 

 

Figure 2. 12:Principe du mode de recherche de la commande MPPT extrêmale 

 

Il est nécessaire de connaître la tension VPV et le courant IPV en permanence aux bornes du 

module. Une multiplication de ces valeurs permet d’établir une image de la puissance (PPV). 

L’image de la puissance obtenue est comparée à l’échantillon de puissance déterminé 

précédemment (PPV-1). Ces deux images permettent ainsi de constituer la fonction “dérivée de 

puissance”. Cette fonction permet de connaître en permanence si la puissance fournie par le 

module s’approche ou s’éloigne du PPM.  

Une dérivée de puissance positive (de P1 vers P2) implique que le point de fonctionnement 

s’approche du PPM, donc le sens de recherche est maintenu. Lorsque le signe de la dérivée est 

négatif (de P2 vers P3), cela signifie que le PPM est dépassé. Dans ce cas, on inverse le sens de 

recherche pour converger à nouveau vers le PPM. Un temps d’attente est introduit pour s’assurer 

que le convertisseur se trouve en régime établi avant tout changement de rapport cyclique. Ce 

délai a aussi son importance lors de variations brusques d’ensoleillement (par exemple de P2  à 

P4). Dans ce cas la dérivée de puissance est négative. Ce qui implique logiquement une bonne 

interprétation de la commande MPPT comme un dépassement du PPM, donc une inversion 
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nécessaire du sens de recherché quasi- immédiate. L’algorithme de recherche est représenté par la 

Fig. 2.13. 

Le principe de cet algorithme, se résume comme suit: 

- quand la dérivée de puissance est positive, le signal ref est maintenu 

- quand la dérivée de puissance est négative et que l’autorisation de changement est 

accordée, le sens de recherche est inversé. Le signal ref est mise à jour. 

- chaque mise à jour du signal pour une dérivée négative implique une initialisation du délai. 

Chaque fois que le sens de recherche est inversé, un timer d’inhibition est active. Ainsi, pour 

pouvoir changer la valeur de ce signal, il faut remplir deux conditions : 

- détecter une dérivée de puissance négative ; 

- et attendre l’écoulement du délai représenté par la variable (D=1). D = 1 signifie délai 

ecoulé, D = 0 délai non écoulé. 

 

Figure 2. 13:Algorithme de la commande MPPT extrêmale 
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II.4 Evaluation d’une commande MPPT 

Les performances d’une commande MPPT ne se résument pas au rendement du point de 

fonctionnement ηMPPT. D’autres critères, comme le temps de réponse et son aptitude à fonctionner 

sur une large gamme de puissance sont importants pour évaluer les qualités de ce type de 

commande. 

 

II.4.1. Facilité d’implémentation 

En plus de ses performances théoriques, il est important de connaître le niveau de 

complexité de l’algorithme entraînant des difficultés d’implémentation et des pertes liées 

directement au nombre de calculs nécessaires. En résumé, une commande MPPT doit avoir un 

niveau de simplicité important favorisant une faible consommation et donc un coût de 

développement raisonnable pour que sa présence compense le surcoût généré. En effet, il ne faut 

pas oublier que dans un contexte énergétique fortement concurrentiel, le fait d’insérer un étage 

d’adaptation avec une commande MPPT doit avoir un gain du point de vue énergétique recouvrant 

le surplus économique. Sinon, cette solution ne sera jamais viable du point de vue industriel. Dans 

le cas contraire, la commande aussi performante qu’elle soit en termes de rendement, présente trop 

de contraintes pour être choisie pour ce type d’application. 

 

II.4.2. Réponse dynamique 

Une commande MPPT doit avoir un bon comportement en dynamique afin de pouvoir 

piloter l’étage d’adaptation et assurer que la recherche du nouveau PPM, suite aux changements 

d’éclairement ou de température, soit faite le plus rapidement possible. 

 

II.4.3. Portabilité 

Une commande MPPT doit être précise et stable quelles que soient ses conditions 

d’utilisation. C'est-à-dire qu’elle ne doit pas être conçue pour fonctionner pour un seul type de 

panneau. Elle doit être la plus universelle possible, capable de fonctionner avec des panneaux de 

différentes technologies sans trop de modifications, tout en gardant le même taux de précision et 

de robustesse. 
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II.4.4. Réponse fiable sur une large gamme de puissance 

Une commande MPPT, utilisée dans des applications photovoltaïques, est supposée suivre 

le PPM généré par un module PV, quel que soit le niveau d’ensoleillement. La commande MPPT 

doit atteindre le PPM avec une erreur statique relativement faible, correspondant à la position du 

point de fonctionnement par rapport au PPM, sur une large gamme de puissance. 

 

II.5 Modélisation d’une commande  MPPT extrêmale contrôlé en mode glissant 

Nous allons étudier dans ce qui suit la modélisation de la commande MPPT extrêmale 

contrôlé en mode glissant (SMESC)” [2.18][2.19]. Une récente étude décrit l’analyse l’algorithme 

pour une application dans un système photovoltaïque [2.19]. Les paramètres du module PV et le 

comportement du convertisseur statique sont tenues en compte. Une série de simulation est 

présentée pour prouver la performance du système de contrôle et la stabilité. 

 

II.5.1. Le contrôle par mode glissant 

On souhaite appliquer une commande à un système pouvant être non linéaire et présenté 

des discontinuités, s’exprimant en modèle d’état par :  

𝑥 = 𝑓(𝑡, 𝑥, 𝑢)̇            (2.9) 

où 𝑥 ∈ 𝑅𝑛 est le vecteur d’état, et 𝑢 ∈ 𝑅𝑚  l’entrée de commande. 

Les régions continues de l’espace sont séparées les unes des autres par m ensembles de 

points discontinus, nommés surfaces de discontinuité ; l’intersection de celles-ci forme une 

surface de dimension m nommée surface de glissement. L’espace où évolue l’état x continu est 

donc de dimension n-m. 

La surface de glissement est caractérisé par une équation 𝑣(𝑥) = 0, 𝑣(𝑥, 𝑡)  étant une 

vecteur fonction de taille m, représentant la « distance » de x à la surface à chaque instant. On en 

déduit ainsi la définition mathématique de la surface de glissement : 𝑆𝐺 = {𝑥 ∈ 𝑅𝑛 |𝑣(𝑥) = 0} . 

Chacune de ses composantes 𝑣𝑖 (𝑥, 𝑡) est associée à une surface de discontinuité, et permet de 

répondre à un objectif de contrôle. 

La procédure consiste à faire passer x d’une région continue à l’autre en commutant u- 

c’est le mode transitoire du système-, jusqu’à osciller autour de la surface de glissement avec une 
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erreur acceptable E. Une fois celle-ci atteinte, x la suit et doit s’y maintenir : c’est le mode de 

glissement  du système. Le principe est résumé à la Fig. 2.14, dans le cas où n=2 et m=1. Cette 

commande a donc la particularité d’atteindre sa cible en un temps fini, correspondant au temps 

d’établissement du mode de glissement, contrairement aux commandes continues qui ne font que 

l’approcher asymptotiquement. 

Le mode glissement existe si :  

lim
𝑣→0−

𝑣 > 0 et lim
𝑣→0+

𝑣 < 0 

 

 

 

Figure 2. 14: Principe du contrôle par mode glissant pour n=2 et m=1 

 

II.5.2. Approche asymptotique des caractéristiques I-V du module PV 

Généralement, dans un algorithme MPPT, la  caractéristique de puissance versus rapport cyclique 

est utilisée. Comme nous allons par la suite intégrer notre commande à un convertisseur à gain 

élevé, le rapport cyclique peut aussi être élevé. Nous allons donc utiliser l’approximation 

asymptotique des caractéristiques I-V et P-V du module PV afin de déterminer la courbe 

caractéristique P-G. La caractéristique P-G sera utilisé par la suite dans la boucle de contrôle de la 

commande MPPT. 
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Figure 2. 15:Approche asymptotique des courbes caractéristiques du module PV 

La courbe I-V présente 2 asymptotes (Fig. 2.15). Elles sont définies à partir des valeurs de courant 

court-circuit (Icc), la tension en circuit-ouvert (Voc) et la tension de puissance maximale (Vpm).  
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Démonstration : 

♣ 

𝑖𝑝(𝑣𝑝) = {
𝐼𝑐𝑐                                             0 < 𝑣𝑝 < 𝑣𝑝𝑚

−𝐺𝑜(𝑣𝑝 − 𝑉𝑜𝑐)            𝑉𝑝𝑚 < 𝑣𝑝 < 𝑉𝑜𝑐
      (2.10) 

où 

𝐺0 =  𝐼𝑐𝑐/(𝑉𝑜𝑐 − 𝑉𝑝𝑚). 

La caractéristique P-V peut être déduit de cette approximation en multipliant par 𝑣𝑝. Les 

deux asymptotes sont transformées en courbe suivant la présentation à la Fig. 2.15 (b). Pour 

améliorer l’approximation une troisième asymptote est introduit correspondant à la puissance 

maximale (Ppm) , en rouge sur la Fig. 2.15( b). L’expression analytique de cette approximation est 

donnée par l’Eq. (2.11). 

𝑝𝑝(𝑣𝑝) = {

𝐼𝑐𝑐                                             𝑣𝑝 0 < 𝑣𝑝 < 𝑉1 

𝑃𝑝𝑚                                           𝑉1 < 𝑣𝑝 < 𝑉2

−𝐺0(𝑣𝑝
2 − 𝑉𝑜𝑐𝑣𝑝)                  𝑉2 < 𝑣𝑝 < 𝑉𝑜𝑐

      (2.11) 

Où 

 𝑉1 = 𝑃𝑝𝑚/𝐼𝑐𝑐          (2.12) 

𝑉2
2 − 𝑉𝑜𝑐𝑉2 +

𝑃𝑝𝑚

𝐺0
= 0         (2.13) 

Pour obtenir la caractéristique P-G, la variable G est introduite dans la précédente 

approximation. G est défini par l’Eq.(2.14) :  

𝐺 = 𝑖𝑝/𝑣𝑝            ( 2.14) 

𝑣𝑝
2 = 𝑝𝑝/𝐺            (2.15) 

En remplaçant 𝑣𝑝 de l’Eq. (2.11), on obtient :  

𝑝𝑝(𝐺) =  

{
 
 

 
 𝐺0

2 𝑉𝑜𝑐
2 𝐺

(𝐺+𝐺0)
2                   0 < 𝐺 < 𝐺1

𝑃𝑝𝑚                                             𝐺1 < 𝐺 < 𝐺2
𝐼𝑠𝑐
2

𝐺
                                                  𝐺2 < 𝐺 < ∞

                              (2.16) 
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où  

𝐺2 = 𝐼𝑐𝑐
2 /𝑃𝑚𝑝 et 𝐺1 = (𝐺0

2𝑉𝑜𝑐
2 [1 − √1 − 4𝑃𝑝𝑚/(𝑉𝑜𝑐2𝐺0] − 2𝐺0𝑃𝑝𝑚)/2𝑃𝑝𝑚.  (2.17) 

Les courbes résultantes sont présentées à la Fig.2.15 (c ).  Les dérivées maximums des deux 

asymptotes de la courbe 𝑝𝑝(𝐺)  sont évalués pour   𝐺 =  𝐺1 et 𝐺 = 𝐺2. 

𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
(𝐺1) =  

𝐺0
2(𝐺𝑂−𝐺1)𝑉𝑜𝑐

2

(𝐺1+𝐺0)
3           (2.18) 

𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
(𝐺2) = −

𝐼𝑠𝑐
2

𝐺2
2          (2.19)  

♦ 

D’après cette analyse nous avons démontré que la valeur élevée du rapport cyclique est 

située entre la petite valeur de conductance et la valeur de la conductance autour du puissance 

maximale Ppm. Les conditions de la caractéristique P-G s’avèrent alors être une meilleure 

alternative.  

 

II.5.3. Commande MPPT par mode glissant  

Sur la base du fondement théorique du contrôle par mode glissant ou SMC (Sliding Mode 

Control) ainsi que la modélisation asymptotique du module PV, on va appliquer le contrôle par 

mode glissant pour la détection du MPPT de notre système. 

L’idée principale est de définir la surface de glissement : 

𝑆 (𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓 , 𝑃𝑝) = 𝜀(𝑡) = 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡) − 𝑃𝑝(t)        (2.20) 

et à chaque instant t, extraire la puissance 𝑃𝑝(𝑡)  du module PV à la valeur moyenne de la 

puissance de référence. Ceci est possible en agissant sur la conductance 𝐺(𝑡). 

L’algorithme assure que la puissance de référence 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡) augmente automatiquement 

jusqu’à ce qu’elle atteint la puissance maximale 𝑃𝑚𝑝 et sera maintenu. Si un changement brusque 

d’irradiation solaire apparaît, un changement discontinu sur 𝑃𝑝(𝑡) peut-être observé. Grâce à la 

stratégie de contrôle en mode de glissement, l’algorithme est capable de redéfinir la puissance de 

référence 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡), qui par la suite converge vers la nouvelle puissance maximale admissible. 



 80 

 

Le schéma bloc de la méthode est présenté à la Fig. 2.16. 

 

Figure 2.16: Schéma bloc de l'algorithme MPPT à commande par mode de glissement 

 

Les équations qui régissent le fonctionnement du diagramme de bloc de la Fig. 2.16 sont comme 

suit : 

 

𝑑𝐺

𝑑𝑡
= 𝑓1(𝑃𝑝, 𝑢)          (2.21) 

 

𝑑𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓

𝑑𝑡
= 𝑓2(𝑃𝑝, 𝑣)          (2.22) 

 

𝑓1(𝑃𝑝, 𝑢) = 𝐾1𝑃𝑝𝑢 , 𝐾1 > 0        (2.23) 

 

𝑓2(𝑃𝑝, 𝑣) = 𝐾2𝑃𝑝 +𝑀𝑃𝑝𝑣 , 𝐾2 > 0,𝑀 > 0       (2.24) 
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𝜀(𝑡) = 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡) − 𝑃𝑝(𝑡)         (2.25) 

 

𝑢 = 𝑠𝑖𝑔𝑛(𝜀)          (2.26) 

 

𝑣 = −
1

2
−

1

2
 𝑠𝑖𝑔𝑛(𝜀)         (2.27) 

Les signaux u et v sont présentées sur la Fig. 2.17. 

 

Figure 2. 17: Les fonctions de commutation idéales pour le MPPT à mode glissant 

 

II.5.3.1. Les conditions d’accessibilité à la surface de glissement 

L’analyse qui suit permet de déterminer les contraintes sur les constantes M, 𝐾1  et 𝐾2 

garantissant que la surface de glissement est toujours accessible. 

Démonstration : 

♣ 

En considérant la fonction de Lyaupnov :  

𝑉(𝜀) =
1

2
𝜀2          (2.28) 

L’accessibilité est assurée si 𝜀𝜀̇ < 0 . Nous avons :  
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𝜀𝜀̇ = 𝜀𝑃𝑝 [−
1 

2
𝑀 −

1

2
𝑀𝑠𝑖𝑔𝑛(𝜀) + 𝐾2 −

𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
𝐾1𝑠𝑖𝑔𝑛(𝜀)]

̇
     (2.29) 

Mais 𝜀 = |𝜀|𝑠𝑖𝑔𝑛(𝜀) et |𝜀| = 𝜀. 𝑠𝑖𝑔𝑛(𝜀)       (2.30) 

𝜀𝜀̇ = 𝑃𝑝 [−
1

2
𝑀𝜀 −

1

2
𝑀|𝜀̇| + 𝐾2𝜀 −

𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
𝐾1|𝜀|]

̇
= |𝜀|𝑃𝑝 [−

1

2
𝑀𝑠𝑖𝑔𝑛(𝜀) − 

1

2
𝑀 + 𝐾2𝑠𝑖𝑔𝑛(𝜀) −

𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
𝐾1]           (2.31) 

 

1) Si 𝜺 > 0 

𝜀𝜀̇ = |𝜀|𝑃𝑝̇ [−𝑀 + 𝐾2 −
𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
𝐾1]        (2.32) 

Si 𝑀 > 𝐾2 + |
𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
|
𝑚𝑎𝑥

𝐾1 alors 𝑀 > 𝐾2 −
𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
𝐾1 et 𝜀𝜀̇<0    (2.33) 

2) Si 𝜺 < 0 

𝜀𝜀̇ = |𝜀| [−𝐾2𝑃𝑝 −
𝑑𝑃

𝑑𝐺
𝐾1𝑃𝑝] = |𝜀|𝑃𝑝 [−𝐾2 −

𝑑𝑃

𝑑𝐺
𝐾1]     (2.34) 

Si 𝐾2 > |
𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
|
𝑚𝑎𝑥

𝐾1 alors 𝐾2 > −
𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
𝐾1 et 𝜀𝜀̇<0      (2.35) 

 

Les conditions pour garantir 𝜀𝜀̇<0 sont :  

𝑀 > 𝐾2 + |
𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
|
𝑚𝑎𝑥

𝐾1  et 𝐾2 > 𝜀𝜀̇ < 𝐾1       (2.36) 

♦ 

Les conditions de l’Eq.(2.36) montrent que l’algorithme atteint le surface de glissement au 

moins asymptotiquement. Dans la pratique il est nécessaire d’atteindre la surface de glissement en 

un temps fini. Les conditions précédentes sont aussi dépendantes de la connaissance de  |
𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
|
𝑚𝑎𝑥

à 

partir de la courbe caractéristique P-G du module PV et l’approximation qu’on a vu 

précédemment. 
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II.5.3.2. Contrôle équivalente 

Nous supposons que l’algorithme a atteint le surface de glissement, nous avons 𝜀(𝑡) = 0 et 

𝑃𝑝(𝑡) = 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡). 

Les fonctions équivalentes de contrôles, notée 𝑢𝑒𝑞 et 𝑣𝑒𝑞  doivent satisfaire la condition 
𝑑𝜀

𝑑𝑡
= 0. 

𝑑𝜀

𝑑𝑡
= 𝑀𝑃𝑝𝑣𝑒𝑞 + 𝐾2𝑃𝑝 −

𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
𝐾1𝑃𝑝𝑢𝑒𝑞 = 0  avec  −1 < 𝑣𝑒𝑞 < 0 et −1 < 𝑢𝑒𝑞 < 1  (2.37) 

Si 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡)  change et si les conditions d’accessibilité sont satisfaites, 𝑃𝑝(𝑡)  suit la référence 

𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(t). 

 

II.5.3.3. Trajectoire pour atteindre  le MPPT 

Pour analyser l’évolution de 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(t), il faut remarquer que les non linéarités u et v sont 

bien implémenté pratiquement. Comme indiqué précédemment dans l’approche de contrôle à 

mode glissant, une bande hystérésis ∆ est introduite dans la fonction de commutation v. La 

fonction de commutation u est maintenue idéale. 

 

Figure 2. 18: Les fonctions de commutation du MPPT à mode glissant proposé 

La forme d’onde associée à ε présente un comportement résultant d’une séquence répétée 

comme présenté sur la Fig. 2.19 ci-dessous avec des intervalles de temps associés.  

 

 
 

Figure 2. 19: Séquence (u,v) suivant l'échelle de temps 
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La trajectoire causée par cette séquence répétée sur la caractéristique de puissance est 

présenté sur la Fig. 2.20. 

 

Si 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡4) > 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡0), après chaque séquence, 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡) augmente. 

 

 
 

 
Figure 2. 20:Trajectoire non linéaire de la puissance vers le maximum et représentation graphique 

dans le temps des variables de l'algorithme MPPT dans un régime établi. 

Les équations décrivant les mouvements de 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡) et 𝐺(𝑡) à chaque intervalle de temps sont 

calculés à partir des  Eq. (2.38) et (2.39) :  

 

𝑑𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓

𝑑𝑡
= 𝐾2𝑃𝑝 +𝑀𝑃𝑝𝑣         (2.38) 
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𝑑𝐺

𝑑𝑡
= 𝐾1𝑃𝑝𝑢           (2.39) 

 

Le tableau VI  présente les équations différentielles décrivant le comportement dynamique de Ppref 

et G suivant les séquences (u,v). 

 

Tableau VI: Equations différentielles décrivant le comportement dynamique de Ppref et G 

 

[u,v] Equations différentielles décrivant le comportement dynamique de 

𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓  et 𝐺 

[1,0] 

𝑑𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓
𝑑𝑡

|
(1,0)

= 𝐾2𝑃𝑝 𝑑𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓
𝑑𝐺

|
(1,0)

= 
𝐾2
𝐾1

 
𝑑𝐺

𝑑𝑡
|
(1,0)

= 𝐾1𝑃𝑝 

[1,-1] 

𝑑𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓
𝑑𝑡

|
(1,−1)

= [𝐾2−𝑀]𝑃𝑝 𝑑𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓
𝑑𝐺

|
(1,−1)

= 
𝐾2 −𝑀

𝐾1
 

𝑑𝐺

𝑑𝑡
|
(1,−1)

= 𝐾1𝑃𝑝 

[-1,-1] 

𝑑𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓
𝑑𝑡

|
(−1,−1)

= [𝐾2−𝑀]𝑃𝑝 𝑑𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓
𝑑𝐺

|
(−1,−1)

= 
𝑀 − 𝐾2
𝐾1

 
𝑑𝐺

𝑑𝑡
|
(−1,−1)

= −𝐾1𝑃𝑝 

[-1,0] 

𝑑𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓
𝑑𝑡

|
(−1,0)

= 𝐾2𝑃𝑝 𝑑𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓
𝑑𝐺

|
(−1,0)

= −
𝐾2
𝐾1

 
𝑑𝐺

𝑑𝑡
|
(1,0)

= −𝐾1𝑃𝑝 

 

 

L’erreur est définie par  l’Eq. (2.40). 

ε = Ppref − Pp et 
dε

dt
=

dPPref

dt
−

dPP

dt
= [

dPPref

dG
−

dPP

dG
]
dG

dt
     (2.40) 

 

Les équations différentielles décrivant les mouvements de l’erreur dans chaque intervalle 

de temps sont données dans le Tableau VII . 
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Tableau VII: Les équations différentielles de l'erreur 

[u,v] Equations différentielles décrivant le comportement dynamique de 

l’erreur ε 

[1,0] 𝑑𝜀

𝑑𝑡
|
(1,0)

= [
𝐾2
𝐾1
−
𝑑𝑃𝑃
𝑑𝐺

]𝐾1𝑃𝑃 = [𝐾2 − 𝐾1
𝑑𝑃𝑃
𝑑𝐺

]𝑃𝑃 

[1,-1] 𝑑𝜀

𝑑𝑡
|
(1,−1)

= [
𝐾2 −𝑀

𝐾1
−
𝑑𝑃𝑃
𝑑𝐺

]𝐾1𝑃𝑃 = [𝐾2 −𝑀 −𝐾1
𝑑𝑃𝑃
𝑑𝐺

]𝑃𝑃 

[-1,-1] 𝑑𝜀

𝑑𝑡
|
(−1,−1)

= [
𝑀 − 𝐾2
𝐾1

−
𝑑𝑃𝑃
𝑑𝐺

] (−𝐾1𝑃𝑃) = [𝐾2 −𝑀 +𝐾1
𝑑𝑃𝑃
𝑑𝐺

]𝑃𝑃 

[-1,0] 𝑑𝜀

𝑑𝑡
|
(1,0)

= [−
𝐾2
𝐾1
−
𝑑𝑃𝑃
𝑑𝐺

] (−𝐾1𝑃𝑃) = [𝐾2 +𝐾1
𝑑𝑃𝑃
𝑑𝐺

]𝑃𝑃 

 

Démonstration : 

♣ 

A partir des équations d’accessibilité : 

𝑀 > 𝐾2 + |
𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
|
𝑚𝑎𝑥

𝐾1    et    𝐾2 > |
𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
|
𝑚𝑎𝑥

𝐾1       (2.41) 

 

On peut déduire que :  

 

𝑑𝜀

𝑑𝑡
|
(1,0)

> 0,
𝑑𝜀

𝑑𝑡
|
(1,−1)

< 0       ,
𝑑𝜀

𝑑𝑡
|
(−1,−1)

< 0,
𝑑𝜀

𝑑𝑡
|
(1,0)

> 0     (2.42) 

 

Cette analyse correspond à la trajectoire définie dans la Fig. 2.19. 

Dans la pratique, ∆ est très petit, et 𝑃𝑝  et 
𝑑𝑃𝑃

𝑑𝐺
 ne varient pas considérablement dans 

l’intervalle de longueur ∆. On considère alors qu’elles sont constantes dans cet intervalle. 

En prenant en considération les équations  décrivant ε, nous déduisons que : 

𝑡1 − 𝑡0 ≅
∆

[𝐾2−𝐾1
𝑑𝑃𝑃
𝑑𝐺

]𝑃𝑃
,   𝑡2 − 𝑡1 ≅

∆

[𝑀−𝐾2+𝐾1
𝑑𝑃𝑃
𝑑𝐺

]𝑃𝑃
,     𝑡3 − 𝑡2 ≅

∆

[𝑀−𝐾2−𝐾1
𝑑𝑃𝑃
𝑑𝐺

]𝑃𝑃
,   (2.43) 

 

En considérant les équations différentielles de l’erreur ε, la variation de 𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓 peut être 

exprimée dans l’intervalle [𝑡0,𝑡4] comme suit :  

𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓(𝑡4) ≅ 𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓(𝑡0) + 𝐾2𝑃𝑃(𝑡1 − 𝑡𝑂) + (𝐾2 −𝑀)𝑃𝑃(𝑡2 − 𝑡1) + (𝐾2 −𝑀)𝑃𝑝(𝑡3 − 𝑡2) +

𝐾2𝑃𝑃(𝑡4 − 𝑡3) = 𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓(𝑡0) + 𝐾2𝑃𝑃(𝑡4 − 𝑡𝑂) − 𝑀𝑃𝑃(𝑡3 − 𝑡1)     (2.44) 
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𝐾2𝑃𝑃(𝑡4 − 𝑡𝑂) − 𝑀𝑃𝑃(𝑡3 − 𝑡1) = ∆[𝑓(𝐾2) − 𝑓(𝑀 − 𝐾2)]     (2.45) 

 

Si 𝑓(𝐾2) − 𝑓(𝑀 − 𝐾2) > 0,  ceci implique que 𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓(𝑡4) > 𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓(𝑡0). 

 

Tant que : 𝑓 < 0 , 𝐾2 et  𝑀 − 𝐾2 ≠ 𝐾1
𝑑𝑃𝑃

𝑑𝐺
 des conditions d’accessibilités, on peut conclure que :  

 

𝑓(𝐾2) − 𝑓(𝑀 − 𝐾2) > 0 si et seulement si 𝑀 > 2𝐾2 

 

Cette condition s’ajoute aux conditions d’accessibilités pour définir les contraintes que les 

paramètres 𝑀,𝐾1et 𝐾2 doivent satisfaire. Le plus important est de connaître |
𝑑𝑃𝑃

𝑑𝐺
|
𝑚𝑎𝑥

à partir de la 

courbe caractéristique du module PV. 

En résumé, les propriétés attendus de l’algorithme est garantie si les paramètres M,K1et K2  

sont définis en remplissant les contraintes ci-dessous :  

 

𝑀 > 2𝐾2 et  𝐾2 > |
𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
|
𝑚𝑎𝑥

𝐾1           (2.46) 

 

A partir de cette analyse, on peut déduire que, 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡) s’accroît jusqu’à atteindre 𝑃𝑚𝑝 et 

reste aux alentours où il impose la condition 𝑃𝑃 ≅ 𝑃𝑚𝑝.  

 

On a alors :  

 

𝑑𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓

𝑑𝑡
≅

𝑑𝑃𝑃

𝑑𝑡
≅

𝑑𝐺

𝑑𝑡
≅ 0          (2.47) 

 

En invoquant l’expression de la dérivée de l’erreur dans la surface de glissement, on peut 

déduire l’expression des fonctions de contrôles équivalentes :  

 

𝑣𝑒𝑞 = −
𝐾2

𝑀
> −1   et    𝑢𝑒𝑞 = 0        (2.48) 

 

♦ 
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II.5.3.4. Influence des paramètres ∆,𝑀 , 𝐾1𝑒𝑡 𝐾2 – Fréquence des oscillations 

 

La période de l’oscillation 𝑇𝑃 autour de la puissance 𝑃𝑃 est égale à 𝑡4 − 𝑡0. 

 

𝑇𝑃 =
2𝐾2∆/𝑃𝑃

𝐾2
2−𝐾1

2(
𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
)2
+

2(𝑀−𝐾2)∆/𝑃𝑃

(𝑀−𝐾2)
2−𝐾1

2(
𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
)2

        (2.49) 

 

Quand l’algorithme atteint 𝑃𝑚𝑝, on a :  

𝑑𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓

𝑑𝐺
≅

𝑑𝑃𝑃

𝑑𝐺
≅ 0          (2.50) 

 

et  

𝑑𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓

𝑑𝐺
|
(1,0)

+
𝑑𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓

𝑑𝐺
|
(1,−1)

+
𝑑𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓

𝑑𝐺
|
(−1,−1)

+
𝑑𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓

𝑑𝐺
|
(−1,0)

=
𝐾2

𝐾1
+

𝐾2−𝑀

𝐾1
+

𝑀−𝐾2

𝐾1
−

𝐾2

𝐾1
= 0 (2.51) 

 

alors :  

 

𝑇𝑝 = 𝑇𝑚𝑝 =
2∆𝑀

𝐾2(𝑀−𝐾2)𝑃𝑚𝑝
         (2.52) 

 

La fréquence autour de l’oscillation est obtenue à partir de l’Eq.(2.52)  

 

𝑓𝑚𝑝 =
𝐾2(𝑀−𝐾2)𝑃𝑚𝑝

2∆𝑀
          (2.53) 

 

où ∆ et 𝐾2 sont fixes, en considérant les contraintes 2𝐾2 < 𝑀 < ∞ 

𝑓𝑚𝑝 ∈ ]
𝐾2𝑃𝑚𝑝
4∆

,
𝐾2𝑃𝑚𝑝
2∆

[ 

 

Il est donc possible de contrôler la fréquence 𝑓𝑚𝑝  en choisissant les valeurs appropriées de 

∆, 𝑀 et 𝐾2. 
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II.5.3.5. Amplitude de la fluctuation de puissance autour de 𝑃𝑚𝑝 

La figure 2.21 présente l’amplitude de la référence de puissance et la conductance au point 

de puissance maximale.  

 
 

Figure 2. 21:Amplitude de la référence de puissance et la conductance au point de puissance 

maximale 

∆𝑷𝑷𝒓𝒆𝒇 = 𝑷𝑷𝒓𝒆𝒇(𝒕𝟏)−𝑷𝑷𝒓𝒆𝒇(𝒕𝟑) = −(𝑲𝟐 −𝑴)𝑷𝑷(𝒕𝟐 − 𝒕𝟏) − (𝑲𝟐 −𝑴)𝑷𝑷(𝒕𝟑 − 𝒕𝟐) = 

                                                            ((𝑀 − 𝐾2)  𝑃𝑃(𝑡3 − 𝑡1) =
2(𝑀−𝐾2)

2∆

(𝑀−𝐾2)
2−(

𝑑𝑃𝑃
𝑑𝐺

)2𝐾1
2
   (2.54) 

Au maximum ; 
𝑑𝑃𝑃

𝑑𝐺
≅ 0 et donc ∆𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓 = 2∆ 

 

∆ est donc le seul paramètre invoqué dans l’expression de fluctuation de puissance. 

La conductance est donc comprise dans la largeur :  

∆𝐺 = 𝐺(𝑡2) − 𝐺(𝑡4) = 𝐾1
∆𝑀

[𝑀−𝐾2−𝐾1
𝑑𝑃𝑃
𝑑𝐺

][𝐾2+𝐾1
𝑑𝑃𝑃
𝑑𝐺

]
      (2.55) 

 

Au point de puissance maximale, 
𝑑𝑃𝑃

𝑑𝐺
≅ 0 

 

∆𝐺 =  
𝐾1∆𝑀

(𝑀−𝐾2)𝐾2
          (2.56) 

 

En considérant les contraintes : 2𝐾2 < 𝑀 < ∞ 

∆𝐺 ∈  ]
𝐾1∆

𝐾2
,
2𝐾1∆

𝐾2
 [ 

 

En conclusion, la valeur de ∆ contrôle l’amplitude de la fluctuation de puissance atour de 

𝑃𝑚𝑝 ; les valeurs de 𝑀,𝐾1𝑒𝑡 𝐾2  servent à contrôler les fluctuations de la fréquence et de la 

conductance autour du maximum. 
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Ces paramètres doivent satisfaire les contraintes :  

  

𝑀 > 2𝐾2 et  𝐾2 > |
𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
|
𝑚𝑎𝑥

𝐾1        (2.57) 

 

Tenant compte de la deuxième inégalité, on peut remarquer que plus 𝐾1 est petit, plus 

l’algorithme est sensible à  |
𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
|
𝑚𝑎𝑥

, donc faible est l’action sur 𝐺(𝑡). Cette action est suffisante 

pour garantir un bon comportement de l’algorithme. 

 

II.5.3.6. Comportement sous une variation d’ensoleillement 

Quand la valeur d’ensoleillement est constante, le comportement de la puissance délivrée 

par le module PV est une courbe représentant la caractéristique du module. Pour notre cas, 

représenté en fonction de la conductance (P-G). 

Pour un changement brusque de l’ensoleillement, deux cas peuvent survenir :  

- augmentation de la valeur d’ensoleillement ; ou 

- baisse de la valeur d’ensoleillement. 

 

Etude du cas (1) : augmentation de la valeur d’ensoleillement 

 

 
 

Figure 2. 22:Comportement du point de puissance pour une augmentation de la valeur  

d'ensoleillement 

Avant le changement,  𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡) = 𝑃𝑚𝑝2 , à cause du changement au temps 𝑡𝑚𝑝2 , 𝑃𝑝(𝑡) 

subit une discontinuité et la caractéristique du module change, suivant la Fig. 2.22. 
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Démonstration : 

♣ 

Nous avons : 

𝜀(𝑡𝑚𝑝2
+) = 𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓(𝑡𝑚𝑝2

+) − 𝑃𝑝(𝑡𝑚𝑝2
+) < 0      (2.58) 

Pour 𝑡 > 𝑡𝑚𝑝2 + 𝛿, 𝛿 > 0, on a :  

𝑑𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓(𝑡)

𝑑𝑡
= 𝐾2𝑃𝑝(𝑡) > 0 𝑒𝑡 

𝑑𝐺(𝑡)

𝑑𝑡
= −𝐾1𝑃𝑝(𝑡) < 0      (2.59) 

Deux cas sont à considérer sur la courbe caractéristique :  

1er cas : si 
𝑑𝑃𝑝(𝑡𝑚𝑝2

+)

𝑑𝐺
>0, 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡)  augmente et 𝑃𝑝(𝑡)  diminue jusqu’à ce qu’ils seront égales. 

Suivant les précédentes analyses, 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡) évolue pour atteindre le nouveau maximum. 

2ème cas : si 
𝑑𝑃𝑝(𝑡𝑚𝑝2

+)

𝑑𝐺
<0, 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡)  et 𝑃𝑝(𝑡)  s’accroissent. Mais suivant les conditions 

d’accessibilités, nous avons :  

 

𝑑𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓
(𝑡)

𝑑𝐺
= −

𝐾2

𝐾1
<

𝑑𝑃𝑃(𝑡)

𝑑𝐺
⟹

𝑑𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓
(𝑡)

𝑑𝑡
>

𝑑𝑃𝑃(𝑡)

𝑑𝑡
      (2.60) 

 

𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡) augmente plus rapidement que  𝑃𝑝(𝑡), à un instant leurs valeurs sont égales. En tenant 

compte des  analyses précédentes, 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡) évolue pour atteindre le nouveau maximum. 

 

Etude du cas (2) : baisse de la valeur d’ensoleillement 

 
Figure 2. 23:Comportement du point de puissance pour une baisse de l'ensoleillement 

 

Nous avons : 

 

𝜀(𝑡𝑚𝑝2
+) = 𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓(𝑡𝑚𝑝2

+) − 𝑃𝑝(𝑡𝑚𝑝2
+) < 0      (2.61) 
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Pour 𝑡 > 𝑡𝑚𝑝2 + 𝛿, 𝛿 > 0, on a :  

 
𝑑𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓(𝑡)

𝑑𝑡
= (𝐾2 −𝑀)𝑃𝑝(𝑡) > 0 𝑒𝑡 

𝑑𝐺(𝑡)

𝑑𝑡
= 𝐾1𝑃𝑝(𝑡) > 0     (2.62) 

 

Deux cas sont à considérer :  

 

1er cas :  si 
𝑑𝑃𝑝(𝑡𝑚𝑝2

+)

𝑑𝐺
>0, 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡) diminue et 𝑃𝑝(𝑡) s’accroît jusqu’à ce qu’ils sont égales.  

Suivant les précédentes analyses, 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡) évolue pour atteindre le nouveau maximum. 

 

2ème cas : si 
𝑑𝑃𝑝(𝑡𝑚𝑝2

+)

𝑑𝐺
<0, 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡)  et 𝑃𝑝(𝑡)  diminuent. Mais suivant les conditions 

d’accessibilités, nous avons :  

 
𝑑𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓(𝑡)

𝑑𝐺
=
𝐾2 −𝑀

𝐾1
<
𝑑𝑃𝑃(𝑡)

𝑑𝐺
⟹

𝑑𝑃𝑃𝑟𝑒𝑓(𝑡)

𝑑𝑡
<
𝑑𝑃𝑃(𝑡)

𝑑𝑡
 

 

𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡) décroît plus rapidement que 𝑃𝑝(𝑡), et à un instant donné leurs valeurs seront égales. En 

tenant compte des précédentes analyses, 𝑃𝑝𝑟𝑒𝑓(𝑡) évolue pour atteindre le nouveau maximum. 

♦ 

En résumé, pour une variation de l’ensoleillement, l’algorithme proposé permet d’extraire 

le maximum de puissance du module PV, toujours en considérant la valeur de |
𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
|
𝑚𝑎𝑥

. 

II.6 Simulation 

Nous avons effectué une série de simulation avec l’outil de simulation de circuit 

électronique PSIM pour vérifier le comportement de l’algorithme MPPT suivant la théorie. Le 

diagramme du circuit de simulation est présenté sur la Fig. 2.24. Nous avons utilisé le modèle 

fonctionnel d’un module PV disponible dans PSIM pour la simulation, dont Voc=5 V et Isc=5 A. Le 

hacheur est remplacé par une source de courant contrôlé par courant ou CCCS (Current Controlled 

Current Source), la valeur de la conductance de la source est donnée par la sortie du MPPT et la 

tension à la sortie du module. Un condensateur de 10 μF est placé en parallèle avec le module, qui 

joue le rôle de filtre passe-bas. Les paramètres de l’algorithme sont K1 = 0.2, K2 = 10, M =40, Δ 

= 2  et   |
𝑑𝑃𝑝

𝑑𝐺
|
𝑚𝑎𝑥

= 17.  
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Figure 2. 24: Diagramme de bloc pour la simulation de l'algorithme MPPT ESC-SMC 

 

 

II.6.1. Réponses du système à l’état d’équilibre 

La figure 2.25 présente les courbes de tension, courant et puissance de l’algorithme MPPT, 

la puissance moyenne délivrée par le module PV est de 19,36 W. Après calcul nous déduisons un 

rendement de 99,8 %. Les oscillations des variables du module PV sont comme suit : amplitude de 

Ip de 100 mA (3.4 %), amplitude de Vp  de 170 mV (4 %) et amplitude de Pp de 0,062 W (0.5 %).  
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Figure 2. 25: Courbes des courants, tensions et puissance de la commande MPPT 

 

La figure 2.26 présente la trajectoire du système sur le plan P-G pour atteindre le point de 

puissance maximal. Ppref présente un cycle limite quand le système est proche du maximum, et Pp 

ne varie plus. La figure 2.27 présente les courbes des variables du système.  
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Figure 2. 26:Trajectoire de l'algorithme vers le PPM 

 

 
Figure 2. 27: Les variables du MPPT 

On réduit la valeur de K1 à 0.1, une faible variation est observée sur la conductance. Cette 

condition augmente la fréquence de référence et le mouvement vers le maximum est ralenti. La 

figure 2.28 présente le mouvement pour K1 = 0.1, K2 = 10 and M = 40. La courbe sur le plan P-G 

correspondante est présentée à la Fig. 2.29. La courbe sur le plan P-G montre que la trajectoire de 
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Ppref  amène Pp vers le maximum à une vitesse très lente, ce qui présente un inconvénient majeur 

sur la performance du système. 

 

 
Figure 2. 28:Evolution de la puissance vers le PPM après le démarrage de l'algorithme 

 
Figure 2. 29:Trajectoire vers le PPM après le démarrage de l'algorithme 

Pour observer le démarrage de l’algorithme nous effectuons une analyse temporelle à partir 

d’un courant nul jusqu’à  atteindre le point d’équilibre correspondant à la puissance maximale. La 

figure 2.30  montre que l’équilibre est atteint après 300 ms. On observe aussi que la puissance de 

référence et la puissance mesurée est très proche, ce qui montre un bon comportement de 

l’algorithme.  
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Figure 2. 30: Réponses en tension, courant et puissance au démarrage de l'algorithme 

 

II.6.2. Réponses pour une variation d’irradiance  

Une série de stimulis représentant une augmentation et diminution de l’irradiance est 

introduite dans le modèle du module PV. Chaque variation introduit un écart de 400 W/m2 de 

l’irradiance partant de 1000 W/m2 et retournant à la même valeur après deux variations négatives 

et deux variations positives. La figure 2.31 présente les signaux de puissances obtenues. On peut 

remarquer que la puissance du module prend une valeur proche de la référence. L’oscillation des 

composants est aussi réduite.  
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Figure 2. 31:Réponses du système pour une variation d'irradiance 

 

II.6.3. Réponses à un changement sur les caractéristiques du module PV 

Pour vérifier le comportement de l’algorithme face une variation sur les caractéristiques du 

module PV, nous avons effectué deux séries de simulation. Premièrement un changement de 300 

W/m2 à 700 W/m2 et vice versa. Ensuite un changement de 200 W/m2 à 1000 W/m2 et vice versa ; 

Les deux variations durent sur un intervalle de 1 s. Les figures 2.32 et 2.33 présentent 

respectivement les réponses.  

Les réponses obtenues suite aux deux simulations montrent que la puissance maximale est 

toujours atteinte suite aux perturbations, ce qui démontre encore un bon comportement de 

l’algorithme. Le maximum est atteint presque instantanément ce qui démontre une bonne 

performance. La puissance de référence  est toujours maintenue dans la surface de glissement pour 

atteindre le maximum. Les différentes réponses aux simulations confirment les résultats attendus 

de l’analyse théorique et le rendement prévu pour la méthode proposée.  
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Figure 2. 32: Réponses pour un changement brusque de 9 W de la puissance maximale du module 

 

 
Figure 2. 33: Réponses pour un changement brusque de 16 W de la puissance maximale du 

module 
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II.7 Conclusion 

Dans ce chapitre nous avons présenté la première étape de notre travail qui est le 

développement d’un algorithme MPPT extrêmale par mode glissant. L’algorithme montre 

plusieurs atouts pour fonctionner avec un convertisseur à gain élevé puisque le rapport cyclique 

n’est plus tenu en compte dans la régulation. La conductance comme variable de sortie du MPPT 

permet à l’algorithme de s’adapter à l’étage de conversion continu-continu que nous verrons en 

détail par la suite. Les performances de l’algorithme ont été vérifiées par une série de simulation. 

Nous avons pu démontrer un bon comportement suite à une variation brusque d’irradiance. Le 

rendement est évalué à environ 99,8 %. La technique de contrôle par mode glissant présente une 

caractéristique robuste. Nous allons appliquer de la même façon cette technique pour le contrôle 

des convertisseurs. Une étude théorique détaillée et la modélisation de ces étages de conversion 

sont présentées dans le chapitre suivant.   
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CHAPITRE 3 : MODELISATION DE LA CONVERSION DC-AC A DEUX NIVEAUX : 

CONVERTISSEUR INTEGRE AU NIVEAU DU MODULE PV   

 

III.1 Introduction 

La modélisation de ces deux étages de conversion a pour principal objectif la conception 

d’un micro onduleur monophasé sans transformateur à deux étages de conversion, que nous allons 

aborder dans le prochain chapitre. Nous explicitons dans ce qui suit le choix des topologies des 

deux étages de conversion, nous appliquons l’approche de modélisation par valeur moyenne [3.1] 

pour la modélisation. 

 

III.1.1. Topologie du hacheur  ou hacheur 

L’utilisation de transformateurs dans les circuits de commutation introduit une complexité 

en plus de la taille importante du circuit, le poids et le coût. Le micro onduleur fonctionne à un 

faible niveau de puissance, inférieure à 250 W, d’où le choix d’une solution sans transformateur 

avec un système de contrôle. Les convertisseurs sans transformateurs deviennent actuellement une 

solution importante dans le domaine des applications de faible puissance en énergie renouvelable. 

Plusieurs travaux de recherche ont été effectués pour l’amélioration de ces types de convertisseurs 

[3.2] [3.3] [3.4]. 

Il faut aussi choisir des topologies spécifiques qui vont répondre à la nécessité d’avoir une 

valeur élevée du gain afin de booster la tension relativement faible des modules PV (de l’ordre de 

18 V à  36 V) à un niveau de tension élevé (autour de 400 V). Seulement un nombre limité de 

convertisseurs existants ou quelques modifications d'entre eux peuvent répondre à l’exigence 

principale d’obtenir un gain continu élevé sans utiliser un transformateur de puissance. Ces 

topologies sont traitées dans la littérature comme topologies  sans transformateur à gain élevé. 

Parmi eux, il est possible d’identifier des topologies avec des inductances couplées, condensateurs 

en entrées, et multicellulaires [3.5] [3.6] [3.7] [3.8] [3.9]. 

Parmi les topologies de hacheur classiques utilisés, le hacheur survolteur est le plus utilisé 

en raison de sa simplicité, de son rendement élevé et la présence de l’inductance d’entrée qui 

garantit la compatibilité avec la source primaire et améliore les performances globales [3.10]. 

Cependant, de nombreux recherches restreignent l’utilisation du hacheur survolteur aux gains 

inférieurs à 10 afin d’éviter des valeurs élevées du rapport cyclique qui entravent le bon 



 102 

fonctionnement du système de régulation, augmentant ainsi la possibilité d’avoir des dégâts 

irréversibles et le risque de saturation dans le modulateur. 

La possibilité d’obtenir des taux de conversion élevé a été introduite il y a plus de 40 ans 

par Matsuo et al. , avec leur travail sur la connexion en cascade des topologies de convertisseur 

classique [3.11]. Récemment, certains travaux se concentrent sur la connexion en cascade de 

convertisseurs pour obtenir des gains en continu élevés dans le domaine des systèmes de 

génération électrique distribuée. Toutefois, une façon intéressante pour une connexion en cascade 

des convertisseurs a été introduite par Ortiz-Lopez et al. , donnant une généralisation pour la 

connexion en cascade de hacheur survolteur / dévolteur avec plusieurs étages en utilisant 

seulement un interrupteur contrôlé [3.12]. De ce travail, il est possible de différencier le hacheur 

survolteur quadratique, le hacheur survolteur cubique et le convertisseur n - Boost avec seulement 

un interrupteur contrôlé. Ces différentes topologies font l’objet de plusieurs recherches dans le 

domaine de l’électronique de puissance et commandes. 

Plusieurs ouvrages ont été inspirés dans le contexte du hacheur survolteur quadratique 

portant sur les problèmes de modélisation et de contrôle, l’étude de son rendement, et sa 

combinaison avec un autre circuit afin d’améliorer son gain et le rendement [3.13] [3.14]. En 

outre, d’autres auteurs ont essayé d’améliorer les performances du hacheur survolteur quadratique 

au moyen d’un changement structurel dans sa topologie menant à deux nouveaux topologies avec 

les mêmes caractéristiques de gain quadratique. Le premier, en appliquant une rotation dans les 

cellules de commutation du convertisseur introduisant un nouveau convertisseur dans une 

demande de correction de facteur de puissance [3.15]. Et le deuxième  au moyen d’un algorithme 

de recherche dans l’ensemble de configuration possibles avec les mêmes éléments de base du 

hacheur survolteur quadratique [3.16]. 

Ce travail est principalement axé au contrôle pour l’optimisation de rendement, nous avons 

décidé d’étudier en profondeur le hacheur survolteur quadratique mono interrupteur  connecté en 

cascade. En dépit de sa capacité de gain élevé et l’absence d’un transformateur de puissance, la 

stratégie de modulation utilisée pour contrôler le hacheur survolteur  quadratique joue un rôle 

déterminant pour sa  fiabilité et ses performances. Les techniques de contrôle non linéaire robustes 

et fiables tels que le contrôle par mode glissant  peuvent être facilement implémentées en utilisant 

des comparateurs hystérésis. Ce contrôle est parfaitement adapté au contrôle des hacheur étant 

donnés sa nature de structure variable qui assure robustesse, fiabilité et simplicité [3.17]. 



 103 

Une approche généralisé de l’utilisation du contrôle en mode glissant appliqué dans les 

convertisseurs DC- DC de puissance a été déjà présenté [3.18]. Cependant de plus en plus de 

travaux de recherche dans différentes applications et les méthodes ou les combinaisons de ces 

derniers complètent en permanence l’état de l’art  de ce champ de recherche [3.19][3.20]. Des 

défis sont encore à relever, par exemple, l’utilisation d’un nouveau convertisseur ou l’étude d’un 

mode de fonctionnement dans un convertisseur, l’emploi d’autres variables ou de surface de 

glissement, l’utilisation de nouvelles techniques de mise en œuvre et d’autres.  

Pour couvrir les exigences d’adaptation d’impédance avec les modules photovoltaïques, 

nous avons adopté la notion de girateur de puissance pour la modélisation de notre convertisseur. 

Le convertisseur présente un comportement purement résistif à l’étage d’entrée tandis que son port 

de sortie présente la caractéristique d’une source de puissance. Cette application est classée dans 

les réseaux « Power Output Power Input » présenté par Singer et al . [3. 21] . Dans le cas d’un 

hacheur , le contrôle par mode glissant permet de définir un comportement de girateur de 

puissance avec une implémentation électronique très simple.  

La figure 3.1 présente le circuit équivalent du hacheur survolteur quadratique en cascade. 

 

 

 

Figure 3. 1: Hacheur survolteur quadratique en cascade 

 

III.1.2. Topologie du convertisseur DC-AC ou onduleur 

L’utilisation d’un transformateur basse fréquence pour donner l’isolement et accroître la 

tension AC est actuellement de moins en moins considéré à cause de la taille et le coût du 

transformateur. Ce fait a mis en évidence les avantages des topologies avec des transformateurs 

haute fréquence sur la base du convertisseur fly-back [3.22] [3.23], ou le convertisseur push-pull 

[3.24] [3.25].  
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Toutefois, pour des niveaux de puissance faible, il n’est pas nécessaire d’avoir une 

isolation, ce qui motive l’utilisation des topologies  sans transformateurs [3.26] [3.27] sans pour 

autant négliger les avantages de l’utilisation un transformateur d’isolement. Parmi ceux-ci, les 

onduleurs multi niveaux et la connexion en cascade de convertisseurs ont été récemment proposés 

en applications monophasées améliorant  la qualité de la puissance délivrée. Bon nombre de 

topologies existantes utilisent un ou plusieurs onduleurs de pont complet ou une légère variation. 

Ce qui justifie notre intérêt pour cette structure [3.28] [3.29].   

Étant donné que le contrôle appliqué à l’étage de conversion continu- continu applique une 

source de puissance et qu’une tension continue non régulé alimente l’étage de conversion DC-AC, 

l’onduleur à pont complet est contrôlé par mode glissant, ce qui permet aussi la régulation de la 

tension DC. Le contrôle de l’onduleur nécessite la génération d’un courant de référence et de 

suivre cette référence [3.30] [3.31]. Cette référence peut être générée à l’aide d’un SPWM 

(Sinusoidal Pulse Width Modulation). L’amplitude du courant est donnée par la boucle de 

régulation assurant l’équilibre de la puissance de l’ensemble du système. Afin de suivre la 

référence actuelle, plusieurs méthodes peuvent être appliquées. La plus simple consiste à utiliser 

un comparateur analogique fonctionnant à une fréquence constante [3.32]. D’autres méthodes 

utilisent le contrôle hystérésis qui peut être appliqué en utilisant soit une bande d’hystérésis 

constant ou une bande d’hystérésis adaptative ou d’autres variantes [3.33]. Le contrôle  prédictive 

est également une option intéressante lorsque l’implémentation numérique est possible [3.34]. Le 

contrôle par mode glissant est aussi utilisé en raison de sa robustesse bien connue, sa stabilité et sa 

mise en œuvre simple.  

L’onduleur à pont complet fonctionne comme une source de puissance et contrôlé en mode 

glissant pour assurer le suivi du courant sinusoïdal de référence. Une surface de glissement de 

premier ordre est utilisée pour contrôler le courant de sortie de l’onduleur. Un boucle de contrôle 

externe permet la régulation de la tension et défini l’amplitude de la tension de sortie, tandis que la 

forme d’onde sinusoïdale est donnée par un modulateur de largeur d’impulsion sinusoïdale. 

Comme illustré à la Fig. 3.2, l’onduleur fonctionne avec une source d’énergie toujours 

disponible à la sortie de l’étage continu. Selon la nature de cette source, les onduleurs ont été 

classés comme source de tension ou source de courant [3.35]. Toutefois, étant donné que la 

structure de notre onduleur est une topologie à deux étages et que le premier étage se comporte 

comme une source de puissance, l’onduleur sera traitée comme une source de puissance ou PSI 

(Power Source Inverter). Cette caractéristique découle de la caractéristique de fonctionnement de 
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l’étage DC-DC comme un girateur de puissance contrôlé en mode glissant, assurant la 

disponibilité d’une certaine puissance  et considérant l’onduleur à pont complet comme charge. 

 

 

Figure 3. 2: Circuit de l'onduleur à pont complet 

 

III.1.3. Approche de modélisation  

III.1.3.1 Notion sur la structure des systèmes des convertisseurs statiques  

 

Un convertisseur statique change plusieurs fois de configurations sur une période de 

fonctionnement à cause des jeux des interrupteurs. Ce qui en fait un système à topologie variable. 

Par ailleurs, la représentation d’un système à base d’électronique de puissance part de la 

connaissance du comportement physique du système, c'est-à-dire généralement des équations 

différentielles qui régissent ses variables d’état. Du point de vue système dans laquelle nous nous 

positionnons, nous considérons les semiconducteurs comme des interrupteurs parfaits, avec une 

résistance nulle à l’état ON (passant) et infinie à l’état OFF (bloqué). Dans ces conditions, nous 

avons pour chaque configuration de la structure, un système particulier d’équations.  

Un modèle à topologie variable de convertisseur statique se compose : 

- de systèmes d’équations (un par configuration envisagée du convertisseur), 

- de tests de changement de configuration (liés à la façon dont sont agencés les interrupteurs). 

Sous certaines hypothèses, ce modèle est linéaire par morceaux et peut aussi se décliner 

sous la forme compacte d’un système d’équations bilinéaires à entrée discontinue. La 

représentation sous forme de système linéaire par morceaux offre de nombreux intérêts. En effet, 

les systèmes d’équations à traiter à chaque instant de la simulation sont simples et réduits. Ils sont 

donc rapides à simuler et peuvent être facilement couplés avec des modèles analytiques plus au 
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moins complexes de machines électriques étant donné qu’il n’y a pas de constante de temps par 

rapport aux autres modèles de semiconducteurs qui peuvent ralentir voir perturber la résolution, 

notamment en simulation système. 

 

III.1.3.2 Hypothèses de modélisation 

 

Dans la plupart des cas d’étude, des hypothèses simplificatrices sont largement admises 

afin de ne pas compliquer inutilement la mise en œuvre et l’utilisation des modèles. Toutefois, il 

est possible, pour des cas particuliers d’étude, de revenir sur ces hypothèses en ajoutant des 

équations supplémentaires nécessaires à la précision souhaitée. Nous faisons donc les hypothèses 

suivantes: 

• Les interrupteurs sont considérés comme étant parfaits en choisissant la représentation 

suivante : 

A l’état OFF, l’interrupteur est représenté par un circuit ouvert et à l’état ON  par un court-circuit. 

• Nous supposons les sources parfaites. 

Une source de tension (respectivement de courant) parfaite n’est pas influencée par le courant qui 

la traverse (respectivement la tension à ses bornes). 

• Enfin, nous considérons que les éléments passifs de la structure du convertisseur sont 

invariants et linéaires. 

 

III.1.3.3 La cellule de commutation 

 

Le fonctionnement d’un convertisseur statique se décompose en une succession de 

séquences élémentaires. A chaque séquence élémentaire correspond un réseau électrique maillé 

différent du précédent, obtenu par la modification de l’interconnexion des différentes branches 

actives. Et afin de contrôler le transfert d’énergie entre deux sources, le convertisseur utilise un 

ensemble d’interrupteurs qui permettent de changer le type de connexion entre les deux sources. 

Du point de vue dynamique, dans une cellule élémentaire de commutation, la commutation 

est provoquée par le changement d’état commandé de l’un des interrupteurs, entraînant 

spontanément le changement d’état complémentaire de l’autre. Les états des deux interrupteurs 

sont complémentaires en respectant les règles fondamentales sur les interconnexions des sources: 

- ne jamais court-circuiter une source de tension ; 

- ne jamais ouvrir une source de courant. 
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Deux modes de commutation sont envisageables: 

· (a) : la commutation par commande à l’amorçage de l’interrupteur ouvert 

· (b) : la commutation par commande au blocage de l’interrupteur fermé 

Pour beaucoup d’usages, on a intérêt à transformer le système original en un système 

continu qui représente macroscopiquement au mieux les comportements dynamiques et statiques 

du circuit. A cet effet, le comportement moyen est tout à fait adapté. Le modèle dit « moyen » 

associé trouve un vaste champ d'application que ce soit en commande, ou encore  en simulation 

(rapide et système). 

Le modèle moyen permet de répondre à trois exigences essentielles: 

- une simplicité de mise en œuvre et d’utilisation ; 

- une précision suffisante dans son domaine de validité ; 

- la possibilité d’utilisation en boucle fermée : possibilité éventuelle de passer en fonction de 

transfert. 

Il offre également le meilleur compromis coût de simulation-précision: en effet, l’absence 

d’éléments représentants les commutations, assure des pas de temps nettement plus grands en 

simulation. En effet, il n’y a pas de constantes de temps qui seraient introduites par la 

modélisation des semiconducteurs non-idéaux. 

Plusieurs travaux ont été menés sur les modèles moyens basés sur une représentation 

moyennée du comportement du convertisseur sur la période de découpage. L’approche la plus 

couramment utilisée pour la modélisation des convertisseurs statiques est l’approche au sens des 

valeurs moyennes qui a été développée par Middlebrook et Cuk dans les années 1970 [3.37]. 

Beaucoup d'amélioration et de généralisation ont été présentées plus tard.  

La construction des modèles moyens requiert une bonne connaissance du fonctionnement 

du convertisseur à étudier. L’utilisateur doit tout d’abord fournir quelques informations, à savoir: 

le schéma de la structure du convertisseur, le mode ,  et la commande. 

 

III.1.3.4 Modélisation aux sens des valeurs moyennes 

 

 

Modèle moyen dans l’espace d’état 

 

Tout système linéaire ou non-linéaire peut être représenté sous forme d’équations d'état, 

comme représenté par la relation  de l’Eq.(3.2).  
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Pour les convertisseurs statiques, les variables d'état d'un système sont habituellement les 

courants indépendants à travers les inductances et les tensions indépendantes aux bornes des 

condensateurs. 

{
(𝑑𝑥(𝑡))/𝑑𝑡 = 𝐴 𝑥(𝑡) + 𝐵 𝑢(𝑡)

𝑦(𝑡) = 𝐶 𝑥(𝑡) + 𝐸 𝑢(𝑡)
        (3.2) 

 

Ici, le vecteur d'état  𝑥(𝑡) est un vecteur contenant toutes les variables d'état. Le vecteur d'entrée 

𝑢(𝑡) contient les entrées indépendantes au système, telles que la source de tension d'entrée. 

Supposons que le système commute entre N topologies de circuit. Sur une période de 

découpage, il se situe une fraction de temps dans une topologie particulière. Nous supposons 𝑥 le 

vecteur d'état, 𝑑𝑗 la fraction de la période où le circuit reste dans la 𝑗 − ième topologie, 𝑇  la 

période découpage, et  𝑑1 + 𝑑2 +⋯+ 𝑑𝑁 = 1. Ainsi,  nous pouvons noter les équations d'état 

suivantes pour le système : 

 

𝑥̇ = {

𝐴1𝑥 + 𝐵1𝑢, 𝑡𝑛 ≤ 𝑡 < 𝑡𝑛 + 𝑑1𝑇
𝐴2𝑥 + 𝐵2𝑢 ,      𝑡𝑛 + 𝑑1𝑇 ≤ 𝑡 < 𝑡𝑛 + (𝑑1 + 𝑑2)𝑇  

𝐴𝑁𝑥 + 𝐵𝑁𝑢 ,          𝑡𝑛 + (1 − 𝑑𝑁)𝑇 ≤ 𝑡 < 𝑡𝑛+1 
       (3.3) 

 

où 𝐴𝑗et 𝐵𝑗 sont les matrices du système pour la 𝑗 - iéme topologie, et 𝑢 est la tension d'entrée. 

 

Le modèle moyen du système est défini par :  

 

𝑥̇ = 𝐴𝑚𝑥 + 𝐵𝑚𝑢          (3.4) 

 

Où  𝐴𝑚 = ∑ 𝑑𝑗𝐴𝑗 ,   𝐵𝑚 = ∑ 𝑑𝑗𝐵𝑗 ,
𝑁
𝑗=1

𝑁
𝑗=1    

 

Considérons le cas d’un convertisseur possédant deux séquences de fonctionnement. En 

posant < 𝑓(t) > la valeur moyenne de 𝑓(𝑡) sur une période de découpage T, on peut obtenir le 

modèle d’état moyen : 

𝑑<𝑥(𝑡)>𝑇

𝑑𝑡
= (𝑑(𝑡)𝐴1 + 𝑑(𝑡)𝐴2) < 𝑥(𝑡) >𝑇+ (𝑑(𝑡)𝐵1 + 𝑑(𝑡)𝐵2) < 𝑢(𝑡) >𝑇   (3.5) 

 

Où 𝑑′(𝑡) = 1 − 𝑑(𝑡) 
 

Les différentes grandeurs en régime permanent sont données par : 

{

𝑋: 𝑣𝑒𝑐𝑡𝑒𝑢𝑟 𝑑′é𝑡𝑎𝑡 𝑎𝑢 𝑝𝑜𝑖𝑛𝑡 𝑑′é𝑞𝑢𝑖𝑙𝑖𝑏𝑟𝑒

𝑈: 𝑣𝑒𝑐𝑡𝑒𝑢𝑟 𝑠𝑜𝑢𝑟𝑐𝑒 𝑎𝑢 𝑝𝑜𝑖𝑛𝑡 𝑑′é𝑞𝑢𝑖𝑙𝑖𝑏𝑟𝑒

𝐷: 𝑟𝑎𝑝𝑝𝑜𝑟𝑡 𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑞𝑢𝑒 𝑎𝑢 𝑝𝑜𝑖𝑛𝑡 𝑑′é𝑞𝑢𝑖𝑙𝑖𝑏𝑟𝑒

      (3.6) 
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La valeur moyenne du vecteur d’état au point d’équilibre est donnée par : 

𝑋 = −𝐴−1𝐵𝑈           (3.7) 

Les matrices  A et  B sont définies par : 

𝐴 = 𝐷𝐴1 +𝐷
′𝐴2 , 𝐵 = 𝐷𝐵1 +𝐷

′𝐵2         (3.8) 

 

Cette modélisation permet donc de transformer un système à entrées discontinues définies 

par N sous modèles linéaires sur une période de découpage en un système continu équivalent 

souvent non-linéaire à entrées continues. 

 

Linéarisation du modèle moyen 

 

Pour obtenir un modèle linéaire plus facile à analyser, quelle que soit la nature du système 

initial, nous construisons habituellement un modèle petit-signal, linéarisé autour d'un point de 

fonctionnement, dans lequel les harmoniques de la fréquence de modulation ou d'excitation sont 

négligés. Ce modèle peut être étudié en utilisant des techniques d'analyse de circuits 

conventionnelles, pour trouver la fonction de transfert, l'impédance de sortie, et d'autres propriétés 

liées à la fréquence. Ce modèle permet donc principalement de déterminer le temps de réponse et 

le dépassement d'un système lorsque la bande passante du régulateur est faible devant la fréquence 

de découpage. 

Pour construire un modèle moyen petit-signal à partir du modèle moyen, une linéarisation 

de ces équations autour d'un point de fonctionnement doit être réalisée. On définit ainsi : 

{

< 𝑥(𝑡) >𝑇= 𝑋 + 𝑥̂(𝑡)

< 𝑢(𝑡) >𝑇= 𝑈 + 𝑢̂(𝑡)

𝑑(𝑡) = 𝐷 + 𝑑̂(𝑡) → 𝑑′(𝑡) = 𝐷 − 𝑑̂(𝑡)

       (3.9) 

 

 

Où 𝑢̂(𝑡) et 𝑑̂(𝑡) sont des petites variations de 𝑢(𝑡) et de 𝑑(𝑡) autour des grandeurs en régime 

permanent U et D. En substituant l'Eq. (3.9) dans (3.5) et en supposant les termes non-linéaires du 

deuxième ordre négligeables, on obtient le modèle linéarisé de l’Eq. (3.10). 

𝑑𝑥(𝑡)

𝑑𝑡
= 𝐴𝑥̂(𝑡) + 𝐵𝑢̂(𝑡) + {(𝐴1 − 𝐴2)𝑋 + (𝐵1 − 𝐵2)𝑈}𝑑̂(𝑡)     (3.10) 

 

La transformation de Laplace de cette relation permet d’obtenir la fonction de transfert de 

l’Eq. (3.11). 

𝑥̂(𝑠) = (𝑠1 − 𝐴)−1𝐵 𝑢̂(𝑠) + (𝑠1 − 𝐴)−1{(𝐴1 − 𝐴2)𝑋 + (𝐵1 − 𝐵2)𝑈}𝑑̂(𝑠)  (3.11) 
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III.2 Modélisation du hacheur survolteur quadratique  

Par définition, le hacheur survolteur ou hacheur survolteur permet de régler le transfert 

d’énergie d’une source continue vers la charge avec un rendement élevé. Il peut être abaisseur ou 

élévateur de tension ou renvoyer de l’énergie à l’alimentation. Ce paragraphe est dédié à l’étude 

théorique du fonctionnement du hacheur survolteur quadratique à l’état d’équilibre. Ce 

fonctionnement est déterminé par l’analyse du mode de conduction continue et de trois autres 

modes de conduction discontinu. Le comportement dynamique du hacheur avec une régulation en 

mode glissant est étudié. Dans l’objectif principal de cette thèse qui est de transmettre le 

maximum de puissance de la source à la charge, la boucle de contrôle est modifiée pour que le 

hacheur se comporte comme un girateur de puissance en utilisant l’inductance à l’entrée comme le 

variable de contrôle. Le rendement du convertisseur avec le mode de contrôle proposé est étudié. 

Les prédictions théoriques sont vérifiées par une série de simulation à l’aide de l’outil PSIM 11.0. 

 

III.2.1. Modélisation du comportement dynamique du convertisseur 

Cette étape de modélisation a pour but d'analyser le comportement dynamique du 

convertisseur, afin de synthétiser les lois de commande nécessaires qui permettent d’atteindre les 

performances désirées. Le hacheur survolteur quadratique présente une caractéristique non linéaire 

et plusieurs configurations électriques distinctes lors d'une période de commutation. La 

modélisation du comportement dynamique permet de caractériser le fonctionnement du hacheur 

dans les deux modes de conduction (continu et discontinu).  

 

III.2.1.1 Les différents modes de conduction du convertisseur 

 

Le hacheur survolteur quadratique a cinq structures possibles, donnant origine à un mode de 

conduction continue et trois modes différents de conduction discontinue. Deux de ces structures 

sont atteintes lorsqu’ une des inductances, soit L1 soit L2, arrive à zéro avant la fin d’une période 

de commutation. Notons Etat DCL1 la conduction discontinue sur l’inductance L1 et  DCL2 la 

conduction discontinue sur l’inductance L2. La troisième structure se trouve quand le courant des 

deux inductances L1 et L2 atteignent la valeur zéro avant la fin d’une période de commutation, 

notons État DCL12 ou Etat DCL21. Ensuite, le hacheur survolteur quadratique peut être modélisé 

comme un système de structure variable qui permute entre les deux, trois ou quatre structures  

pendant une période de commutation T. 
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Mode de conduction continue ou CCM (Continuous Conduction Mode) : en régime établi, les 

formes d’onde des tensions et courants dans un hacheur  sont périodiques. Chaque période est 

constituée de deux parties, l’état passant de l’interrupteur défini par l’intervalle de temps [𝑡0, 𝑡0 +

𝑑𝑇] , et l’état bloqué défini par l’intervalle [𝑡0 + 𝑑𝑇, 𝑡0 + 𝑇], où T et d sont respectivement la 

période de commutation et le rapport cyclique. Nous pouvons remarquer que pendant la phase où 

l’interrupteur est ouvert, les courants 𝑖𝐿1 et 𝑖𝐿2 ne s’annulent pas: le convertisseur fonctionne en 

conduction continue. 

 

La figure 3.3 présente les circuits équivalents du convertisseur en mode CCM. 
 

 

Figure 3. 3: Circuits équivalents du convertisseur en mode de conduction continu : a) état passant ; 

b) état bloqué 

Mode de conduction discontinue  ou DCM (Discontinuous conduction mode) : dans ce mode, la 

période de commutation est constituée de trois parties. L’état passant de l’interrupteur défini par 

l’intervalle de temps  [𝑡0, 𝑡0 + 𝑑𝑇] , et l’état bloqué qui est lui-même constitué de deux sous états 

définis par les intervalles [𝑡0 + 𝑑𝑇, 𝑡0 + (𝑑 + 𝑑1)𝑇 ] et [ 𝑡0 + (𝑑 + 𝑑1)𝑇, 𝑡0 + 𝑇 ], d est le rapport 

cyclique équivalent dans le cas de CCM, mais d1 est un nouveau rapport cyclique qui désigne 

l’intervalle de temps [ 𝑡0 + (𝑑 + 𝑑1)𝑇, 𝑡0 + 𝑇 ] pendant lequel le courant s’annule durant l’état 

bloqué de l’interrupteur.  

En prenant en considération la présence de deux modes de conduction discontinue DCL1 et 

DCL2,  nous prenons comme nouveau rapport cyclique d2 dans le cas correspondant à DCL2 

 

La figure 3.4 présente les circuits équivalents du  convertisseur en mode DCM . 
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Figure 3. 4: Circuits équivalents du convertisseur en mode de conduction discontinue: a)état 

DCL1 ; b) état DCL2 ; et c) état DCL12 

 

III.2.1.2 Modèle dynamique du convertisseur 

 

Les expressions mathématiques des modèles dynamiques sont obtenues en appliquant les 

lois de Kirchhoff qui décrivent le comportement du convertisseur dans chacune des 

configurations. Le vecteur d’état des différents modèles est composé par le courant dans les 

inductances et la tension aux bornes des condensateurs, et l’entrée des modèles est donnée par la 

tension d’alimentation vin et par la grandeur de commande correspondant au rapport cyclique. 

Les équations différentielles régissant le fonctionnement de chaque circuit sur les Fig. 3.3 

et 3.4 sont résumées dans le Tableau VIII.  

 

Tableau VIII: Equations différentielles régissant les modes de conduction du convertisseur 

 CCM  

Etat ON 

CCM  

Etat OFF 

DCM 

Etat DCL1 

DCM 

Etat DCL2 

DCM 

Etat DCL1-2 

𝑣𝐿1 = 𝐿1
𝑑𝑖𝐿1
𝑑𝑡

 
𝑣𝑖𝑛 𝑣𝑖𝑛 − 𝑣𝑐1 0 𝑣𝑖𝑛 − 𝑣𝑐1 0 

𝑣𝐿2 = 𝐿2
𝑑𝑖𝐿2
𝑑𝑡

 
𝑣𝑐1 𝑣𝑐1 − 𝑣𝑐2 𝑣𝑐1 − 𝑣𝑐2 0 0 

𝑖𝐶1 = 𝐶1
𝑑𝑣𝑐1
𝑑𝑡

 
−𝑖𝐿2 𝑖𝐿1 − 𝑖𝐿2 −𝑖𝐿2 𝑖𝐿1 0 

𝑖𝐶2 = 𝐶2
𝑑𝑣𝑐2
𝑑𝑡

 − 
𝑣𝑐2
𝑅

 𝑖𝐿2 −
𝑣𝑐2
𝑅

 𝑖𝐿2 −
𝑣𝑐2
𝑅

 − 
𝑣𝑐2
𝑅

 − 
𝑣𝑐2
𝑅
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Suivant le tableau VIII, on peut déduire l’expression multilinéaire suivant :  

 
𝑑𝑖𝐿1

𝑑𝑡
=

𝑣𝑖𝑛

𝐿1
(1 − 𝑑1) − 

𝑣𝐶1

𝐿1
(1 − 𝑑 − 𝑑1)  

 
𝑑𝑖𝐿2

𝑑𝑡
=

𝑣𝐶1

𝐿2
(1 − 𝑑2) − 

𝑣𝐶2

𝐿2
(1 − 𝑑 − 𝑑2)        (3.12) 

 
𝑑𝑣𝐶1
𝑑𝑡

= −
𝑖𝐿2
𝐶1
(1 − 𝑑2) + 

𝑖𝐿1
𝐶1
(1 − 𝑑 − 𝑑2) 

𝑑𝑣𝐶2

𝑑𝑡
=

𝑖𝐿2

𝐶2
(1 − 𝑑 − 𝑑2) −  

𝑣𝐶2

𝑅𝐶2
  

 

où : 

d : représente la grandeur de commande correspondant au rapport cyclique ; 

𝑑1 : représente la grandeur de commande de l’interrupteur correspondant à l’existence du mode 

DCL1.    𝑑1 est équivalent à 1 quand le hacheur opère en mode DCL1 ; 

𝑑2 : représente la grandeur de commande de l’interrupteur correspondant à l’existence du mode 

DCL2.  𝑑2 est équivalent à 1 quand le convertisseur opère en mode DCL2.  

 

III.2.1.3 Etude du convertisseur en régime permanent 

 

L’analyse en régime permanent du convertisseur repose sur l’étude des courbes de tension 

et de courant, en déduisant leurs valeurs moyennes, amplitudes et oscillations, en considérant la 

fréquence constante. Nous déduisons à partir de cette analyse les différents gains du convertisseur 

en fonction du rapport cyclique en mode CCM, et en fonction du rapport cyclique et la charge en 

mode DCM (DCL1, DCL2 et DCL12). Ainsi que les relations entre les valeurs moyennes des 

tensions aux bornes des condensateurs et la tension d’entrée ou les courants des inductances et 

courants d’entrée ou de sortie. Les relations deviennent plus complexes lorsque le hacheur entre 

en mode DCL2 avec le modulateur hystérésis à cause de l’interdépendance de la fréquence de 

commutation, du gain en tension et les valeurs moyennes des tensions.  

 

Détermination des gains et les différents paramètres du convertisseurr  

 

Dans ce qui suit, les variables de contrôle sont remplacés par D, D1 et D2 qui représentent 

respectivement les valeurs moyennes de  𝑑,  1 − 𝑑 − 𝑑1  𝑒𝑡 1 − 𝑑 − 𝑑2. 

 

       i- En mode de conduction continu  CCM  
 

L’état d’équilibre au niveau de L1 et L2 s’exprime   par :  < vL1 > = 0 et < vL2 > = 0 
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Démonstration : 

♣ 

A partir du Tableau VIII, nous pouvons déduire : 

 

< 𝑣𝐿1 >=
<𝑣𝑖>𝐷𝑇+(<𝑣𝑖>−<𝑣𝐶1>)(1−𝐷)𝑇

𝑇
= 0       (3.13) 

 

< 𝑣𝐿2 >=
<𝑣𝐶1>𝐷𝑇+(<𝑣𝐶1>−<𝑣𝐶2>)(1−𝐷)𝑇

𝑇
= 0       (3.14) 

 

L’état d’équilibre des charges des condensateurs C1 et C2 s’exprime par :  

 

< 𝑖𝐶1 > =  
−<𝑖𝐿2>𝐷𝑇+(−<𝑖𝐿2>+<𝑖𝐿1>)(1−𝐷)𝑇

𝑇
= 0       (3.15) 

 

< 𝑖𝐶2 > =  
−
<𝑣𝐶2>

𝑅
𝐷𝑇+(<𝑖𝐿2>−

<𝑣𝑐2>

𝑅
)(1−𝐷)𝑇

𝑇
= 0        (3.16) 

 

Le vecteur d’état est représenté par :  

 

𝑋 = [< 𝑖𝐿1 >          < 𝑖𝐿2 >        < 𝑣𝐶1 >        < 𝑣𝐶2 >]        (3.17) 

  

Le vecteur source Vi =< vi >  

 

Les valeurs moyennes des variables  d’état à l’équilibre  sont données par :  

 

< 𝑖𝐿1 > =  𝐼𝐿1 =  
𝑉𝑖

𝑅(1−𝐷)4
         (3.18) 

 

< 𝑖𝐿2 > =  𝐼𝐿2 =  
𝑉𝑖

𝑅(1−𝐷)3
         (3.19) 

 

< 𝑣𝐶1 > =  𝑉𝐶1 = 
𝑉𝑖

(1−𝐷)
         (3.20) 

< 𝑣𝐶2 > =  𝑉𝐶2 = 
𝑉𝑖

(1−𝐷)2
         (3.21) 

 

 

Ainsi, nous pouvons déduire le gain idéal du convertisseur en fonction du rapport cyclique 

 

𝐺𝐶𝐶𝑀(𝐷) =
𝑉𝐶2

𝑉𝑖
= 

1

( 1−𝐷)2
          (3.22) 

 

♦ 

ii-En mode de conduction discontinu DCL1 

 

L’état d’équilibre au niveau de L1 et L2 s’exprime   par :  < vL1 > = 0 et < vL2 > = 0 
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Démonstration : 

♣ 

A partir du Tableau VIII, nous pouvons déduire : 

 

< 𝑣𝐿1 >=
<𝑣𝑖>𝐷𝑇+(<𝑣𝑖>−<𝑣𝐶1>)𝐷1𝑇

𝑇
= 0        (3.23) 

 

< 𝑣𝐿2 >=
<𝑣𝐶1>𝐷𝑇+(<𝑣𝐶1>−<𝑣𝐶2>)( 1−𝐷)𝑇

𝑇
= 0       (3.24) 

 

L’équilibre de charge au niveau du condensateur C2 est donné par :  

 

< 𝑖𝐶2 > =  
−
<𝑣𝐶2>

𝑅
𝐷𝑇+(<𝑖𝐿2>−

<𝑣𝑐2>

𝑅
)(1−𝐷)𝑇

𝑇
= 0       (3.25) 

 

En résolvant  des Eq (3.23), (3.24) et (3.25), les valeurs moyennes des variables d’état à 

l’équilibre sont exprimées par :  

 

< 𝑣𝐶1 > =  𝑉𝐶1 = 
<𝑉𝑖>(𝐷+𝐷1)

𝐷1
         (3.26) 

 

< 𝑣𝐶2 > =  𝑉𝐶2 = 
<𝑉𝑖>(𝐷+ 𝐷1)

𝐷1(1−𝐷)
         (3.27) 

< 𝑖𝐿2 > =  𝐼𝐿2 =  
<𝑣𝐶2>

𝑅(1−𝐷)
         (3.28) 

 

La valeur moyenne de 𝑖𝐿1 est déterminée à partir de la forme d’onde du courant de l’inductance L1 

en mode DCL1 de la Fig. 3.5. 

 

 

 
Figure 3. 5: Forme d'onde du courant 𝑰𝑳𝟏 en mode DCL1 
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La hauteur du triangle est définie par  𝐼𝐿1𝑚𝑎𝑥 , et la base est défini par l’intervalle de temps 

(𝐷 + 𝐷1)𝑇. 

𝐼𝐿1𝑚𝑎𝑥  est donné par la pente du courant de l’inductance à l’état passant :  

 

𝐼𝐿1𝑚𝑎𝑥 = (
<𝑣𝑖>

𝐿1
)𝐷𝑇            (3.29) 

 

Nous avons alors :  

 

< 𝑖𝐿1 >= 
1

𝑇
(
1

2
𝐼𝐿1𝑚𝑎𝑥(𝐷 + 𝐷1)𝑇        (3.30) 

 

< 𝑖𝐿1 > =  
<𝑣𝑖>𝐷(𝐷+𝐷1)

2𝐿1
𝑇         (3.31) 

♦ 

Remarque :  

 

En mode de conduction discontinue (DCM), il est nécessaire d’analyser l’équilibre des 

charges avec la charge extraite par les éléments à proximité, au lieu de faire l’approximation 

comme on a vu précédemment. En effet l’approximation n’est pas possible à cause de la présence 

de pulsation de courant.  

 

Démonstration : 

♣ 

Par exemple, l’inductance  L2 est connectée en permanence au condensateur 𝐶1, alors que  

L1  est connectée uniquement pendant l’état bloqué. Donc l’équilibre de la charge aux bornes du 

condensateur  𝐶1 est exprimé par l’Eq. (3.32).  

 

< 𝑖𝐶1 > =  
− <𝑖𝐿2>𝑇+𝑄𝐿1𝑂𝐹𝐹

𝑇
= 0         (3.32) 

 

QL1OFF  est la charge produit par l’inductance L1 au condensateur C1 à travers la diode D3  . 

L’expression de 𝑄𝐿1𝑂𝐹𝐹  peut être déterminé à partir de la forme d’onde de courant représenté à la 

Fig. 3.5 . 

 

𝑄𝐿10𝐹𝐹 = 
𝐷1𝑇

2
𝑖𝐿1𝑚𝑎𝑥           (3.33) 

 

En remplaçant l’Eq. (3.33) dans l’Eq. (3.32), l’expression de l’équilibre pour 𝑖𝐿2 peut s’exprimer 

aussi par :  

 

< 𝑖𝐿2 > =  
<𝑣𝑖>𝐷𝐷𝑖

2𝐿1
𝑇          (3.34) 
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En combinant les deux expressions de <𝑖𝐿2 > dans l’Eq. (3.28) et l’Eq. (3.34), nous pouvons 

déterminer  𝐾1, le paramètre standard pour analyser le mode de conduction discontinue DCL1 

[3.10]. 

 

𝐾1 = 
2𝐿1

𝑅𝑇
= 

𝐷(1−𝐷)2𝐷1
2

𝐷+𝐷1
          (3.35) 

 

A partir  l’Eq. (3.27) : 
 
<𝑣𝑖>

<𝑣𝐶2>
= 

𝐷1(1−𝐷)

𝐷+𝐷1
          (3.36) 

 

En substituant l’Eq. (3.36) dans  l’Eq. (3.35), nous obtenons l’expression de 𝐷1:  

 

𝐷1 = 
𝐾1

𝐷(1−𝐷)

<𝑣𝐶2>

<𝑣𝑖>
= 

𝐾1

2𝐷(1−𝐷)2
(1 + √1 +

4𝐷2(1−𝐷)2

𝐾1
)      (3.37) 

 

Les valeurs moyennes des variables d’état à l’équilibre sont exprimées par :  

 

< 𝑖𝐿1 > =  
𝑉𝑖

4𝑅(1−𝐷)2
(1 + √1 +

4𝐷2(1−𝐷)2

𝐾1
)

2

       (3.38) 

 

< 𝑖𝐿2 > =  
𝑉𝑖

2𝑅(1−𝐷)2
(1 + √1 +

4𝐷2(1−𝐷)2

𝐾1
)       (3.39) 

 

 

< 𝑣𝐶1 > =  
𝑉𝑖

2
(1 +√1 +

4𝐷2(1−𝐷)2

𝐾1
)        (3.40) 

 

< 𝑣𝐶2 > =  
𝑉𝑖

2(1−𝐷)
(1 +√1 +

4𝐷2(1−𝐷)2

𝐾1
)       (3.41) 

 

 

Nous pouvons déduire l’expression du rapport de conversion de tension en mode DCL1 : 

 

𝐺𝐷𝐶𝐿1(𝐷) = 
𝑉𝑐2

𝑉𝑖
=

(1+√1+
4𝐷2(1−𝐷)2

𝐾1
)

2(1−𝐷)
        (3.42) 

 

♦ 

iii-En mode de conduction discontinu DCL2 
 

L’état d’équilibre au niveau de L1 et L2 s’exprime   par :  < 𝑣𝐿1 > = 0 et < 𝑣𝐿2 > = 0 
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Démonstration : 

♣ 

A partir du Tableau VIII, nous pouvons déduire : 

 

< 𝑣𝐿1 > =  
<𝑣𝑖>𝐷𝑇+(<𝑣𝑖>−<𝑣𝐶1>)(1−𝐷)𝑇

𝑇
= 0       (3.43) 

 

< 𝑣𝐿2 > =  
<𝑣𝐶1>𝐷𝑇+(<𝑣𝐶1>−<𝑣𝐶2>)(1−𝐷)𝑇

𝑇
= 0       (3.44) 

 

En résolvant les Eq. (3.43) et (3.44), nous pouvons déduire les expressions des charges à 

l’équilibre au niveau de C1 et C2 :  

 

< 𝑣𝐶1 > =  
<𝑣𝑖>

1−𝐷
          (3.45) 

 

< 𝑣𝐶2 > =  
<𝑣𝑖>(𝐷+𝐷2)

𝐷2(1−𝐷)
          (3.46) 

 

Deux charges sont impliquées dans l’équilibre de charge au niveau du condensateur  𝐶1  . La 

charge positive est obtenu via 𝐿1 pendant l’intervalle de temps (1 − 𝐷)𝑇, et la charge négative est 

extraite de 𝐿2 pendant l’intervalle de temps (𝐷 + 𝐷2)𝑇. 

 

Les formes d’onde des courants en mode DCL2 sont  présentées à la Fig. 3.6. 

 

 
Figure 3. 6: Formes d'onde des courants ID1 et IL2 en mode DCL2 

 

Nous avons :  

 

< 𝑖𝐶1 > =  
<𝑖𝐿1>(1−𝐷)𝑇−𝑄𝐿2

𝑇
= 0         (3.47) 
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L’expression de la charge 𝑄𝐿2 est déterminée à partir de la Fig. 3.6. La hauteur du triangle est 

définie par 𝑖𝐿2𝑚𝑎𝑥 , tandis que la largeur de la base est équivalente à (𝐷 + 𝐷2)𝑇  . 𝑖𝐿2𝑚𝑎𝑥  est 

équivalent à la pente du triangle à l’état passant : 

 

𝐼𝐿2𝑚𝑎𝑥 = (
<𝑣𝐶1>

𝐿2
)𝐷𝑇 =

1

𝐿2
(
<𝑣𝑖>

1−𝐷
)𝐷𝑇        (3.48) 

 

Nous obtenons :  

 

𝑄𝐿2 =
<𝑣𝑖>

2𝐿2

𝐷(𝐷+𝐷2)

(1−𝐷)
𝑇2          (3.49) 

 

L’équilibre de la charge sur le condensateur 𝐶2  est obtenu en considérant la relation entre le 

courant de la charge et le courant de la diode 𝐷1. 

 

A partir de l’Eq. (3.46), nous pouvons déduire :  

 
<𝑣𝐶2>

𝑅
= 

<𝑣𝑖>(𝐷+𝐷2)

𝑅𝐷2(1−𝐷)
          (3.50) 

 

La valeur moyenne du courant < 𝑖𝐷1 > est donnée par :  

 

< 𝑖𝐷1 > = 
𝑄𝐿2𝑂𝐹𝐹

𝑇
= 

1

𝑇
(
𝐷2𝑇

2
𝐼𝐿2𝑚𝑎𝑥) =

<𝑣𝑖>𝐷𝐷2

2𝐿2(1−𝐷)
𝑇      (3.51) 

 

L’équilibre de la charge sur 𝐶2 est obtenu pour :  

 
<𝑣𝐶2>

𝑅
= < 𝑖𝐷 >           (3.52) 

 

En substituant les deux parties de l’Eq. (3.52) par (3.51) et (3.52), nous obtenons l’expression de 

𝐾2, le paramètre standard pour analyser le comportement en mode de conduction discontinu DCL2 

[3.10] :  

 

𝐾2 = 
2𝐿2

𝑅𝑇
=

𝐷𝐷2
2

(𝐷+𝐷2)
          (3.53) 

 

Nous pouvons déduire l’expression de D2 à partir de l’expression de 
<vC2>

<vi>
 dans l’Eq. (3.46) et en 

remplaçant l’expression dans l’Eq. (3.53). Ainsi nous avons :  

 

𝐷2 = 𝐾2 (
<𝑣𝐶2>

<𝑣𝑖>
) (

1−𝐷

𝐷
) =

𝐾2

𝐷
(1 +√1 +

4𝐷2

𝐾2
)       (3.54) 
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Les valeurs moyennes des variables d’état à l’équilibre sont exprimées par :  

 

< 𝑖𝐿1 >=
𝑉𝑖

4𝑅(1−𝐷)2
(1 + √1 +

4𝐷2

𝐾2
)

2

         (3.55) 

 

< 𝑖𝐿2 >=
𝑉𝑖

4𝑅(1−𝐷)
(1 +√1 +

4𝐷2

𝐾2
)

2

        (3.56) 

 

< 𝑣𝐶1 > =  
𝑉𝑖

(1−𝐷)
          (3.57) 

 

< 𝑣𝐶2 > =  
𝑉𝑖

2(1−𝐷)
(1 +√1 +

4𝐷2

𝐾2
)         (3.58) 

 

Nous pouvons déduire l’expression du rapport de conversion de tension en mode DCL2 : 

 

𝐺𝐷𝐶𝐿2(𝐷) = 
𝑉𝐶2

𝑉𝑖
= 

1+√1+
4𝐷2

𝐾2

2(1−𝐷)
         (3.59) 

 

♦ 

iv-En mode de conductions discontinu DCL12, DCL21 
 

L’état d’équilibre au niveau de L1 et L2 s’exprime   par :  < 𝑣𝐿1 > = 0 et < 𝑣𝐿2 > = 0 

Démonstration : 

♣ 

A partir du Tableau VIII , nous pouvons déduire : 

 

< 𝑣𝐿1 > =  
<𝑣𝑖>𝐷𝑇+(<𝑣𝑖>−<𝑣𝐶1>)𝐷1𝑇

𝑇
= 0       (3.60) 

 

< 𝑣𝐿2 > =  
<𝑣𝐶1>𝐷𝑇+(<𝑣𝐶1>−<𝑣𝐶2>)𝐷2𝑇

𝑇
= 0       (3.61) 

 

En résolvant les Eq. (3.43) et (3.44), nous pouvons déduire les expressions des charges à 

l’équilibre au niveau de 𝐶1 et 𝐶2 :  

 

< 𝑣𝐶1 > =  
<𝑣𝑖>(𝐷+𝐷1)

𝐷1
          (3.62) 

 

< 𝑣𝐶2 > =  
<𝑣𝐶1>(𝐷+𝐷2)

𝐷2
          (3.63) 

 

La figure 3.7 présente les formes d’onde des courants 𝐼𝐿1 , 𝐼𝐷1 et 𝐼𝐿2 en mode DCL12. 
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Figure 3. 7: Formes d'onde des courants 𝐼𝐿1 ,  𝐼𝐷1 et 𝐼𝐿2 en mode DCL12 

 

< 𝑖𝐶1 > =  
𝑄𝐿1𝑂𝐹𝐹−𝑄𝐿2

𝑇
=

1

𝑇
 (
𝐼𝐿1𝑚𝑎𝑥𝐷1𝑇

2
) −

1

𝑇
 (
𝐼𝐿2𝑚𝑎𝑥(𝐷+𝐷2)𝑇

2
) = 0     (3.64) 

 

< 𝑖𝐶2 > =  
𝑄𝐿2𝑂𝐹𝐹

𝑇
−
<𝑣𝐶2>

𝑅
=

1

𝑇
 (
𝐼𝐿2𝑚𝑎𝑥𝐷2𝑇

2
) −

<𝑣𝐶2>

𝑅
= 0      (3.65) 

 
 

Les valeurs maximum des courants aux bornes des inductances 𝐿1 et 𝐿2 s’expriment par : 

 

𝐼𝐿1𝑚𝑎𝑥 = (
<𝑣𝑖>

𝐿1
)𝐷𝑇          (3.66) 

 

𝐼𝐿2𝑚𝑎𝑥 = (
<𝑣𝐶1>

𝐿2
)𝐷𝑇          (3.67) 

 

En remplaçant l’Eq. (3.66) et l’Eq. (3.67) dans l’Eq. (3.64), nous obtenons :  

 
<𝑣𝐶1>

<𝑣𝑖𝑛>
= 

𝐿2

𝐿1
 (

𝐷1

𝐷+𝐷2
)          (3.68) 

 

Les paramètres 𝐾1 et 𝐾2 sont définies par :  

 

𝐾1 =
2𝐿1

𝑅𝑇
           (3.69) 

 

𝐾2 =
2𝐿2

𝑅𝑇
           (3.70) 
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A partir des Eq. (3.68), (3.69) et (3.70), nous pouvons déduire : 

 
<𝑣𝐶1>

<𝑣𝑖>
= 

𝐾2

𝐾1
 (

𝐷1

𝐷+𝐷2
)          (3.71) 

 

En remplaçant l’Eq. (3.70) dans l’Eq. (3.65), nous obtenons :  

 

𝐾2 =
𝐷𝐷2

2

𝐷+𝐷2
=

<𝑣𝐶1>

<𝑣𝐶2>
𝐷𝐷2         (3.72) 

 

Nous pouvons déduire de l’Eq. (3.72) l’expression de  𝐷2 , en remplaçant dans l’Eq. (3.63), nous 

obtenons la relation suivante :  

 

𝐺𝑎(𝐷) =
<𝑣𝐶2>

<𝑣𝐶1>
=

1+√1+
4𝐷2

𝐾2

2
          (3.73) 

 

En remplaçant l’Eq.  (3.73) dans l’Eq. (3.72), nous obtenons :  

 

 

𝐾2 =
1

𝐺𝑎(𝐷)
𝐷𝐷2           (3.74) 

 

En remplaçant l’Eq. (3.74) dans l’Eq. (3.71), nous obtenons :  

 
<𝑣𝐶1>

<𝑣𝑖>
= (

1

𝐺𝑎(𝐷)
) 

1

𝐾1
 (
𝐷𝐷2𝐷1

𝐷+𝐷2
)         (3.75) 

 

En résolvant l’Eq. (3.63) pour 𝐷2 et l’Eq. (3.62) pour 𝐷1, en portant les expressions dans l’Eq. 

(3.75), nous obtenons :  

 

<𝑣𝐶1>

<𝑣𝑖>
= 

𝑈2

𝐾1
 
(

1

𝐺𝑎(𝐷)
)
2

(
<𝑣𝐶1>

<𝑣𝑖>
−1)

          (3.76) 

 

Nous déduisons de l’Eq. (3.76) l’expression du rapport de conversion en tension du convertisseur 

en mode DCL12 par :  

 

<𝑣𝐶2>

<𝑣𝑖>
= 

𝐺𝑎(𝐷)+√[𝐺𝑎(𝐷)]
2+

4𝐷2

𝐾1

2
=

1

2
(
<𝑣𝐶2>

<𝑣𝐶1>
) + √(

<𝑣𝐶2>

<𝑣𝐶1>
)
2

+
4𝐷2

𝐾1
     (3.77) 

 

𝐺𝐷𝐶𝐿12(𝐷) =
𝑉𝐶2

𝑉𝑖
=

1

4
 (1 + √1 +

4𝐷2

𝐾2
+ √((1 +√1 +

4𝐷2

𝐾2
) +

16𝐷2

𝐾1
))    (3.78) 
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A partir de ces équations, nous obtenons les expressions des valeurs moyennes des variables d’état 

du convertisseur:  

 

< 𝑣𝐶1 >= 
𝐺𝐷𝐶𝐿12(𝐷)

𝐺𝑎(𝐷)
          (3.79) 

 

< 𝑣𝐶2 > =  𝑉𝑖(𝐺𝐷𝐶𝐿12(𝐷))         (3.80) 
 

< 𝑖𝐿1 > =  
𝑉𝑖(𝐺𝐷𝐶𝐿12(𝐷))

2

𝑅
         (3.81) 

 

Comme :  

 

< 𝑖𝐿2 > =  𝐼𝐿2𝑚𝑎𝑥
𝐷+𝐷2

2
          (3.82) 

 

En substituant l’Eq. (3.67) dans l’Eq. (3.82) nous obtenons:  

 

 

< 𝑖𝐿2 > =  
𝑉𝑖(𝐺𝐷𝐶𝐿12(𝐷))𝐺𝑎(𝐷)

𝑅
         (3.83) 

 

♦ 

Mode de conduction limite  à une fréquence constante 
 

La limite entre le mode de conduction continu (CCM) et le mode de conduction discontinu 

(DCL1 ou DCL2)  est appelée mode de conduction limite et se produit quand le courant s’annule 

exactement à la fin de la période commutation, c’est- à-dire  CCM pour 𝑖𝐿1 = 0 ou  𝑖𝐿2 = 0 , t en 

DCL1 ou DCL2  pour 𝐷1 = 1 − 𝐷 ou 𝐷2 = 1 − 𝐷. 

A partir de cette définition, nous allons déterminer les valeurs critiques de K1  et K2 , à partir 

desquels nous pouvons différencier les différents modes de fonctionnement. De l’analyse 

précédente nous pouvons identifier 4 modes de conduction limite. 

 

i. Le convertisseur est en mode CCM et le courant 𝒊𝑳𝟏  atteint la valeur limite de 

conduction, le convertisseur entre en mode DCL1 
 

En remplaçant 𝐷1 = 1 − 𝐷 dans l’Eq. (3.35), nous obtenons la valeur critique K1crt  

 

𝐾1𝑐𝑟𝑡 = 𝐷(1 − 𝐷)
4          (3.84) 

 

Nous pouvons statuer alors que quand le convertisseur fonctionne en mode CCM , la limite pour 

entrer en mode DCL1 est définie par l’Eq. (3.85). 

 
2𝐿1

𝑅𝑇
< 𝐷(1 − 𝐷)4          (3.85) 
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ii. Le convertisseur fonctionne en mode CCM et le courant 𝒊𝑳𝟐 atteint la valeur limite de 

conduction, le convertisseur entre en mode DCL2 
 

En remplaçant  𝐷2 = 1 − 𝐷 dans l’Eq. (3.53), nous obtenons : 

 

𝐾2𝑐𝑟𝑡 = 𝐷(1 − 𝐷)
2          (3.86) 

 
 

Nous pouvons statuer alors que quand le convertisseur fonctionne en mode CCM, la limite pour 

entrer en mode DCL2 est défini par :  

 
 
2𝐿2 

𝑅𝑇
< 𝐷( 1 − 𝐷)2          (3.87) 

 

iii. Le convertisseur fonctionne en mode DCL1 , le courant 𝒊𝑳𝟐 atteint la valeur limite de 

conduction , le convertisseur entre en mode DCL12 
 
 

En remplaçant 𝐷2 = 1 − 𝐷 dans l’Eq. (3.72), nous obtenons l’Eq. (3.86). 

 

Nous pouvons statuer alors que quand le convertisseur fonctionne en mode DCL1, la limite pour 

entrer en mode DCL12 est la même que celle définie par (3.87). 

 

iv. Le convertisseur fonctionne en mode DCL2, le courant 𝒊𝑳𝟏 atteint la valeur limite de 

conduction, le convertisseur entre en mode DCL12 

 

En remplaçant 𝐷1 = 1 − 𝐷  dans l’Eq. (3.62) et l’Eq. (3.71) ; et en identifiant les deux 

équations, nous obtenons :  

 

𝐾1 = 𝐾2
(1−𝐷)2

𝐷+𝐷2
           (3.88) 

 

En utilisant l’expression de Ga(D) de l’Eq. (3.73), l’expression dans l’Eq.  (3.72) devient : 

 

𝐾2 =
𝐷𝐷2

𝐺𝑎(𝐷)
           (3.89) 

 

Nous obtenons alors : 

 

𝐷2 =
𝐺𝑎(𝐷)𝐾2

𝐷
           (3.90) 

 

En remplaçant D2 de l’Eq. (3.90) dans l’Eq. (3.88), nous obtenons :  
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𝐾1𝑐𝑟𝑡 =
2𝐾2𝐷(1−𝐷)

2

2𝐷2+𝐾2(1+√1+
4𝐷2

𝐾2

         (3.91) 

 

 

Nous pouvons statuer alors que quand le convertisseur fonctionne en mode DCL2, la limite pour 

entrer en mode DCL12 est définie par :  

 
2𝐿1

𝑅𝑇
<

2𝐾2𝐷(1−𝐷)
2

2𝐷2+𝐾2(1+√1+
4𝐷2

𝐾2

          (3.92) 

 

La figure 3.8 présente les différentes régions de conduction CCM, DCL1, DCL2 et DCL12 en 

fonction du rapport cyclique D et des constantes 𝐾1 et 𝐾2. 

 

 

 

 
Figure 3. 8: Représentation graphique des différents régions de conduction en fonction du rapport 

cyclique D et de constantes 𝐊𝟏𝐜𝐫𝐭 et 𝐊𝟐𝐜𝐫𝐭 : a) régions CCM et DCL1; b) région CCM et DCL2 ; 

c) régions CCM , DCL1 et DCL2 ; et d) régions CCM , DCL12 

 

Sur la Fig. 3.8, le rapport cyclique et les valeurs de 𝐾1𝑐𝑟𝑡 et 𝐾2𝑐𝑟𝑡   déterminent les limites 

des modes de conduction CCM, DCL1, DCL2 et DCL12. Les figures 3.8a) et 3.8b) présentent les 

limites de CCM et DCL1 et DCL2. Les limites des régions sont des fonctions de  𝐾1(𝐷) et 𝐾2 (D).  

Pour une valeur constante de 𝐾1(par exemple 0.06 sur la Fig. 3.8c) ou 𝐾2 (par exemple 0.08 sur la 
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Fig. 3.8d), les modes DCL12 et DCL21 peuvent être atteint pour des régions délimités du rapport 

cyclique. 𝐾1 est fonction de U et 𝐾2, et 𝐾2 est fonction de D et 𝐾1. 

Les régions de discontinuité sont concentrés autour des puissances faibles correspondant 

aux rapport cycliques de faible valeur et les petites valeurs de K1 et K2. Nous pouvons ainsi noter 

que le hacheur ne peut fonctionner pour de grand rapport cyclique car l’existence des modes de 

conductions discontinues exige que :  𝐷1 > 1 − 𝐷 et/ou 𝐷2 > 1 − 𝐷 

 

III.2.2. Intégration de l’étage de contrôle en mode glissant  

III.2.2.1 Contrôle en mode glissant  

 

L’application du mode de contrôle par mode glissant sur les convertisseurs de puissance 

consiste à imposer le comportement désiré du convertisseur sur la surface de glissement par 

commutation entre les différentes structures du convertisseur. Le hacheur survolteur quadratique 

peut avoir jusqu’à cinq différents structures et commute entre ces différents structures pour 

fonctionner dans un mode de conduction désiré. Par exemple, quand le convertisseur fonctionne 

en mode de conduction continue, il commute entre les deux structures : état passant et état ouvert.  

Pour atteindre la surface de glissement et fonctionner en permanence dans la surface, le 

convertisseur doit changer le contrôle de l’interrupteur de l’état passant à l’état bloqué suivant 

l’évolution des variables impliqués dans la définition de la surface. Il est aussi nécessaire que la 

trajectoire générer pour atteindre la surface de glissement amène le convertisseur à fonctionner 

dans la surface. Et d’autre part que la commutation maintient le système dans la surface de 

glissement. Dans le cas idéal, les commutations se font à une fréquence de commutation infinie. 

Dans le cas réel ces commutations sont possibles seulement à haute fréquence à cause des limites 

des semiconducteurs. Pour imposer la fréquence de commutation un modulateur par hystérésis est 

utilisé garantissant une commutation uniforme. La figure 3.9  présente la représentation graphique 

du contrôle par mode glissant à travers les variables ( 𝑣𝐶2) et (𝑖𝐿1). 
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Figure 3. 9: Représentation graphique du contrôle par mode glissant 

Le système évolue vers le point d’équilibre choisi (𝑖𝑒̅ , 𝑣̅𝑠). Pour la cas illustré dans cette 

Fig. 3.9 le convertisseur fonctionne en mode CCM ayant deux structures, structure passant 

correspondant à u = 1, et la structure ouvert correspondant à 𝑢 = 0. La structure 1 amène le 

convertisseur à atteindre la surface de glissement,  𝑆(𝑥) = 𝑖𝐿1 − 𝑖𝑒̅ . La commutation entre la 

structure(1) et structure(2) permet de rester dans la surface. La bande hystérésis limite la 

commutation dans laquelle l’invariance est assurée. 

Pour l’analyse du comportement dynamique du convertisseur fonctionnant dans une 

surface de glissement nous appliquons la méthode par contrôle équivalente [3.39]. La variable de 

contrôle non linéaire 𝑢 peut être représentée par une variable fictive 𝑢𝑒𝑞  pour laquelle la nature 

discontinue du contrôle n’est plus présentée mais son influence est encore prise en compte dans le 

comportement du convertisseur.   

 

Modulation par hystérésis 

La loi de contrôle par mode glissant utilisant une modulation par hystérésis pour le 

convertisseur en mode CCM est donné par :  

𝑢 = {
1 , 𝑆(𝑥) < −∆ 
0, 𝑆(𝑥) > ∆

          (3.93) 
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∆ ne doit pas être trop grand pour limiter les interférences des bruits, et suffisamment petit pour 

assurer la validité de l’approximation. 

 

Stabilisation par courant en entrée 

Comme expliqué précédemment, la surface de glissement est obtenue par combinaison des 

variables du convertisseur et/ou une valeur de référence. La définition la plus simple est obtenue 

en utilisant une variable du convertisseur et une valeur de référence constante. Néanmoins pour le 

cas du hacheur survolteur l’utilisation de ce type de surface entraîne une instabilité au niveau du 

point d’équilibre. D’autres variables doivent être donc considérés dans la définition de la surface 

de glissement pour obtenir un comportement stable au niveau de la tension de sortie. La surface 

ainsi défini permet un contrôle indirect des variables de sortie. Pour le cas du hacheur survolteur 

quadratique, une simple loi de contrôle peut être obtenue en utilisant le courant de l’inductance 

d’entrée. Ceci permet d’atteindre la surface de glissement dans le cas d’une perturbation et assure 

la stabilité au point d’équilibre. 

Nous définissons alors la surface de glissement par :  

 

𝑆(𝑥) = 𝑖𝐿1 − 𝑖𝑟𝑒𝑓          (3.94) 

𝑖𝑟𝑒𝑓 est le courant de référence.  

La figure 3.10 présente le circuit équivalent du hacheur survolteur quadratique avec l’étage 

de contrôle en mode glissant utilisant  une stabilisation indirecte par courant d’entrée. 
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Figure 3. 10: Circuit équivalent du hacheur survolteur quadratique avec l'étage de contrôle en 

mode glissant utilisant une stabilisation indirecte par courant d'entrée 

 

III.2.2.2 Analyse par contrôle équivalente 

 

En mode de conduction continue, le modèle du convertisseur l’Eq. (3.12) devient :  

 

𝑑𝑖𝐿1

𝑑𝑡
=

𝑣𝑖𝑛

𝐿1
− 

𝑣𝐶1

𝐿1
(1 − 𝑢)  

 
𝑑𝑖𝐿2

𝑑𝑡
=

𝑣𝐶1

𝐿2
− 

𝑣𝐶2

𝐿2
(1 − 𝑢)        (3.95) 

 
𝑑𝑣𝐶1

𝑑𝑡
= −

𝑖𝐿2

𝐶1
+ 

𝑖𝐿1

𝐶1
(1 − 𝑢)  

 
𝑑𝑣𝐶2

𝑑𝑡
=

𝑖𝐿2

𝐶2
(1 − 𝑢) − 

𝑣𝐶2

𝑅𝐶2
−

𝑖0

𝐶2
  

 

𝑖0 représente le courant de la charge. 

 

Contrôle équivalente 

En appliquant les conditions d’invariance 𝑆(𝑥) = 0 et 𝑆̇(𝑥)|
𝑢=𝑢𝑒𝑞

= 0 dans l’Eq. (3.94) et l’Eq. 

(3.95) , nous obtenons l’Eq. (3.96).  

𝑢𝑒𝑞 = 1 −
1

𝑣𝐶1
(𝑣𝑖 − 𝐿1

𝑑𝐼𝐸

𝑑𝑡
)        (3.96) 
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La condition d’existence est définie par :  

𝑆(𝑥). 𝑆̇(𝑥) < 0         (3.97) 

En utilisant la loi de contrôle l’Eq. (3.93), nous pouvons définir la condition d’accessibilité par la 

relation : 

 

0 < 𝑣𝑖 − 𝐿1
𝑑𝐼𝑟𝑒𝑓

𝑑𝑡
< 𝑣𝐶1        (3.98) 

 

En remplaçant la variable de contrôle u  par ueq  dans l’Eq. (3.95), nous obtenons le modèle 

dynamique du convertisseur :  

 

𝑑𝑖𝐿2

𝑑𝑡
=

𝑣𝐶1

𝐿2
− 

𝑣𝐶2

𝐿2

1

𝑣𝐶1
(𝑣𝑖 − 𝐿1

𝑑𝐼𝑟𝑒𝑓

𝑑𝑡
)       (3.99) 

 
𝑑𝑣𝐶1

𝑑𝑡
= −

𝑖𝐿2

𝐶1
+ 

𝑖𝐿1

𝐶1

1

𝑣𝐶1
(𝑣𝑖 − 𝐿1

𝑑𝐼𝑟𝑒𝑓

𝑑𝑡
)  

 
𝑑𝑣𝐶2

𝑑𝑡
=

𝑖𝐿2

𝐶2

1

𝑣𝐶1
(𝑣𝑖 − 𝐿1

𝑑𝐼𝑟𝑒𝑓

𝑑𝑡
) − 

𝑣𝐶2

𝑅𝐶2
−

𝑖0

𝐶2
  

 

Point d’équilibre 

En considérant que  𝑖𝑟𝑒𝑓(𝑡) a une  valeur constante  𝐼𝑟𝑒𝑓, 𝑣𝑖(𝑡) a la valeur constante 𝑉𝑖 et que le 

convertisseur a une charge résistive au point d’équilibre (𝑖0̅ = 0). En portant les valeurs dans l’Eq. 

(3.99), après résolution nous avons :  

𝑖𝐿̅1 = 𝐼𝑟𝑒𝑓  

𝑖𝐿̅2 = 𝐼𝑟𝑒𝑓
3/4 (

𝑉𝑖

𝑅
)
1/4

   

𝑣̅𝐶1 = (𝐼𝑟𝑒𝑓𝑅)
1/4𝑣𝑖

3/4        (3.100) 

𝑣𝐶2 = (𝐼𝑟𝑒𝑓𝑉𝑖𝑅)
1/2  
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Modèle linéaire 

En linéarisant l’Eq. (3.99) autour du point d’équilibre l’Eq. (3.100), nous obtenons l’équation du 

système de l’Eq. (3.101).  

 

𝑑𝑖𝐿2̃

𝑑𝑡
=

2

𝐿2
𝑣𝐶1̃ −

1

𝑚𝐿2
𝑣𝐶2̃ +

𝑚𝐿1

𝐿2

𝑑𝐼𝑟𝑒𝑓̃

𝑑𝑡
−

𝑚

𝐿2
𝑣𝑖̃  

𝑑𝑣𝐶1

𝑑𝑡
= −

1

𝐶1
𝑖𝐿2̃ −

𝑚2

𝑅𝐶1
𝑣𝐶1̃ +

1

𝑚𝐶1
𝑖𝐸̃ −

𝑚3𝐿1

𝑅𝐶1

𝑑𝑖𝑟𝑒𝑓̃

𝑑𝑡
+

𝑚3

𝑅𝐶1
𝑣𝑖̃     (3.101) 

𝑑𝑣𝐶2̃

𝑑𝑡
=

1

𝑚𝐶2
𝑖𝐿2̃ −

𝑚

𝑅𝐶2
𝑣𝐶1̃ −

1

𝑅𝐶2
𝑣𝐶2̃ −

𝑚2𝐿1

𝐿2

𝑑𝐼𝑟𝑒𝑓̃

𝑑𝑡
+

𝑚2

𝑅𝐶2
𝑣𝑖̃ −

1

𝐶2
𝑖0̃  

 

( ̃ )correspond à l’incrément de variable autour du point d’équilibre dans l’Eq. (3.99). 

𝑚 =
𝑣𝐶2̅̅ ̅̅ ̅

𝑣𝐶1̅̅ ̅̅ ̅
=

𝑣𝐶1

𝑉𝑖

̅̅̅̅            (3.102) 

En appliquant la transformation de Laplace sur l’Eq. (3.101), nous obtenons la fonction de 

transfert suivante :  

𝐴(𝑠)𝑉𝐶2(𝑠) = 𝐵(𝑠)𝐼𝑟𝑒𝑓(𝑠) + 𝐶(𝑠)𝑉𝑖(𝑠) + 𝐷(𝑠)𝐼0(𝑠)     (3.103) 

𝑉𝐶2(𝑠) représente à la sortie linéaire 

𝐼𝑟𝑒𝑓(𝑠) représente le courant de référence à l’entrée 

𝑉𝑖(𝑠) et 𝐼0(𝑠) représente la tension de perturbation à l’entrée, et le courant de la charge 

Les termes 𝐴(𝑠), 𝐵(𝑠), 𝐶(𝑠)𝑒𝑡 𝐷(𝑠)  sont définies par :  

𝐴(𝑠) = 𝑚𝐶1𝐶2𝑠
3 +

𝑚

𝑅
(𝑚2𝐶2 + 𝐶1)𝑠

2 + [
2𝑚𝐶2

𝐿2
+

𝑚3

𝑅2
+

𝐶1

𝑚𝐿2
] 𝑠 +

4𝑚

𝑅𝐿2
   (3.104) 

𝐵(𝑠) = −
𝑚3𝐿1𝐶1

𝑅
𝑠3 +

𝑚𝐿1𝐶1

𝐿2
𝑠2 − (

2𝑚3𝐿1

𝑅𝐿2
+

𝑚

𝑅
) 𝑠 +

2

𝑚𝐿2
     (3.105) 

𝐶(𝑠) =
𝑚3𝐶1

𝑅
𝑠2 −

𝑚𝐶1

𝐿2
𝑠 +

2𝑚3

𝑅𝐿2
        (3.106) 

𝐷(𝑠) = −𝑚𝐶1𝑠
2 −

𝑚3

𝑅
𝑠 −

2𝑚

𝐿2
        (3.107) 

Nous obtenons la fonction de transfert  𝐺𝑖𝑟𝑒𝑓(𝑠) =
𝑉𝐶2(𝑠)

𝐼𝑟𝑒𝑓(𝑠)
=

𝐵(𝑠)

𝐴(𝑠)
, en considérant 𝐷(𝑠)𝑒𝑡 𝐶(𝑠) 

comme nulles. 
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𝐺𝑖𝑟𝑒𝑓(𝑠) =
−
𝑚3𝐿1𝐶1

𝑅
𝑠3+

𝑚𝐿1𝐶1
𝐿2

𝑠2−(
2𝑚3𝐿1
𝑅𝐿2

+
𝑚

𝑅
)𝑠+

2

𝑚𝐿2

𝑚𝐶1𝐶2𝑠
3+

𝑚

𝑅
(𝑚2𝐶2+𝐶1)𝑠

2+[
2𝑚𝐶2
𝐿2

+
𝑚3

𝑅2
+
𝐶1
𝑚𝐿2

]𝑠+
4𝑚

𝑅𝐿2

     (3.108) 

De la même façon, nous obtenons  𝐺𝑣𝑖(𝑠) =
𝑉𝐶2(𝑠)

𝑉𝑖(𝑠)
=

𝐶(𝑠)

𝐴(𝑠)
, en considérant 𝐷(𝑠)et 𝐵(𝑠) comme 

nulles. 

𝐺𝑣𝑖(𝑠) =

𝑚3𝐶1
𝑅

𝑠2−
𝑚𝐶1
𝐿2

𝑠+
2𝑚3

𝑅𝐿2

𝑚𝐶1𝐶2𝑠
3+

𝑚

𝑅
(𝑚2𝐶2+𝐶1)𝑠

2+[
2𝑚𝐶2
𝐿2

+
𝑚3

𝑅2
+
𝐶1
𝑚𝐿2

]𝑠+
4𝑚

𝑅𝐿2

      (3.109) 

Nous obtenons la fonction de transfert  𝐺𝑖𝑜(𝑠) =
𝑉𝐶2(𝑠)

𝐼𝑜(𝑠)
=

𝐷(𝑠)

𝐴(𝑠)
, en considérant 𝐶(𝑠)𝑒𝑡 𝐵(𝑠) 

comme nulles. 

𝐺𝑖𝑜(𝑠) =
−𝑚𝐶1𝑠

2−
𝑚3

𝑅
𝑠−

2𝑚

𝐿2

𝑚𝐶1𝐶2𝑠
3+

𝑚

𝑅
(𝑚2𝐶2+𝐶1)𝑠

2+[
2𝑚𝐶2
𝐿2

+
𝑚3

𝑅2
+

𝐶1
𝑚𝐿2

]𝑠+
4𝑚

𝑅𝐿2

      (3.110) 

 

La figure 3.11 présente le diagramme de bloc du modèle linéaire du convertisseur. 

 

Figure 3. 11: Diagramme de bloc du modèle linéaire du convertisseur avec le contrôle par mode 

glissant 

 

III.2.2.3 Le hacheur en mode de fonctionnement girateur de puissance  

 

Dans cette partie nous allons modéliser le convertisseur de telle sorte qu’il prend en 

compte la sortie de l’algorithme MPPT. Le hacheur  doit extraire le maximum de puissance et 

fournir cette puissance à l’étage DC-AC représenté par une charge à courant constant. Pour cela, le 
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convertisseur doit présenter un comportement résistive à l’entrée et une source de puissance à la 

sortie. Cette technique est présentée dans la littérature par girateur de puissance. 

Par définition, un girateur est un élément diports dans lequel la variable « tension » d’un 

port est proportionnelle à la variable « courant » de l’autre port. Cela entraîne un comportement 

dual entre le port d’entrée et celui de sortie. Par exemple, une capacité sur le port de sortie est vue 

comme une inductance sur le port d’entrée. Une source de tension est transformée en une source 

de courant. Les girateurs de puissance sont classées suivant la façon de transformer la source 

d’excitation reçue sur un port en sa représentation duale sur l’autre port.  

Nous allons appliquer cette notion en intégrant la sortie de l’algorithme MPPT à l’entrée 

du hacheur  en gardant l’objectif que l’étage DC-DC doit fournir une puissance à la sortie. La 

définition de la surface de glissement de l’Eq. (3.4) devient :  

𝑆(𝑥) = 𝑖𝐿1 − 𝑣𝑖(𝑡)𝐺(𝑡)         (3.111) 

où 

𝐺(𝑡) est la conductance donné par un boucle extérieur contrôlé par l’algorithme MPPT qui assure 

le suivi de la puissance maximale. 

La figure 3.12 présente le diagramme de bloc du système. 

 

Figure 3. 12: Diagramme de bloc du hacheur survolteur quadratique en montage girateur de 

puissance 

En mode glissant, S(x) = 0, ce qui implique iL1 = vi(t)G(t). 
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Démonstration : 

♣ 

En appliquant les conditions d’invariance  S(x) = 0 et Ṡ(x) = 0 dans l’Eq. (3.94) et l’Eq. (3.111), 

nous obtenons :   

𝑢𝑒𝑞 = 1 −
𝑣𝑖

𝑣𝐶1
+

𝐿1

𝑣𝐶1
(𝑣𝑖

𝑑𝐺

𝑑𝑡
+ 𝐺

𝑑𝑣𝑖

𝑑𝑡
)        (3.112) 

La condition d’existence est définie par l’Eq. (3.97). En utilisant la loi de contrôle l’Eq. (3.93), 

nous pouvons définir la condition d’accessibilité par la relation : 

0 < 𝑣𝑖 − 𝐿1 (𝑣𝑖
𝑑𝐺

𝑑𝑡
+ 𝐺

𝑑𝑣𝑖

𝑑𝑡
) < 𝑣𝐶1        (3.113) 

En remplaçant la variable de contrôle 𝑢 par 𝑢𝑒𝑞 l’Eq. (3.112) dans l’Eq. (3.95), nous obtenons le 

modèle dynamique du convertisseur :  

𝑑𝑖𝐿2

𝑑𝑡
=

𝑣𝐶1

𝐿2
− 

𝑣𝐶2

𝐿2
[
𝑣𝑖
𝑣𝐶1
−

𝐿1
𝑣𝐶1
(𝑣𝑖

𝑑𝐺

𝑑𝑡
+𝐺

𝑑𝑣𝑖
𝑑𝑡
)]       (3.114) 

 
𝑑𝑣𝐶1

𝑑𝑡
= −

𝑖𝐿2

𝐶1
+ 

𝑖𝐿1

𝐶1
[
𝑣𝑖
𝑣𝐶1
−

𝐿1
𝑣𝐶1
(𝑣𝑖

𝑑𝐺

𝑑𝑡
+ 𝐺

𝑑𝑣𝑖
𝑑𝑡
)]  

 
𝑑𝑣𝐶2

𝑑𝑡
=

𝑖𝐿2

𝐶2
[
𝑣𝑖
𝑣𝐶1
−

𝐿1
𝑣𝐶1
(𝑣𝑖

𝑑𝐺

𝑑𝑡
+𝐺

𝑑𝑣𝑖
𝑑𝑡
)] − 

𝑣𝐶2

𝑅𝐶2
−

𝑖0

𝐶2
  

 

En considérant 𝐺(𝑡)  comme une valeur constante G et une charge purement résistive 

(𝑖0 = 0),  la résolution au point d’équilibre de l’Eq. (3.114) nous donne : 

𝑖𝐿̅1 = 𝑉𝑖𝐺  

𝑖𝐿̅2 = 𝑉𝑖((
𝐺3

𝑅
)
1/4

          (3.115) 

𝑣̅𝐶1 = 𝑉𝑖(𝑅𝐺)
1/4  

𝑣̅𝐶2 = 𝑉𝑖(𝑅𝐺)
1/2  

En résolvant au point d’équilibre  pour un courant constant comme charge ( 𝑖0 = 𝐼0 et 𝑅 = ∞), 

nous obtenons : 

𝑖𝐿̅1 = 𝑉𝑖𝐺  

𝑖𝐿̅2 = (𝑉𝑖𝐺𝐼0)
1/2          (3.116) 

𝑣̅𝐶1 = 𝑉𝑖
3/2(

𝐺

𝐼0
)1/2  

𝑣̅𝐶2 =
𝑉𝑖
2𝐺

𝐼0
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Remarques :  

Dans les deux cas, les valeurs de 𝑖𝐿̅1 et  𝑣̅𝐶2 sont les mêmes. 

𝑅𝐺 = (
𝑣̅𝐶2

𝑉𝑖
)
2

= 𝑚4          (3.117) 

Où  𝑚 =
𝑣̅𝐶1

𝑉𝑖
=

𝑣̅𝐶2

𝑣̅𝐶1
 

♦ 

Modèle linéaire avec une charge résistive 

En linéarisant l’Eq. (3.114) autour du point d’équilibre l’Eq. (3.115), nous obtenons 

l’équation du système :  

𝑑𝑖𝐿2̃

𝑑𝑡
=

2

𝐿2
𝑣𝐶1̃ −

1

𝑚𝐿2
𝑣𝐶2̃ +

𝑚𝐺𝐿1

𝐿2

𝑑𝑣𝑖̃

𝑑𝑡
+

𝑚𝐿1𝑉𝑖

𝐿2

𝑑𝐺̃

𝑑𝑡
  

𝑑𝑣𝐶1

𝑑𝑡
= −

1

𝐶1
𝑖𝐿2̃ −

𝐺

𝑚2𝐶1
𝑣𝐶1̃ +

2𝐺

𝑚𝐶1
𝑣𝑖̃ +

𝑉𝑖

𝑚𝐶1
𝐺̃ −

𝑉𝑖𝐺𝐿1

𝑚𝐶1

𝑑𝐺̃

𝑑𝑡
−

𝐺2𝐿1

𝑚𝐶1

𝑑𝑣𝑖̃

𝑑𝑡
    (3.118) 

𝑑𝑣𝐶2̃

𝑑𝑡
=

1

𝑚𝐶2
𝑖𝐿2̃ −

𝑚

𝑅𝐶2
𝑣𝐶1̃ −

1

𝑚𝐶2
𝑣𝐶2̃ +

𝑚2

𝑅𝐶2
𝑣𝑖̃ −

𝑉𝑖𝐿1𝑚
2

𝑅𝐶2

𝑑𝐺̃

𝑑𝑡
−

𝐺𝐿1𝑚
2

𝑅𝐶2

𝑑𝑣𝑖̃

𝑑𝑡
  

En appliquant la transformation de Laplace sur l’Eq. (3.118), nous obtenons la fonction de 

transfert de l’Eq. (3.119).  

𝑉𝐶2(𝑠) = 𝐺𝑔(𝑠)𝐺(𝑠) + 𝐺𝑣𝑖(𝑠)𝑉𝑖(𝑠) + 𝐺𝑖𝑜(𝑠)𝐼𝑜(𝑠)      (3.119) 

Les termes A(s), B(s), C(s)et D(s) sont définies par : 

𝐴(𝑠) = 𝑚𝐶1𝐶2𝑠
3 +

𝑚

𝑅
(𝑚2𝐶2 + 𝐶1)𝑠

2 + [
2𝑚𝐶2

𝐿2
+

𝑚3

𝑅2
+

𝐶1

𝑚𝐿2
] 𝑠 +

4𝑚

𝑅𝐿2
   (3.120) 

𝐵(𝑠) = −
𝑚3𝐿1𝐶1𝑉𝑖

𝑅
𝑠3 +

𝑚𝐿1𝐶1𝑉𝑖

𝐿2
𝑠2 −

𝑚𝑉𝑖

𝑅
(
3𝑚2𝐿1

𝐿2
+ 1) 𝑠 +

2𝑉𝑖

𝑚𝐿2
    (3.121) 

𝐶(𝑠) =
𝑚3𝐶1𝐺𝐿1

𝑅
𝑠3 + 𝐶1 (

𝑚3

𝑅
+

𝑚𝐺𝐿1

𝐿2
) 𝑠2 + [

2𝐺2𝐿1

𝑚𝐿2
+

𝑚𝐶1

𝐿2
+

2𝑚𝐺

𝑅
] 𝑠 +

4𝐺

𝐿2𝑚
   (3.122) 

𝐷(𝑠) = −𝑚𝐶1𝑠
2 −

𝑚3

𝑅
𝑠 −

2𝑚

𝐿2
        (3.123) 

Nous obtenons la fonction de transfert 𝐺𝑔(𝑠) =
𝑉𝐶2(𝑠)

𝐺(𝑠)
=

𝐵(𝑠)

𝐴(𝑠)
, en considérant 𝐷(𝑠)𝑒𝑡 𝐶(𝑠) 

comme nulles. 

Nous avons alors :  

𝐺𝑔(𝑠) =
−
𝑚3𝐿1𝐶1𝑉𝑖

𝑅
𝑠3+

𝑚𝐿1𝐶1𝑉𝑖
𝐿2

𝑠2−
𝑚𝑉𝑖
𝑅
(
3𝑚2𝐿1
𝐿2

+1)𝑠+
2𝑉𝑖
𝑚𝐿2

𝑚𝐶1𝐶2𝑠
3+

𝑚

𝑅
(𝑚2𝐶2+𝐶1)𝑠

2+[
2𝑚𝐶2
𝐿2

+
𝑚3

𝑅2
+

𝐶1
𝑚𝐿2

]𝑠+
4𝑚

𝑅𝐿2

      (3.124) 
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De la même façon, nous obtenons 𝐺𝑣𝑖(𝑠) =
𝑉𝐶2(𝑠)

𝑉𝑖(𝑠)
=

𝐶(𝑠)

𝐴(𝑠)
, en considérant 𝐷(𝑠)𝑒𝑡 𝐵(𝑠) comme 

nulles. 

Nous avons alors : 

𝐺𝑣𝑖(𝑠) =

𝑚3𝐶1𝐺𝐿1
𝑅

𝑠3+𝐶1(
𝑚3

𝑅
+
𝑚𝐺𝐿1
𝐿2

)𝑠2+[
2𝐺2𝐿1
𝑚𝐿2

+
𝑚𝐶1
𝐿2

+
2𝑚𝐺

𝑅
]𝑠+

4𝐺

𝐿2𝑚

𝑚𝐶1𝐶2𝑠
3+

𝑚

𝑅
(𝑚2𝐶2+𝐶1)𝑠

2+[
2𝑚𝐶2
𝐿2

+
𝑚3

𝑅2
+

𝐶1
𝑚𝐿2

]𝑠+
4𝑚

𝑅𝐿2

     (3.125) 

Nous obtenons la fonction de transfert 𝐺𝑖𝑜(𝑠) =
𝑉𝐶2(𝑠)

𝐼𝑜(𝑠)
=

𝐷(𝑠)

𝐴(𝑠)
, en considérant 𝐶(𝑠)𝑒𝑡 𝐵(𝑠) comme 

nulles. 

Nous avons alors :  

𝐺𝑖𝑜(𝑠) =
−𝑚𝐶1𝑠

2−
𝑚3

𝑅
𝑠−

2𝑚

𝐿2

𝑚𝐶1𝐶2𝑠
3+

𝑚

𝑅
(𝑚2𝐶2+𝐶1)𝑠

2+[
2𝑚𝐶2
𝐿2

+
𝑚3

𝑅2
+

𝐶1
𝑚𝐿2

]𝑠+
4𝑚

𝑅𝐿2

      (3.126) 

Le diagramme de bloc du modèle linéaire du convertisseur est présenté à la Fig. 3.13.  

 

 

Figure 3. 13: Diagramme de bloc du modèle linéaire du convertisseur avec le contrôle par mode 

glissant 

 

Modèle linéaire avec une source de courant constant à la charge 

En linéarisant l’Eq. (3.114) autour du point d’équilibre l’Eq. (3.116), nous obtenons 

l’équation du système :  

𝑑𝑖𝐿2̃

𝑑𝑡
=

2

𝐿2
𝑣𝐶1̃ −

1

𝑚𝐿2
𝑣𝐶2̃ −

𝑚

𝐿2
𝑣̃𝑖 +

𝑚𝐺𝐿1

𝐿2

𝑑𝑣𝑖̃

𝑑𝑡
+

𝑚𝐿1𝑉𝑖

𝐿2

𝑑𝐺̃

𝑑𝑡
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𝑑𝑣𝐶1̃

𝑑𝑡
= −

1

𝐶1
𝑖𝐿2̃ −

𝐺

𝑚2𝐶1
𝑣𝐶1̃ +

2𝐺

𝑚𝐶1
𝑣𝑖̃ +

𝑉𝑖

𝑚𝐶1
𝐺̃ −

𝑉𝑖𝐺𝐿1

𝑚𝐶1

𝑑𝐺̃

𝑑𝑡
−

𝐺2𝐿1

𝑚𝐶1

𝑑𝑣𝑖̃

𝑑𝑡
    (3.127) 

𝑑𝑣𝐶2̃

𝑑𝑡
=

1

𝑚𝐶2
𝑖𝐿2̃ −

𝐼0

𝑚𝑉𝑖𝐶2
𝑣𝐶1̃ +

𝐼0

𝑉𝑖𝐶2
𝑣𝑖̃ −

𝐼0𝐿1

𝐶2

𝑑𝐺̃

𝑑𝑡
−

𝐺𝐿1𝐼0

𝑉𝑖𝐶2

𝑑𝑣𝑖̃

𝑑𝑡
−

1

𝐶2
𝑖̃0  

En appliquant la transformation de Laplace sur l’Eq. (3.127), nous obtenons la fonction de 

transfert suivante :  

𝑉𝐶2(𝑠) = 𝐺𝑔(𝑠)𝐺(𝑠) + 𝐺𝑣𝑖(𝑠)𝑉𝑖(𝑠) + 𝐺𝑖𝑜(𝑠)𝐼𝑜(𝑠)      (3.128) 

Les termes 𝐴(𝑠), 𝐵(𝑠), 𝐶(𝑠)𝑒𝑡 𝐷(𝑠) sont définies par : 

𝐴(𝑠) = 𝑚𝐶1𝐶2𝑠
3 +

𝐺𝐶2

𝑚
𝑠2 +

1

𝑚𝐿2
[2𝑚𝐶2 + 𝐶1]𝑠 +

2𝐺

𝑚3𝐿2
     (3.129) 

𝐵(𝑠) = −𝐼0𝑚𝐿1𝐶1𝑠
3 +

𝑉𝑖𝑚𝐿1𝐶1

𝐿2
𝑠2 −

𝐼0

𝑚
(1 +

𝑚2𝐿1

𝐿2
) 𝑠 +

2𝑉𝑖

𝑚𝐿2
 (3.130) 

𝐶(𝑠) = −
𝐼0𝐶1𝐺𝐿1

𝑉𝑖
𝑠3 +𝑚𝐶1 (

𝐼0

𝑉𝑖
+

𝐺𝐿1

𝐿2
) 𝑠2 − [

𝐼0𝑚𝐺𝐿1

𝑉𝑖𝐿2
+

𝑚𝐶1

𝐿2
+

𝐼0𝐺

𝑉𝑖𝑚
] 𝑠 +

𝑚𝐼0

𝐿2𝑉𝑖
   (3.131) 

𝐷(𝑠) = −𝑚𝐶1𝑠
2 −

𝐺

𝑚
𝑠 −

2𝑚

𝐿2
         (3.132) 

Comme le cas de la charge résistive, nous obtenons la fonction de transfert  𝐺𝑔(𝑠) =
𝑉𝐶2(𝑠)

𝐺(𝑠)
=

𝐵(𝑠)

𝐴(𝑠)
, 

en considérant 𝐷(𝑠)𝑒𝑡 𝐶(𝑠) comme nulles. 

Nous avons alors :  

𝐺𝑔(𝑠) =
−𝐼0𝑚𝐿1𝐶1𝑠

3+
𝑉𝑖𝑚𝐿1𝐶1

𝐿2
𝑠2−

𝐼0
𝑚
(1+

𝑚2𝐿1
𝐿2

)𝑠+
2𝑉𝑖
𝑚𝐿2

𝑚𝐶1𝐶2𝑠
3+

𝐺𝐶2
𝑚
𝑠2+

1

𝑚𝐿2
[2𝑚𝐶2+𝐶1]𝑠+

2𝐺

𝑚3𝐿2

      (3.133) 

De la même façon, nous obtenons  𝐺𝑣𝑖(𝑠) =
𝑉𝐶2(𝑠)

𝑉𝑖(𝑠)
=

𝐶(𝑠)

𝐴(𝑠)
, en considérant 𝐷(𝑠)𝑒𝑡 𝐵(𝑠) comme 

nulles. 

Nous avons alors : 

𝐺𝑣𝑖(𝑠) =
−
𝐼0𝐶1𝐺𝐿1

𝑉𝑖
𝑠3+𝑚𝐶1(

𝐼0
𝑉𝑖
+
𝐺𝐿1
𝐿2
)𝑠2−[

𝐼0𝑚𝐺𝐿1
𝑉𝑖𝐿2

+
𝑚𝐶1
𝐿2

+
𝐼0𝐺

𝑉𝑖𝑚
]𝑠+

𝑚𝐼0
𝐿2𝑉𝑖

𝑚𝐶1𝐶2𝑠
3+

𝐺𝐶2
𝑚
𝑠2+

1

𝑚𝐿2
[2𝑚𝐶2+𝐶1]𝑠+

2𝐺

𝑚3𝐿2

     (3.134) 

Nous obtenons la fonction de transfert 𝐺𝑖𝑜(𝑠) =
𝑉𝐶2(𝑠)

𝐼𝑜(𝑠)
=

𝐷(𝑠)

𝐴(𝑠)
, en considérant 𝐶(𝑠)𝑒𝑡 𝐵(𝑠) comme 

nulles. 
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Nous avons alors :  

𝐺𝑖𝑜(𝑠) =
−𝑚𝐶1𝑠

2−
𝐺

𝑚
𝑠−

2𝑚

𝐿2

𝑚𝐶1𝐶2𝑠
3+

𝐺𝐶2
𝑚
𝑠2+

1

𝑚𝐿2
[2𝑚𝐶2+𝐶1]𝑠+

2𝐺

𝑚3𝐿2

       (3.135) 

 

 

 

Régulation de la tension de sortie  

Pour la régulation de la tension de sortie, nous introduisons une boucle de contrôle externe 

qui opère au niveau de la charge définissant le courant à l’instant t demandé au convertisseur. En 

considérant la charge de courant connectée au hacheur comme fonction de la tension de sortie, la 

puissance aux bornes du condensateur est maintenue constante, comme illustré à la Fig. 3.20. La 

puissance de sortie du hacheur est ainsi définie par la tension de sortie et le courant de sortie qui 

sont des variables internes du système de contrôle.  Le diagramme de bloc du modèle intégrant le 

contrôle est présenté à la Fig. 3.14. 

 

Figure 3. 14: Diagramme de bloc du modèle linéaire du convertisseur avec le contrôle  par mode 

glissant et la régulation de la tension pour une charge de courant constant 

Vref  est de l’ordre de 400 V. L’Eq. (3.316) représente la proportion et la forme intégrale en 

utilisant les valeurs 0.01 et 1. La figure 3.15 présente le circuit équivalent du convertisseur avec la 

boucle externe de régulation de la tension. 

 

𝑃𝐼(𝑆) = 𝑘𝑝 +
𝑘𝑖

𝑠
          (3.136) 
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Figure 3. 15: Circuit équivalent du convertisseur avec la boucle externe de régulation de la tension 

  

III.2.3. Rendement  du convertisseur  

Une analyse complète du rendement prend en compte les pertes en conduction et les pertes 

en commutation. Dans cette section , nous allons évaluer le rendement du convertisseur tout en 

considérant qu’il doit fonctionner sur une gamme de tension d’entrée et de puissance de sortie. Le 

convertisseur est contrôlé à travers la boucle externe de régulation de la sortie à 400 V DC. Une 

boucle de contrôle interne correspondant au contrôle par mode glissant. 

On a vu dans l’analyse précédent que l’utilisation d’un comparateur hystérésis entraîne le 

fonctionnement du convertisseur à fréquence non constante dépendant de (Vi,P0) . La variation de 

fréquence affecte le rendement du convertisseur à cause des pertes en conduction des 

semiconducteurs. Nous allons étudier de près ces pertes en conduction qui sont proportionnelles à 

la fréquence de commutation.  

III.2.3.1 Pertes en conduction  

 

Les pertes par conduction sont les pertes dissipées à l'état passant par le semiconducteur. 

Elles sont liées à la chute de tension et au courant induit lors de la fermeture du semiconducteur .  

Pour analyser les pertes en conduction au niveau du gain et du rendement du convertisseur  nous 

introduisons dans le circuit les résistances parasites des inductances, condensateurs et interrupteur 

contrôlé de la Fig. 3.15. Nous utilisons dans l’analyse des modèles plus complètes de chaque 
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composant. Les inductances sont représentées par une inductance idéale et une résistance série 

équivalente 𝑅𝐿𝑥, les condensateurs sont représentés par un condensateur idéal et une résistance 

série équivalente 𝑅𝐶𝑥, les diodes sont représentés par une résistance série 𝑅𝐷𝑥 et une source de 

tension 𝑉𝐷𝑥  et les interrupteurs contrôlés sont représentées par la résistance 𝑅𝑀.  

Le circuit de la Fig. 3.16 représente le convertisseur  avec les modèles plus complètes de 

chaque composant en mode CCM. Ce modèle est utilisé pour une évaluation théorique du 

rendement, l’analyse est effectuée à l’équilibre.  

 

Figure 3. 16: Circuit équivalent du convertisseur en mode CCM avec les modèles non -idéal des 

composants : a) interrupteur à l'état passant et b) interrupteur à l'état bloqué 

Démonstration : 

♣ 

 

En considérant le modèle linéaire avec une charge purement résistive,  

𝐿1
𝑑𝑖𝐿1

𝑑𝑡
= 𝑣𝑖 − 𝑣𝐶1(1 − 𝑑) − 𝑖𝐿1[𝑅𝐿1 + (𝑅𝐷2 + 𝑅𝑀)𝑑 + (𝑅𝐷3 + 𝑅𝐶1)(1 − 𝑑)] − 𝑖𝐿2[𝑅𝑀𝑢 +

𝑅𝐶1(1 − 𝑑)] − 𝑉𝐷2𝑑 − 𝑉𝐷3(1 − 𝑑)  
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𝐿2
𝑑𝑖𝐿2

𝑑𝑡
= 𝑣𝐶1 − 𝑣𝐶2𝐾0(1 − 𝑑) − 𝑖𝐿1[𝑅𝑀𝑑 − 𝑅𝐶1(1 − 𝑑)] − 𝑖𝐿2[𝑅𝐿2 + 𝑅𝐶1 + 𝑅𝑀𝑑 +

(𝑅𝐷1 + 𝑅𝐶2𝐾𝑜)(1 − 𝑑)] − 𝑣𝐷1(1 − 𝑑)        

            (3.137) 

𝐶1
𝑑𝑣𝐶1

𝑑𝑡
= −𝑖𝐿2 + 𝑖𝐿1(1 − 𝑑)  

𝐶2
𝑑𝑣𝐶2

𝑑𝑡
= 𝑖𝐿2(1 − 𝑑) −

𝑣𝐶2

𝑅
  

où 𝐾0 =
𝑅

𝑅+𝑅𝐶2
 

En évaluant au point d’équilibre, nous déduisons le système linéaire de l’Eq. (3.138).  

            (3.138) 

où 𝑅𝑎 =  𝑅𝑀 + 𝑅𝐷2, 𝑅𝑏 = 𝑅𝐷3 + 𝑅𝐶1, 𝐾𝑜𝑢𝑡 = 𝑅(𝑅 + 𝑅𝐶2)
−1 ,  𝑅𝑒 = 𝑅𝐷1 + 𝐾𝑜𝑢𝑡𝑅𝐶2 et 

 𝐷′ = 1 − 𝐷 

La résolution de ce système d’équation linéaire permet d’obtenir les valeurs moyennes des 

variables du convertisseur. L’évaluation du gain permet d’observer les effets des différentes 

chutes de tension aux bornes des résistances. 

Nous obtenons 𝑉𝐶2 à partir de l’Eq. (3.138) : 

𝑉𝐶2 =
𝑅(𝐷′)2[𝑉𝑖𝑛 + (𝐷

′ − 1)𝑉𝐷2 − 𝐷
′𝑉𝐷3 − (𝐷′)2𝑉𝐷1

𝑅𝑎 +𝑅𝐿1 − (𝐷
′)2𝑅𝐶1 + (𝐷

′)2𝑅𝐿2 + 2𝐷
′𝑅𝑀 −𝐷′𝑅𝑎 +𝐷′𝑅𝑏 + (𝐷′)3𝑅𝑒 − (𝐷

′)2(1 + 𝐷′)𝑅𝑀 + 𝑅(𝐷
′)4𝐾𝑜𝑢𝑡

 

(3.139) 

♦ 

Dans le cas idéal , 𝐾𝑜𝑢𝑡 = 1, toutes les résistances sont égales à 0 sauf R et 𝑉𝐷𝑖 = 0, ce qui 

implique :  

𝑉𝐶2

𝑉𝑖
=

1

𝐷′2
           (3.140) 

La figure 3.17 présente une comparaison de la tension de sortie obtenue après simulation 

du convertisseur avec le modèle idéal, deux différentes valeurs de résistance de charges et deux 

différentes valeurs de la tension de sortie. 
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Sur cette figure, nous pouvons déduire que pour obtenir une tension de 400 V pour des 

entrées de 15 V à 30 V, le convertisseur doit fonctionner avec un rapport cyclique entre 0,72 et 

0,83. 

 

 

Figure 3. 17: Tension de sortie vs. rapport cyclique pour différentes tensions d'entrée et charges 

résistives 

Pour calculer les pertes en conduction nous utilisons les formules suivantes : 

Sur les inductances :  

𝑃𝐿 = 𝑃𝑏𝑜𝑏𝑖𝑛𝑒 + 𝐼𝐿𝑟𝑚𝑠
2 𝑅𝐿         (3.141) 

 

Sur les condensateurs :  

𝑃𝐶 = 𝐼𝐶𝑟𝑚𝑠
2 𝑅𝐶            (3.142) 

 

Sur les MOSFET : 

𝑃𝑆 = 𝐼𝑆𝑟𝑚𝑠
2 𝑅𝐷𝑠𝑜𝑛          (3.143) 
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Sur les diodes :  

𝑃𝐷 = 𝐼𝐷𝑟𝑚𝑠
2 𝑅𝐷 + 𝐼𝐷̅𝑉𝐷           (3.144) 

 

III.2.3.2 Pertes en commutation 

 

Les pertes en commutation dépendent des caractéristiques de commutation des 

commutateurs de puissance, à savoir la tension de l’interrupteur à l’état OFF, le courant de 

l’interrupteur à l’état ON et la fréquence de commutation. Pour le fonctionnement avec le contrôle 

par mode glissant cette analyse est fastidieuse en raison de la grande variation de la fréquence de 

découpage et de sa dépendance sur la tension d’entrée et de courant de charge. De ce fait les pertes 

en commutation deviennent un paramètre de conception imprévisible. En outre, l’application 

industrielle d’un convertisseur de puissance avec une plus grande complexité que les structures 

classiques nécessite une étude plus précise de sa performance globale. Nous allons appliquer 

l’approximation sur les transitions de commutation (montée et descente) en calculant l’énergie 

nécessaire pour passer d’un état à un autre [3.10]. 

La fréquence de commutation 𝑓 du hacheur survolteur quadratique en mode glissant est 

définie par l’Eq. (3.145) en considérant la valeur d’équilibre de la tension 𝑉𝐶1. 

𝑓 =
1

𝑇
=

1

𝑡𝑂𝑁+𝑡𝑂𝐹𝐹
=

𝑉𝑖(1−√
𝑉𝑖
𝑉0
)

2𝐿1∆
        (3.145) 

 

La figure 3.18 présente les différentes transitions de courant sur les diodes et le MOSFET. 
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Figure 3. 18: Transition de commutations des courants de diodes et interrupteur considérant le 

temps de montée et de descente 

 

Pour le calcul des pertes en commutation, nous utilisons les équations  suivantes :  

A l’état ON : 

𝑃𝑂𝑁 =
1

2
(𝐼𝐿1̅̅̅̅ + 𝐼𝐿2̅̅̅̅ − ∆ −

1

2
𝛿𝐼𝐿2)𝑡𝑚𝑉𝐶2𝑓        (3.146) 

A l’état OFF: 

𝑃𝑂𝐹𝐹 =
1

2
(𝐼𝐿1̅̅̅̅ + 𝐼𝐿2̅̅̅̅ + ∆ +

1

2
𝛿𝐼𝐿2)𝑡𝑑𝑉𝐶2𝑓       (3.147) 

 

Gate (grille)  

𝑃𝑔𝑎𝑡𝑒 =
1

2
𝑉𝑔𝑎𝑡𝑒
2 𝐶𝑔𝑎𝑡𝑒𝑓          (3.148) 

 
 

III.2.4. Simulation du modèle 

Le hacheur survolteur quadratique est conçu pour délivrer une tension de 400 V DC et 

travailler à  une puissance de 100 W. La tension d’entrée est délimitée entre 20 V à 30 V. Les 

valeurs des éléments passifs ont été sélectionnées pour minimiser les fluctuations des courants des 

inductances et des tensions  aux bornes des condensateurs, tenant aussi en compte les limites de 
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fréquences. Les conditions pour assurer une mode de conduction continue aux niveaux des deux 

inductances ont été respectées pour assurer une marge acceptable pour supporter la phase 

transitoire aux niveaux des variables. A l’aide de l’outil PSIM, nous avons effectué deux séries 

d’analyses temporelles du modèle en commutation du hacheur. Le hacheur survolteur quadratique 

avec l’étage de contrôle en mode glissant utilisant une stabilisation indirecte par courant d’entrée 

de la Fig. 3.12 est tout d’abord analysé , suivi du modèle du hacheur avec la boucle de régulation 

de tension de sortie  à partir du courant de sortie  sur une charge constante de la Fig. 3.15. 

III.2.4.1 Réponse du convertisseur contrôlé en mode glissant avec une stabilisation indirecte 

par courant d’entrée  

 

La figure 3.19  présente les courbes des stimulis  iref(t) et vi(t). Au niveau du courant de 

référence, une séquence de variation positive ou négative est tout d’abord appliqué, par la suite au 

niveau de la tension d’entrée nous avons appliqué une autre séquence de variation positive et 

négative et finalement au niveau du courant de sortie. 

Les valeurs des composants sont  L1=120 μH, L2=4.7 mH, C1=C2=11 μF, et R=1600 Ω .  

 

 

Figure 3. 19: Courbes des stimulis iref(t) , vi(t) et 𝑖0(𝑡) 

La figure 3.20 présente l’allure de la tension 𝑉𝐶2(t) et le courant d’entrée 𝑖𝐿1 (𝑡) comparé à 

la référence 𝑖𝑟𝑒𝑓 (𝑡). Les amplitudes des stimulis ont été calculées pour obtenir une tension de 

sortie variant autour de 350 V, 400 V et 450 V à l’état d’équilibre. La réponse montre une bonne 

précision du comportement dynamique du convertisseur.  
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Figure 3. 20: Allure de la tension et des courants : a)  𝑽𝑪𝟐(𝒕)  et b)  𝐢𝐋𝟏 (𝐭)comparé à la référence 

𝒊𝒓𝒆𝒇 (𝒕) 

III.2.4.2 Réponse du convertisseur avec la régulation de tension à la sortie 

 

Figure 3. 21: Réponse du convertisseur avec la régulation de la tension de sortie : a) tension de 

sortie 𝑽𝑪𝟐(𝒕)  ; b) courant de référence 𝒊𝒓𝒆𝒇(𝒕) 
et courant d'entrée  𝒊𝑳𝟏(𝒕) ; c) courant de 

l'inductance L2  𝒊𝑳𝟐(𝒕) et d) les perturbations 𝑮 𝒆𝒕 𝑽𝒊 
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La figure 3.21 montre bien que la régulation de la tension de sortie autour de 400 V est bien 

accomplie. Une perturbation positive et négative  au niveau de 𝑉𝑖 à 0.1 s et 0.15 s est appliquée, 

suivi d’une série de perturbation au niveau de G à 0.2 s et 0.25 s. L1=120 μH, L2=4.7 mH, 

C1=C2=11 μF, Kp=0.01 et Ki=1. La réponse du convertisseur montre une variation de 5 % de la 

valeur d’équilibre 400 V.  

III.3 Modélisation de l’onduleur à pont complet  

L’étage de conversion DC-AC est constitué par l’onduleur à pont complet qui fonctionne 

comme source de puissance. Une surface de glissement du premier ordre est utilisée pour 

contrôler le courant de sortie de l’onduleur qui est étudiée à l’aide de la méthode par contrôle 

équivalente [3.39]. Le mouvement de glissement qui en résulte est utilisé pour dériver un modèle 

linéaire entre la tension continue et l’amplitude du courant à la sortie. Ce modèle est utilisé pour 

concevoir deux boucles de contrôle, un régulateur de courant dans la boucle interne et un 

régulateur de tension en externe. Le régulateur de tension définit l’amplitude instantanée du 

courant à la sortie, tandis que la forme d’onde sinusoïdale est donnée par un modulateur de largeur 

d’impulsion sinusoïdale. Un contrôleur linéaire est proposé pour réduire les oscillations dans la 

boucle de contrôle externe.  

 

 

III.3.1. Modèle dynamique de l’onduleur autonome à pont complet 

III.3.1.1 Commande bipolaire 

 

En commande bipolaire ou à deux niveaux, les interrupteurs de chaque bras fonctionne en 

complémentarité, quand l’interrupteur en haut est éteint, l’interrupteur en bas est allumé et quand 

l’interrupteur en haut est allumé, l’interrupteur en bas est éteint. Chaque bras fonctionne en 

complémentarité par rapport à l’autre. Pour cette raison, l’onduleur permet un suivi relativement 

simple du courant de référence. Afin d’obtenir le modèle de l’onduleur, les schémas des deux 

structures possibles du circuit et ses équations correspondantes sont étudiées. 
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a) S1 et S4 : ON et S2 et S3 : OFF 

 

 
Figure 3. 22:Structure de l'onduleur à pont complet en commande bipolaire (S1 et S4: ON et S2 et 

S3 : OFF) 

 

Nous avons :  

𝑣𝐿 = 𝑣𝐶 − 𝑣𝑔           (3.149) 

𝑖𝐶 = 𝑖𝑑𝑐 − 𝑖𝑖           (3.150) 

𝑖𝑖 = 𝑖𝐿            (3.151) 

 

 

b) S1 et S4 : ON et S2 et S3 : OFF 

 

 
Figure 3. 23: Structure de l'onduleur à pont complet en commande bipolaire (S1 et S4 ON et S2 et 

S3 OFF) 

Nous avons :  

𝑣𝐿 = −𝑣𝐶 − 𝑣𝑔          (3.152) 

𝑖𝐶 = 𝑖𝑑𝑐 − 𝑖𝑖           (3.153) 

𝑖𝑖 = −𝑖𝐿           (3.154) 

 

En définissant le variable de contrôle de l’interrupteur par 𝑢, tel que 𝑢 = 1 quand S1 et S4 sont 

ON  et  𝑢 = −1 quand S2 et S3 sont ON, nous obtenons le modèle dynamique de l’Eq. (3.155) 
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𝐿
𝑑𝑖𝐿

𝑑𝑡
= −𝑣𝑔 + 𝑣𝐶𝑢          (3.155) 

 

𝐶
𝑑𝑣𝐶

𝑑𝑡
= 𝑖𝑑𝑐 − 𝑖𝐿𝑢 =

𝑃

𝑣𝐶
− 𝑖𝐿𝑢         (3.156) 

 

 

III.3.1.2 Commande unipolaire 

 

En commande unipolaire, souvent appelé commande décalée, les deux bras fonctionnent à 

différente fréquence. Il est ainsi possible de commuter les deux interrupteurs en haut à haute 

fréquence et les deux autres interrupteurs en bas à basse fréquence. Cette méthode réduit les pertes 

en commutation. Nous avons quatre structures possibles, deux structures pour chaque demi-

période.  

 

a)Alternance positive 

Les deux circuits équivalents sont présentés à la Fig. 3.24 ( a) et  (b) 

 

 
(a) 

 
(b) 

Figure 3. 24: Onduleur à pont complet en commande unipolaire durant l'alternance positif: a) S1 et 

S4 ON , b) S2 et S4 ON 

 

• S1 et S4 : ON  et S2 et S3 : OFF  

Selon  la Fig. 3.24(a), nous avons :  

𝑣𝐿 = 𝑣𝐶 − 𝑣𝑔           (3.157) 

𝑖𝐶 = 𝑖𝑑𝑐 − 𝑖𝑖           (3.158) 

𝑖𝑖 = 𝑖𝐿            (3.159) 

 

• S2 et S4 : ON et S1 et S3 : OFF 

Selon la Fig. 3.24 (b) , nous avons :  

𝑣𝐿 = −𝑣𝑔           (3.160) 
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𝑖𝐶 = 𝑖𝑑𝑐            (3.161) 

 

En définissant le variable de commande par 𝑠, tel que 𝑠 = 1 quand S1 et S4 conduits et 

𝑠 = −1  quand S2 et S3 ouverts, le modèle dynamique de l’onduleur pour le demi-période 

d’alternance positive est exprimé par les Eq. (3.162) et (3.163).  

 

𝐿
𝑑𝑖𝐿

𝑑𝑡
= −𝑣𝑔 + 𝑣𝐶𝑠          (3.162) 

 

𝐶
𝑑𝑣𝐶

𝑑𝑡
= 𝑖𝑑𝑐 − 𝑖𝐿𝑠 =

𝑃

𝑣𝐶
− 𝑖𝐿𝑠         (3.163) 

 

b) Alternance négative 

L’opération est similaire  que pour l’alternance positive  mais diffère par rapport au 

courant de l’inductance qui circule en sens inverse. Les deux circuits équivalents représentant la 

structure  est présenté à la Fig. 3.25. 

 

 
(a)  

(b) 

Figure 3. 25: Onduleur à pont complet en commande unipolaire durant l'alternance négative 

 

• S1 et S4 : OFF  ;  S2 et S3 : ON 

Selon la Fig. 3.25 (a), nous avons : 

 

𝑣𝐿 = −𝑣𝐶 − 𝑣𝑔          (3.164) 

𝑖𝐶 = 𝑖𝑑𝑐 − 𝑖𝑖           (3.165) 

𝑖𝑖 = −𝑖𝐿           (3.166) 

 

• S2 et S4 : OFF ; S1 et S3 : ON 

Selon la Fig. 3.25 (b), nous avons : 
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𝑣𝐿 = −𝑣𝑔           (3.167) 

𝑖𝐶 = 𝑖𝑑𝑐 − 𝑖𝑖           (3.168) 

 

Le modèle dynamique est donné par les Eq. (3.169) et (3.170). 

 

𝐿
𝑑𝑖𝐿

𝑑𝑡
= −𝑣𝑔 − 𝑣𝐶(1 − 𝑠)         (3.169) 

 

𝐶
𝑑𝑣𝐶

𝑑𝑡
= 𝑖𝑑𝑐 − 𝑖𝐿𝑠 =

𝑃

𝑣𝐶
+ 𝑖𝐿(1 − 𝑠)        (3.170) 

 

Remarque :  

 

Nous allons retenir pour la suite de la modélisation les équations régissant la commande 

bipolaire de l’onduleur. 

 

III.3.1.3 Sinusoïde de référence 

Pour que l’onduleur génère à la sortie une tension sinusoïdale nous utilisons la technique 

de modulation de largeur d’impulsion sinusoïdal ou SPWM (Sinusoïdal Pulse Width Modulation ) 

pour générer la référence de courant sinusoïdal. Ceci se fait par comparaison d’un signal 

sinusoïdal de faible puissance de référence à un signal triangulaire de haute fréquence [3.40]. 

 

III.3.2. Intégration du contrôle de courant par mode glissant 

III.3.2.1. Boucle de régulation du courant par mode glissant 

 

L’utilisation du mode glissant pour le contrôle du système consiste à définir une surface de 

glissement à l’aide d’une référence de courant sinusoïdale pour le courant de sortie de l’onduleur. 

Le comportement dynamique de la référence de courant est significativement plus lent que le 

courant de l’inductance qui relie l’onduleur à la charge. De ce fait la fréquence de découpage de 

l’onduleur doit être supérieure à la fréquence de la référence.  Le courant de l’onduleur est alors 

maintenu aux alentours  du courant de référence. Une bande hystérésis est introduite limitant la 

variation du courant au plus près du courant de référence.  La figure 3.26 présente la courbe du 

courant de référence avec la bande hystérésis. 
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Figure 3. 26: Courbe du courant de référence et la bande hystérésis 

L’onduleur à pont complet est connecté au hacheur à  travers un condensateur et relié à la 

charge à travers une inductance. Nous pouvons le définir comme un onduleur de puissance de 

second ordre. Nous allons déduire une modèle réduite du comportement dynamique de l’onduleur 

avec le contrôle par mode glissant en appliquant l’analyse par contrôle équivalente.  

 

Contrôle équivalente  

 

La surface de glissement est définie par l’Eq. (3.171). 

 

𝑆(𝑥) = 𝑖𝑎𝑐𝑟𝑒𝑓 − 𝑖𝐿 = 𝑖𝑚𝑎𝑥𝑠𝑖𝑛𝜔𝑡 − 𝑖𝐿       (3.171) 

 

La boucle de courant applique  𝑖𝐿 = 𝑖𝑎𝑐𝑟𝑒𝑓 , et  𝑖𝑎𝑐𝑟𝑒𝑓 = 𝑖𝑚𝑎𝑥𝑠𝑖𝑛𝜔𝑡 

 

La  loi de contrôle en mode de glissement est donnée par l’Eq. (3.172).  

𝑢 = {
1 , 𝑆(𝑥) > 0
−1, 𝑆(𝑥) < 0

          (3.172) 

 

En appliquant les conditions d’invariance (𝑆(𝑥) = 0 et 𝑆̇(𝑥)|
𝑢=𝑢𝑒𝑞

= 0) sur l’Eq. (3.153) et l’Eq. 

(3.166) , nous avons : 

 

𝑑𝑆(𝑥)

𝑑𝑡
=

𝑑𝑖𝑎𝑐𝑟𝑒𝑓

𝑑𝑡
−

𝑑𝑖𝐿

𝑑𝑡
=

𝑑𝑖𝑚𝑎𝑥

𝑑𝑡
𝑠𝑖𝑛𝜔𝑡 + 𝜔𝑖𝑚𝑎𝑥𝑐𝑜𝑠𝜔𝑡 +

𝑣𝑔

𝐿
−

𝑣𝑐𝑢

𝐿
= 0    (3.173) 

 

Nous déduisons la contrôle équivalente par :   

𝑢𝑒𝑞 =
1

𝑣𝐶
(𝐿

𝑑𝑖𝑚𝑎𝑥

𝑑𝑡
𝑠𝑖𝜔𝑡 + 𝜔𝐿𝑖𝑚𝑎𝑥𝑐𝑜𝑠𝜔𝑡 + 𝑉𝑚𝑎𝑥𝑠𝑖𝑛𝜔𝑡)     (3.174) 
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−1 < 𝑢𝑒𝑞 < 1           (3.175) 

En remplaçant 𝑢𝑒𝑞 dans l’Eq. (3.154), nous avons :  

 

𝐶
𝑑𝑣𝐶

𝑑𝑡
=

𝑃

𝑣𝐶
−

𝑖𝑚𝑎𝑥𝑠𝑖𝑛𝜔𝑡

𝑣𝐶
(𝐿

𝑑𝑖𝑚𝑎𝑥

𝑑𝑡
𝑠𝑖𝑛𝜔𝑡 + 𝜔𝐿𝑖𝑚𝑎𝑥𝑐𝑜𝑠𝜔𝑡 + 𝑉𝑚𝑎𝑥𝑠𝑖𝑛𝜔𝑡)   (3.176) 

 

Quand 𝑖𝑚𝑎𝑥 = 𝐼𝑚𝑎𝑥 = 𝑐𝑜𝑛𝑠𝑡𝑎𝑛𝑡𝑒, l’accessibilité à la surface de glissement est obtenu avec la 

condition 𝑆(𝑥)𝑆̇(𝑥) < 0, nous avons alors : 

𝑣𝐶(𝑡) = √𝐿2𝜔2𝐼𝑚𝑎𝑥2 + 𝑉𝑚𝑎𝑥2 𝑠𝑖𝑛 (𝜔𝑡 + 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛 [
𝜔𝐿𝐼𝑚𝑎𝑥

𝑉𝑚𝑎𝑥
])     (3.177) 

 

La figure 3.27 présente la boucle de régulation du courant, le courant de référence est 

calculé à partir du courant de l’étage hacheur survolteur. La stabilité de la tension continue 

nécessite encore une boucle externe de contrôle.  

 

 

Figure 3. 27: Diagramme de bloc de l'onduleur avec la boucle de courant en mode de glissement 

 

III.3.2.2. Boucle de régulation de la tension  

 

Pour stabiliser la tension, nous allons considérer un contrôle en cascade formé d’une 

boucle interne de régulation de courant et d’une boucle externe qui stabilise l’amplitude de 

courant de référence de la boucle interne. Cette boucle externe assure en permanence que la 

tension continue issue du hacheur est stable. 

La figure 3.28 présente le diagramme de bloc de l’onduleur avec les boucles de régulation.  
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Figure 3. 28:Diagramme de bloc de l'onduleur avec les boucles de régulation de tension et courant 

Expression de 𝑽𝑪(𝒔) = 𝒇(𝑽𝒓𝒆𝒇(𝒔)) 

En posant : 𝑠𝑖𝑛𝜔𝑡 𝑐𝑜𝑠𝜔𝑡 = 𝑠𝑖𝑛2𝜔𝑡/2  et 𝑠𝑖𝑛2𝜔𝑡 = (1 − 𝑐𝑜𝑠2𝜔𝑡)/2 , l’Eq. (3.171) 

devient :  

𝐶𝑣𝐶
𝑑𝑣𝐶

𝑑𝑡
= 𝑃 −

𝐿𝑖𝑚𝑎𝑥

2

𝑑𝑖𝑚𝑎𝑥

𝑑𝑡
+

𝐿𝑖𝑚𝑎𝑥

2

𝑑𝑖𝑚𝑎𝑥

𝑑𝑡
𝑐𝑜𝑠2𝜔𝑡 −

𝐿𝜔𝑖𝑚𝑎𝑥
2

2
𝑠𝑖𝑛2𝜔𝑡 −

𝑉𝑚𝑎𝑥𝑖𝑚𝑎𝑥

2
+

𝑉𝑚𝑎𝑥𝑖𝑚𝑎𝑥

2
𝑐𝑜𝑠2𝜔𝑡 

              (3.178) 

En considérant 𝑖𝑚𝑎𝑥(𝑡) non constante et lentement variable pendant un certain intervalle de temps 

= 𝜋/𝜔 , l’intégration de l’Eq. (3.173) dans l’intervalle[t, t + T], nous donne : 

 

1

𝑇
∫ 𝐶𝑣𝐶

𝑑𝑣𝐶

𝑑𝑢
𝑑𝑢 = 𝑃 −

𝑉𝑚𝑎𝑥𝑖𝑚𝑎𝑥

2
−

𝐿𝑖𝑚𝑎𝑥

2

𝑑𝑖𝑚𝑎𝑥

𝑑𝑡

𝑡+𝑇

𝑡
      (3.179) 

 

On a :  

1

2
𝐶 [

𝑣𝐶
2(𝑡+𝑇)−𝑣𝐶

2(𝑡)

𝑇
] = 𝑃 −

𝑉𝑚𝑎𝑥𝑖𝑚𝑎𝑥

2
−

𝐿𝑖𝑚𝑎𝑥

2

𝑑𝑖𝑚𝑎𝑥

𝑑𝑡
      (3.180) 

 

Ceci amène au point d’équilibre où 𝑣𝐶(𝑡 + 𝑇) ≅ 𝑣𝐶(𝑡) 

 

𝑃̅ =
𝑉𝑚𝑎𝑥𝑖𝑚𝑎𝑥

2
           (3.181) 

 

L’approximation suivante peut être considérée en sachant que 𝑇 = 𝜋/𝜔 est très petite. 

1

2
𝐶 [

𝑣𝐶
2(𝑡+𝑇)−𝑣𝐶

2(𝑡)

𝑇
] ≅ 𝐶

𝑑𝑣𝐶

𝑑𝑡
         (3.182) 

 

Le modèle est alors donné par l’ Eq. (3.183). 

 

𝐶
𝑑𝑣𝐶

𝑑𝑡
≅ 𝑃 −

𝑉𝑚𝑎𝑥

2

𝐼𝑚𝑎𝑥

2
+

𝐿𝑖𝑚𝑎𝑥

2

𝑑𝑖𝑚𝑎𝑥

𝑑𝑡
        (3.183) 
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Comme l’expression 
𝐿𝑖𝑚𝑎𝑥

2

𝑑𝑖𝑚𝑎𝑥

𝑑𝑡
 dans l’Eq. (3.183) n’est pas linéaire, nous obtenons le 

modèle linéaire autour de 𝐼𝑚𝑎𝑥 , 𝑉𝑚𝑎𝑥 , 𝑉𝐶   et 𝑃̅. 

 

𝐶
𝑑𝑣̂𝐶

𝑑𝑡
=

1

𝑉𝐶
𝑃̂ −

𝑉𝑚𝑎𝑥

2𝑉𝐶
𝑖̂𝑚𝑎𝑥 −

𝐿𝐼𝑚𝑎𝑥

2𝑉𝐶

𝑑𝑖̂𝑚𝑎𝑥

𝑑𝑡
       (3.184) 

 

La transformation de Laplace de l’Eq. (3.184) donne :  

 

𝑉𝐶(𝑠) = −
𝐿𝐼𝑚𝑎𝑥𝑠+𝑉𝑚𝑎𝑥

2𝐶𝑉𝑟𝑒𝑓𝑠
𝐼𝑚𝑎𝑥(𝑠) +

1

𝐶𝑉𝑟𝑒𝑓𝑠
𝑃(𝑠)      (3.185) 

 

L’équation (3.185) montre que la tension continue dépend de l’amplitude du courant de 

sortie et la puissance d’entrée. Comme l’amplitude du courant est une variable manipulable, la 

puissance est considérée comme une perturbation. De cette analyse, nous constatons que la 

fonction de transfert de 𝐼𝑚𝑎𝑥(𝑠)  à 𝑉𝐶(𝑠)  est négative et présente une intégration simple. En 

considérant que la puissance varie, la boucle est alors affectée par deux perturbations. Il est ainsi 

nécessaire d’ajouter un filtre pour atténuer l’effet de la variation de tension dans le contrôle. 

 

Intégration d’un filtre du premier ordre dans l’étage de contrôle 

 

La figure 3.29 présente le diagramme de bloc de l’onduleur en boucle fermé.  

 

Figure 3. 29: Diagramme de bloc de l'onduleur en boucle fermé 

La fonction de transfert du filtre de premier ordre est exprimée par 𝐶(𝑠) . La largeur de 

bande du filtre est réglée de façon à atténuer la fluctuation de la tension à la fréquence 2𝜔. 
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𝐶(𝑠) =  −
𝐾𝐶(𝑇𝐶𝑠+1)

𝑠(𝑇𝑓𝑠+1)
   𝐾𝑐 , 𝑇𝑐  , 𝑇𝑓 > 0      (3.186)  

où 𝑇𝑓 est fixe et le signe négatif compense le signe de la fonction de transfert du convertisseur. 

 

Synthèse du contrôle linéaire 

 

Le zéro de la  fonction de transfert de l’onduleur pour la fréquence impliqué  peut être 

négligé, ceci est déduit après analyse. Ainsi nous pouvons avoir une fonction de transfert plus 

simplifié.  

𝐺(𝑠) =
𝑉𝐶(𝑠)

𝐼𝑚𝑎𝑥(𝑠)
= −

𝑉𝑚𝑎𝑥

2𝐶𝑉𝑟𝑒𝑓𝑠
= −

𝐾𝑚𝑎𝑥

𝑠
        (3.187) 

 

La fonction de transfert en boucle ouverte est ainsi exprimée par l’Eq. (3.188).  

 

𝐿(𝑠) = 𝐶(𝑠)𝐺(𝑠) =
𝐾𝑚𝑎𝑥𝐾𝐶(𝑇𝑐𝑠+1)

𝑠2(𝑇𝑓𝑠+1)
        (3.188) 

 

Comme 𝑇𝑓  est fixe, nous allons déterminer 𝑇𝑐  et 𝐾𝐶  de tel sorte qu’on a une marge de 

phase de 45°. 

 

Pour cela, nous allons tout d’abord définir la fréquence correspondant à la phase -135° pour la 

fonction de transfert en boucle ouverte.  

𝐴𝑟𝑔[𝐿(𝑗𝜔)] = −180° − 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛(𝑇𝑓𝜔) + 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛(𝑇𝐶𝜔) = −135°    (3.189) 

 

−𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛(𝑇𝑓𝜔) + 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛(𝑇𝐶𝜔) = −45°  

 

En utilisant l’identité : 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛(𝑥) − 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛(𝑦) = 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛 (
𝑥+𝑦

1−𝑥𝑦
) dans l’Eq. (3.184), nous avons :  

 

𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛(𝑇𝐶𝜔) − 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛(𝑇𝑓𝜔) = 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛 (
𝜔(𝑇𝐶−𝑇𝑓)

1+𝑇𝐶𝑇𝑓𝜔
2) = 45°    (3.190) 

Alors,   
𝜔(𝑇𝐶−𝑇𝑓)

1+𝑇𝐶𝑇𝑓𝜔
2 = 1  , ce qui implique :  

𝑇𝐶𝑇𝑓𝜔
2 − 𝜔(𝑇𝐶 − 𝑇𝑓) + 1 = 0        (3.191) 
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Le discriminant  ∆= 𝑇𝑓
2 − 6𝑇𝐶𝑇𝑓 + 𝑇𝐶

2 > 0, nous obtenons alors deux racines :  

 

𝜔1,2 =
1

2𝑇𝑓𝑇𝑐
(−𝑇𝑓 + 𝑇𝐶 ± √𝑇𝑓

2 − 6𝑇𝐶𝑇𝑓 + 𝑇𝐶
2)      (3.192) 

En posant 𝑇𝐶 = 𝑎𝑇𝑓 avec 𝑎 > 0, le discriminant est positif si :  

𝑎 > 3 + 2√2 > 1          (3.193) 

Les racines peuvent être exprimés en fonction de 𝑇𝑓 comme suit :  

 

𝜔1,2 =
1

2𝑎𝑇𝑓
((𝑎 − 1) ± √𝑎2 − 6𝑎 + 1       (3.194) 

 

Pour les deux fréquences 𝜔1,2, la phase de la fonction de transfert en boucle ouverte est égale à    

 -135°. 

Si le gain pour 𝜔1,2 est égal à 1, la marge de phase sera égale à -45°. Ceci est vrai si 𝐾𝐶  est 

équivalent à : 

𝐾𝐶1,2 =
𝜔1,2
2

𝐾𝑚𝑎𝑥
√

1+𝑇𝑓
2𝜔1,2

2

1+𝑎2𝑇𝑓
2𝜔1,2

2          (3.195) 

 

Pour la conception, nous adoptons la méthode suivante :  

- Sélectionner 𝑇𝑓 =
1

2𝜋𝑓𝑓
 pour rejeter la fluctuation de la tension continue.  

- Sélectionner la valeur 𝑎 respectant la condition l’Eq. (3.193) 

- Calculer la valeur de 𝑇𝐶 , 𝜔1 𝑒𝑡 𝐾𝐶 = 𝐾1 

Le tableau IX présente la liste des paramètres pour la conception de l’onduleur. 

Tableau IX: Valeurs des paramètres de l'onduleur 

Paramètres Valeurs 

Inductance L 10 mH 

Condensateur de couplage DC 22 𝜇𝐹 

Tension d’entrée 𝑉𝐶  400 V 

Tension de sortie  220 V 

Fréquence de sortie 50 Hz 

Puissance 20-100 W 
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III.3.3. Rendement de l’onduleur à pont complet 

III.3.3.1 Pertes en conduction 

 

Les pertes en conduction sont produites par les résistances série de l’interrupteur à l’état 

passant ainsi que la résistance série de l’inductance. Pour calculer les pertes, nous considérons que 

le courant circulant dans l’inductance est le même que le courant sortant de l’onduleur à la charge, 

ainsi que le courant qui circule à travers les interrupteurs et la résistance série de l’inductance. En 

considérant que l’amplitude de la  fluctuation de courant inférieur à 30 % n’introduit pas un écart 

considérable de la perte de puissance en conduction [3.41],  nous avons :  

𝑃𝑃𝑜𝑛𝑑 =
𝐼𝑚𝑎𝑥
2

√2
(2𝑅𝑀 + 𝑅𝑆𝐿)         (3.196) 

où : 𝑅𝑀  est la résistance équivalente du MOSFET à l’état ON et 𝑅𝐿 la résistance série équivalente 

de l’inductance. 

 Le condensateur de couplage n’est pas considéré ici car déjà considéré lors de l’analyse des 

pertes au niveau du hacheur.  

III.3.3.2 Pertes en commutation 

 

Pour obtenir une estimation des pertes de commutation, l’analyse des transitions des 

courants et tensions lors des commutations est proposée. La figure 3.30 présente l’approximation 

des transitions en omettant les fluctuations des valeurs de courant et les effets des diodes du 

MOSFET. Cette hypothèse permet de concentrer la complexité du problème dans l’analyse de la 

variation de fréquence, introduite par l’hystérésis de la boucle de contrôle en mode glissant. 
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Figure 3. 30:Représentation graphique des commutations dans les MOSFET 

Nous pouvons estimer les  pertes de commutation dans chaque interrupteur. 

𝐸𝑃𝑂𝑁 =
1

8
𝐼𝐿𝑣𝐶𝑡𝑂𝑁          (3.197) 

𝐸𝑃𝑂𝐹𝐹 =
1

8
𝐼𝐿𝑣𝐶𝑡𝑂𝐹𝐹           (3.198) 

 

Comme le courant varie en fonction du temps, nous avons :  

𝑃𝑝𝑠𝑤(𝑡) =
𝑉𝐶𝑓𝑠𝐼𝑚𝑎𝑥(𝑡𝑂𝑁+𝑡𝑂𝐹𝐹)

8
𝑠𝑖𝑛𝜔𝑡        (3.199) 

 

La période de commutation en commande bipolaire peut être déterminé par :  

 

𝑇𝑠 = ∆𝑡|𝑢=1 + ∆𝑡|𝑢=−1 =
2𝛿𝐿

𝑉𝐶−𝑉𝑔
+

2𝛿𝐿

𝑉𝐶+𝑉𝑔
=

4𝛿𝐿𝑉𝐶

𝑉𝐶
2−𝑉𝑔

2      (3.200) 

Où  𝛿  est  la largeur de bande de  l’hystérésis 

Nous déduisons la fréquence de commutation :  

𝑓𝑆 =
𝑉𝐶
2−𝑉𝑔

2

4𝛿𝐿𝑉𝐶
           (3.201) 

 

𝑉𝐶
2−𝑉𝑚𝑎𝑥

2

4𝛿𝐿𝑉𝐶
> 𝑓𝑆 >

𝑉𝐶

4𝛿𝐿
          (3.202) 
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En remplaçant par 𝑓𝑠𝑚𝑖𝑛  dans l’Eq. (3.202), l’expression de 𝑃𝑝𝑠𝑤(𝑡) dans l’Eq. (3.199) devient :  

 

𝑃𝑝𝑠𝑤(𝑡) =
𝐼𝑚𝑎𝑥(𝑡𝑂𝑁+𝑡𝑂𝐹𝐹)

32𝜋𝛿𝐿
[𝑉𝐶

2𝑠𝑖𝑛𝜔𝑡 − 𝑉𝑚𝑎𝑥
2 𝑠𝑖𝑛3𝜔𝑡]      (3.203) 

 

Les pertes en commutation en puissance peuvent être calculées comme la moyenne de la 

fonction 𝑃𝑝𝑠𝑤(𝑡) pendant une demi-période. Nous avons :  

 

𝑃𝑃𝑠𝑤̅̅ ̅̅ ̅̅ =
1

𝑇
∫ 𝑃𝑃𝑠𝑤
𝑇

0
(𝑡)𝑑𝑡 =

𝐼𝑚𝑎𝑥𝑉𝐶[𝑡𝑂𝑁+𝑡𝑂𝐹𝐹]

32𝜋𝛿𝐿𝑉𝐶
∫ [𝑉𝐶

2𝑠𝑖𝑛𝜔𝑡 − 𝑉𝑚𝑎𝑥
2 𝑠𝑖𝑛3𝜔𝑡]𝑑𝑡

𝜋

0
   (3.204) 

𝑃𝑃𝑠𝑤̅̅ ̅̅ ̅̅ =
𝐼𝑚𝑎𝑥[𝑡𝑂𝑁+𝑡𝑂𝐹𝐹]

16𝛿𝐿𝜋
(𝑉𝐶

2 −
2

3
𝑉𝑚𝑎𝑥
2 )        (3.205) 

 

III.3.4. Simulation du modèle 

Nous avons simulé l’onduleur avec l’outil PSIM. La source de puissance est remplacée par 

une source de tension contrôlée par courant dont la valeur est définie par le courant de sortie pour 

une valeur constante de la puissance. Les valeurs des paramètres sont données dans le Tableau IX 

Le contrôleur est défini par l’Eq. (3.206). 

 

𝐶(𝑠) = −
0.4477(0.06𝑠+1)

𝑠(0.005𝑠+1)
         (3.206) 

. 

III.3.4.1 Réponse de l’onduleur pour une variation de 𝑉𝐶  

 

A l’équilibre la tension VC = 400 V. On applique une brusque augmentation de 50 V à 

t=0.6 s, puis la valeur retourne à son point d’équilibre après 1 s. La réponse du circuit sur la 

Fig.3.31 montre que la boucle de contrôle effectue bien la régulation de la tension  avec une bonne 

performance dans le temps.  
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Figure 3. 31: Régulation de la tension pour une variation de  𝑽𝒄 

III.3.4.2 Réponse pour une variation de la puissance d’entrée 

 

A l’équilibre la tension 𝑉𝑐 = 400 𝑉 pour une puissance à l’entrée de 50 W. La puissance 

est variée à 100 W à 0.2 s et revient à 50 W après 0.5 s. Sur la figure 3.32, on observe une 

déviation maximale de 15 % de la tension pendant 0.2 s, montrant ainsi que le système contrôlé 

rejette la perturbation.  

 

 

 

Figure 3. 32:Réponse de l'onduleur pour une variation brusque de la puissance d'entrée 

 

La figure 3.33 montre l’allure du courant 𝑖𝐿 pour une puissance de 100 W.  
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Figure 3. 33:Allure de 𝒊𝑳 pour une puissance de 100 W 

III.4 Conclusion 

Nous avons présenté dans ce chapitre la modélisation des deux étages de conversion DC-

DC et DC-AC. En premier lieu on a procédé à la modélisation du hacheur survolteur quadratique. 

Une description complète du hacheur survolteur comme un système de structure variable avec 

tous les modes de conduction discontinue et les transitions entre eux a été mis au point. Une 

analyse théorique a permis le calcul des gains convertisseur dans chaque cas. Le cas du contrôle 

du hacheur survolteur quadratique fonctionnant en mode de conduction continue en utilisant une 

stratégie de stabilisation indirecte par mode glissant a été particulièrement étudiée. Le modèle 

linéaire du convertisseur a été obtenu par la méthode de contrôle équivalente et a permis de 

déterminer les fonctions de transfert des principaux blocs. Le convertisseur fonctionne comme un 

girateur de puissance avec la boucle de stabilisation  indirecte par mode glissant.  

En second lieu, le modèle linéaire de l’onduleur à pont complet a été établi. Une boucle de 

contrôle interne par mode glissant permet le suivi d’une référence sinusoïdale. De la même façon 

que le hacheur, tous les paramètres régissant la performance de l’onduleur avec le contrôle interne 

ont été déterminés à partir de l’analyse par contrôle équivalente. Une boucle externe de contrôle  

été mis en place pour la régulation de la tension continu. Bien que l’onduleur à pont complet est 

une topologie bien connue et son comportement a été profondément étudié pour les onduleurs 

travaillant avec les comparateurs à modulation de largeur d’amplitude et hystérésis, ce chapitre a 

proposé une analyse du fonctionnement du convertisseur avec un contrôle en mode glissant et en 

fonctionnement autonome. Nous allons utiliser ces modèles pour la conception d’un onduleur 

monophasé autonome à deux étages de conversion. La méthode de contrôle par mode glissant 

régissant l’ensemble de l’onduleur permet d’atteindre l’objectif fixé qui est d’implémenter la  

conversion au niveau du module PV.   
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CHAPITRE IV : LE MICRO ONDULEUR AUTONOME MONOPHASE 

IV.1 Introduction 

Nous allons regrouper les différents modèles du Chap. 3 pour concevoir le modèle d’un 

micro onduleur autonome monophasé sans transformateur à deux étages de conversion. La 

structure du micro onduleur est composée d’un hacheur survolteur quadratique et un onduleur à 

pont complet, lesquels sont connectées en cascade [4.1][4.2]. Le dispositif est développé pour 

travailler à faible niveaux de puissance de l’ordre de 100 W et pour de faible niveau de tension 

d’entrée de l’ordre de 18 à 22 V issue du module PV.  La figure 4.1 présente la structure du micro 

onduleur autonome monophasé identifiant les étapes de conversion et les fonctions de contrôle. 

 

 

Figure 4. 1: Structure du micro onduleur indiquant les étapes de conversion d'énergie et les 

fonctions de contrôle 

Le hacheur survolteur quadratique extrait en permanence la puissance maximale du 

module PV  pour générer une tension continue de 100 V nécessaire pour alimenter l’onduleur. 

L’onduleur à pont complet injecte le pourcentage le plus élevé possible de la puissance délivrée 

par le hacheur vers la charge. L’algorithme MPPT extrêmale par contrôle en mode glissant fait 

partie intégrante du premier étage de conversion formé par le hacheur survolteur.  La topologie du 

hacheur survolteur quadratique avec un commutateur contrôlé a été choisie par son gain élevé. La 
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commande proposée consiste à suivre une référence de courant. La référence de courant est traitée 

initialement comme une valeur constante mais qui va âtre imposé pour la boucle de commande 

externe constitué pour l’algorithme MPPT. La surface de glissement est modifié de façon à ce que 

la référence de courant est obtenu à partir du concept de girateur de puissance lequel calcule la 

référence de courant à partir de la valeur de la tension mesuré dans l’entrée du convertisseur et une 

valeur donnée de conductance [4.3]. 

L’onduleur à pont complet présente une caractéristique abaisseur. Le contrôle en mode 

glissant consiste à suivre une référence de courant  sinusoïdale. La forme d’onde du courant est 

obtenue à partir d’un SPWM. L’amplitude de la référence de tension est donnée par une boucle 

externe de régulation de la tension continue qui maintient la balance de puissance de la chaîne de 

conversion. L’onduleur est étudié comme une source de puissance en considérant la 

caractéristique girateur de puissance du hacheur. La tension d’entrée minimum pour l’onduleur 

doit être plus grande que l’amplitude de la tension de référence. 

Les trois éléments constitutifs sont fusionnés pour obtenir un micro-onduleur 

complètement contrôlée utilisant le mode de glissement. Le module PV et le convertisseur est 

connecté à travers la tension 𝑣𝑝, qui correspond à la tension aux bornes de l’inductance d’entrée 

connecté en parallèle au module PV. L’inductance a pour rôle d’absorber les composants de 

fréquence haute du courant d’entrée du hacheur et permet d’atténuer une variation brusque de la 

tension du module PV. L’algorithme MPPT utilise les valeurs mesurées de la tension d’entrée 𝑣𝑝 

et le courant d’entrée 𝑖𝑝 pour calculer la puissance en entrée 𝑝𝑝 et établi à sa sortie la conductance 

de référence G. Par la suite, la valeur de G est utilisée dans le contrôle du convertisseur pour 

calculer le courant de référence avec la valeur de la tension  𝑣𝑝 . Le courant de sortie 𝑖𝑜  du 

convertisseur est injecté à l’entrée de l’onduleur. Le contrôle de l’onduleur régule la tension 

continue et fixe l’amplitude du courant de référence  𝑖𝑟𝑒𝑓 , ce qui permet de définir la puissance à 

la sortie. 

Dans ce chapitre nous allons tout d’abord établir le modèle linéaire du micro onduleur et 

effectuer une série de simulation en comparant les réponses du modèle linéaire avec les réponses 

du circuit électronique du micro onduleur. Nous allons effectuer la série de simulation avec l’outil 

PSIM 11.0. Nous présentons à la fin de ce chapitre les différents circuits d’implémentation 

matérielle du micro onduleur.  
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IV.2 Modèle linéaire du micro onduleur monophasé autonome 

Afin de vérifier les études théoriques précédemment vue, nous allons tout d’abord établir 

le modèle linéaire de l’ensemble du micro onduleur. Un condensateur est inséré en parallèle au 

module PV à l’entrée du convertisseur pour permettre d’obtenir le courant d’entrée 𝑖𝑝  comme 

variable d’entrée issu du module PV, la conductance 𝐺 est la variable d’entrée issu du MPPT. 

L’onduleur à pont complet est modélisé comme une source de courant 𝑖𝑜  et considéré comme 

charge du convertisseur, le courant 𝑖𝑂 est une fonction de la boucle de régulation de la tension 

continue à la sortie du convertisseur. 

 

IV.2.1 Modèle moyen du convertisseur considérant le condensateur à l’entrée 

Le système d’équation (4.1) régit le fonctionnement du convertisseur avec le condensateur 

à l’entrée. 

𝑑𝑣𝑝

𝑑𝑡
=

𝑖𝑝

𝐶𝑝
− 

𝑖𝐿1

𝐶𝑝
  

𝑑𝑖𝐿1

𝑑𝑡
=

𝑣𝑝

𝐿1
−

𝑣𝐶1

𝐿1
(1 − 𝑢)  

𝑑𝑖𝐿2

𝑑𝑡
=

𝑣𝐶1

𝐿2
−

𝑣𝐶2

𝐿2
(1 − 𝑢)         (4.1) 

𝑑𝑣𝐶1

𝑑𝑡
= −

𝑖𝐿2

𝐶1
+

𝑖𝐿1

𝐶1
(1 − 𝑢)  

𝑑𝑣𝐶2

𝑑𝑡
=

𝑖𝐿2

𝐶1
(1 − 𝑢) −

𝑖𝑂

𝐶2
  

 

La fonction de contrôle par mode glissant est définie par :  

𝑆(𝑥) = 𝑖𝐿1 − 𝑣𝑝(𝑡)𝐺(𝑡)         (4.2) 

 

Le contrôle équivalent est obtenu en appliquant la condition d’invariance ( 𝑆(𝑥) =

0 𝑒𝑡 𝑆̇(𝑥) = 0) 

 

1 − 𝑢𝑒𝑞 =
𝑣𝑝

𝑣𝐶1
−

𝐿1

𝑣𝐶1
(𝑣𝑝

𝑑𝐺

𝑑𝑡
+ 𝐺

𝑑𝑣𝑝

𝑑𝑡
)        (4.3) 

𝑖𝐿1 = 𝑣𝑝(𝑡)𝐺(𝑡)          (4.4) 
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En introduisant l’Eq. (4.3) et l’Eq.(4.4) dans l’Eq. (4.1), nous obtenons le modèle idéal du 

convertisseur  de l’Eq.(4.5). 

 

𝑑𝑣𝑝

𝑑𝑡
=

𝑖𝑝

𝐶𝑝
− 

𝑣𝑝𝐺

𝐶𝑝
  

𝑑𝑖𝐿2

𝑑𝑡
=

𝑣𝐶1

𝐿2
−

𝑣𝐶2

𝐿2
[
𝑣𝑝

𝑣𝐶1
−

𝐿1

𝑣𝐶1
(𝑣𝑝

𝑑𝐺

𝑑𝑡
+ 𝐺

𝑑𝑣𝑃

𝑑𝑡
)]  

𝑑𝑣𝐶1

𝑑𝑡
= −

𝑖𝐿2

𝐶1
+

𝑖𝐿1

𝐶1
[
𝑣𝑝

𝑣𝐶1
−

𝐿1

𝑣𝐶1
(𝑣𝑝

𝑑𝐺

𝑑𝑡
+ 𝐺

𝑑𝑣𝑃

𝑑𝑡
)]       (4.5) 

𝑑𝑣𝐶2

𝑑𝑡
=

𝑖𝐿2

𝐶1
[
𝑣𝑝

𝑣𝐶1
−

𝐿1

𝑣𝐶1
(𝑣𝑝

𝑑𝐺

𝑑𝑡
+ 𝐺

𝑑𝑣𝑃

𝑑𝑡
)] −

𝑖𝑂

𝐶2
  

 

Le point d’équilibre est défini par l’Eq. (4.6).  

 

𝑖𝐿1̅̅̅̅ = 𝑖𝑝̅ = 𝑉𝑝𝐺 ; 

𝑖𝐿2̅̅̅̅ = (𝑉𝑝𝐺𝐼𝑜)
1

2 ;          (4.6) 

𝑣𝐶1̅̅ ̅̅ = 𝑉𝑝
3

2(
𝐺

𝐼𝑜
)
1

2; 

𝑣𝐶2 =
(𝑉𝑝

2𝐺)

𝐼𝑜
; 

 

En linéarisant l’Eq.(4.5) autour du point d’équilibre de l’Eq.(4.6), nous obtenons le 

système d’équation (4.7) .  

 

𝑑𝑣̃𝑝

𝑑𝑡
=

1

𝐶𝑝
𝑖𝑝̃ −

𝐺

𝐶𝑝
𝑣̃𝑝 +

𝑉𝑝

𝐶𝑝
𝐺 ̃  

𝑑𝑖̃𝐿2

𝑑𝑡
=

2

𝐿2
𝑣̃𝐶1 −

1

𝑚𝐿2
𝑣̃𝐶2 −

𝑚

𝐿2
𝑣̃𝑝 +

𝑚𝐺𝐿1

𝐿2

𝑑𝑣̃𝑃

𝑑𝑡
+

𝑚𝐿1𝑉𝑝

𝐿2

𝑑𝐺̃

𝑑𝑡
     (4.7) 

𝑑𝑣̃𝐶1

𝑑𝑡
= −

1

𝐶1
𝑖̃𝐿2 −

𝐺

𝑚2𝐶1
𝑣̃𝐶1 +

2𝐺

𝑚𝐶1
𝑣̃𝑝 +

𝑉𝑝

𝑚𝐶1
𝐺̃ −

𝑉𝑝𝐺𝐿1

𝑚𝐶1

𝑑𝐺̃

𝑑𝑡
−

𝐺2𝐿1

𝑚𝐶1

𝑑𝑣̃𝑝

𝑑𝑡
  

𝑑𝑣̃𝐶2

𝑑𝑡
=

1

𝑚𝐶2
𝑖̃𝐿2 −

𝐼𝑜

𝑚𝑉𝑝𝐶2
𝑣̃𝐶1 +

𝐼𝑜

𝐶2𝑉𝑝
𝑣̃𝑝 −

𝐺𝐿1𝐼𝑜

𝐶2𝑉𝑝

𝑑𝑣̃𝑝

𝑑𝑡
−

𝐿1𝐼𝑜

𝐶2

𝑑𝐺̃

𝑑𝑡
−

1

𝐶2
𝑖̃𝑜  

 

Où  𝑚 =
𝑣𝐶1̅̅ ̅̅ ̅

𝑉𝑖
=

𝑣𝐶2̅̅ ̅̅ ̅

𝑣𝐶1̅̅ ̅̅ ̅
 et 𝐺 =

𝑚2𝐺

𝐼𝑜
 ; 
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En appliquant la transformation de Laplace sur l’Eq. (4.7), nous obtenons la fonction de 

transfert du convertisseur de l’Eq. (4.8) 

𝑉𝐶2(𝑠) =
𝐵(𝑠)

𝐴(𝑠)
𝐺(𝑠) +

𝐶(𝑠)

𝐴(𝑠)
𝐼𝑝(𝑠) +

𝐷(𝑠)

𝐴(𝑠)
𝐼𝑜(𝑠)      (4.8) 

où : 

𝐴(𝑠) = 𝑚𝐶1𝐶2𝐶𝑝𝑠
4 + (

𝐺𝐶2𝐶𝑝

𝑚
+𝑚𝐶1𝐶2𝐺) 𝑠

3 + [
𝐶𝑝

𝐿2𝑚
(2𝑚2𝐶2 + 𝐶1) +

𝐺2𝐶2

𝑚
] 𝑠2 + [

2𝐺𝐶𝑝

𝐿2𝑚
3 +

                                                              
𝐺

𝐿2𝑚
(2𝑚2𝐶2 + 𝐶1)] 𝑠 +

2𝐺2

𝐿2𝑚
3      (4.9) 

 

𝐷(𝑠) = −𝑚𝐼𝑜𝐿1𝐶1𝐶𝑝𝑠
4 +

𝑚𝐶1𝐶𝑝𝑉𝑝𝐿1

𝐿2
𝑠3 − [

𝐼𝑜𝐶𝑝

𝑚
(1 +𝑚2 𝐿1

𝐿2
) +𝑚𝐶1𝐼𝑜] 𝑠

2 + [
2𝑉𝑝𝐶𝑝

𝑚𝐿2
−

𝐼𝑜𝐺𝑚𝐿1

𝐿2
+

𝑚𝐶1𝑉𝑝

𝐿2
] 𝑠 −

2𝑉𝑝𝐺

𝐿2𝑚
          (4.10) 

 

𝐵(𝑠) = −
𝐺2𝐶1𝐿1

𝑚
𝑠3 +𝑚𝐶1 (

𝐺

𝑚2 +
𝐺𝐿1

𝐿2
) 𝑠2 − (

𝐺2

𝑚2 +
𝐶1𝑚

𝐿2
+

2𝐺2𝐿1

𝑚𝐿2
) 𝑠 +

4𝐺

𝐿2𝑚
   (4.11) 

𝐶(𝑠) = −𝑚𝐶1𝐶𝑝𝑠
3 − (

𝐺𝐶𝑝

𝑚
+ 𝐶1𝐺𝑚)𝑠

2 − (
2𝑚𝐶𝑝

𝐿2
+

𝐺2

𝑚
) 𝑠 −

2𝑚𝐺

𝐿2
    (4.12) 

 

IV.2.2 Modèle linéaire de l’onduleur à pont complet  

Nous avons vu en détail dans le Chap. 3 le modèle de l’onduleur contrôlé par mode 

glissant en suivant une référence de courant sinusoïdal et une boucle externe de régulation de 

tension. L’onduleur a été considéré comme une source de puissance. Pour le micro onduleur nous 

allons traiter l’onduleur comme une source de courant à la sortie du hacheur. 

La puissance réelle fournie est donnée par l’Eq. (4.13) :  

 

𝑃𝑔 = 𝑣𝑠𝑖𝑛𝑖𝑠𝑖𝑛 ≈
𝐼𝑚𝑎𝑥𝑉𝑚𝑎𝑥

2
          (4.13) 

 

où 𝑣𝑠𝑖𝑛  et 𝑖𝑠𝑖𝑛 sont respectivement la tension de référence sinusoïdale et le courant de référence 

sinusoïdale, définies par 𝑣𝑠𝑖𝑛 = 𝑉𝑚𝑎𝑥𝑠𝑖𝑛𝜔𝑡 et 𝑖𝑠𝑖𝑛 = 𝐼𝑚𝑎𝑥𝑠𝑖𝑛𝜔𝑡 

La puissance fournie à la sortie de l’étage continue est égale à la puissance à la sortie, nous 

pouvons écrire :  

𝑃𝑐 = 𝑃𝑔 ≈ 𝑣̅𝐶2𝐼𝑐 = 𝑉𝑐𝐼𝑜 ≈
𝐼𝑚𝑎𝑥𝑉𝑚𝑎𝑥

2𝑉𝑐
        (4.14) 
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où :  𝑉𝑐  est la référence de la régulation de tension continu et 𝐼𝑐est la valeur moyenne du courant 

de sortie du convertisseur.  

A partir de l’Eq. (4.14), nous pouvons écrire : 

𝐼𝑜 ≈
𝐼𝑚𝑎𝑥𝑉𝑚𝑎𝑥

2𝑉𝑐
           (4.15) 

 

En supposant que l’amplitude de l’oscillation de la tension continue est très petite par 

rapport à sa valeur moyenne, nous pouvons écrire la relation entre les valeur d’incrémentations du 

courant 𝐼𝑂, définit par 𝑖̃𝑜, et l’amplitude du courant de sortie  𝑖̃𝑚𝑎𝑥 par l’Eq. (4.16).  

 

𝑖𝑜 ≈
𝑉𝑚𝑎𝑥

2𝑉𝑐
𝑖̃𝑚𝑎𝑥           (4.16) 

 

En appliquant la transformation de Laplace sur l’Eq. (4.16), nous obtenons : 

 

𝐼𝑜(𝑠) = 𝐾𝑔𝐼𝑚𝑎𝑥(𝑠)          (4.17) 

Où 𝐾𝑔 =
𝑉𝑚𝑎𝑥

2𝑉𝑐
 

 

En considérant la boucle de régulation de tension, vu au Chap. 3, le courant 𝐼𝑚𝑎𝑥(𝑠) est défini 

par : 

 

𝐶𝑐(𝑠) = −
𝐾𝑐(𝑇𝑐𝑠+1)

𝑠(𝑇𝑓𝑠+1)
          (4.18) 

 

IV.2.3 Modèle de l’algorithme MPPT 

Le MPPT peut être représenté comme un système stable qui poursuit la puissance 

maximale 𝑃𝑚𝑎𝑥(𝑡) et determine les valeurs de 𝑖𝑝(𝑡) et 𝐺(𝑡). Le module PV représente la variation 

incrémentale de la source de courant 𝐼𝑝(𝑠)  en fonction de la variation incrémentale de la 

conductance et la puissance maximale  𝑃𝑚𝑎𝑥(𝑠). Chaque point de puissance maximale est alors 

associé à une conductance 𝐺𝑚𝑎𝑥(𝑠).  Le modèle linéaire du bloc MPPT est représenté par la 

fonction de transfert de second ordre  de l’Eq.(5.19). 
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𝑀𝑃𝑃𝑇(𝑠) =
𝐺(𝑠)

𝐺𝑚(𝑠)
=

𝜔𝑛
2

𝑠2+2𝜉𝜔𝑛𝑠+𝜔𝑛
2         (4.19) 

 

Nous déduisons de ces analyses le diagramme de bloc du modèle de l’ensemble du micro 

onduleur (Fig.4.2). Le modèle est représenté par un système à deux d’entrées et une sortie. 

 

 

Figure 4. 2: Diagramme de bloc du modèle linéaire du micro onduleur monophasé autonome 

(𝐺𝑖𝑜(𝑠) =
𝐷(𝑠)

𝐴(𝑠)
 ,  D(s)  est défini par l’Eq. (4.10) ). 

 

IV.3 Simulation 

Le modèle linéaire de la Fig. 4.2 est simulé ainsi que le circuit complet du micro onduleur 

avec les deux étages de conversion et les boucles de contrôle. Nous avons utilisé pour la 

simulation l’outil PSIM 11.0 qui dispose d’une bibliothèque étendu pour la simulation des 

systèmes photovoltaïques et permet de simuler les modèles linéaires des circuits électroniques 

[4.4]. 

  

IV.3.1 Paramètres de simulation 

IV.3.1.1. Etage de conversion 

 

Pour la simulation, nous prenons les valeurs numériques du Tableau X  pour les 

paramètres de l’étage de conversion. 
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Tableau X : Valeurs des paramètres du convertisseur et de l’onduleur à pont complet 

Paramètres Valeurs caractéristiques  

𝐿1 120 𝜇𝐻 ; Résistance série équivalente: 𝑅𝑆𝐿1 = 28 𝑚Ω 

𝐿2 4.7 mH ;  Résistance série équivalente : 𝑅𝑆𝐿2 = 1.14 Ω 

𝐶𝑝 11 𝜇𝐹 ;  Résistance série équivalente: 𝑅𝑆𝐶𝑝 = 2 𝑚Ω 

𝐶1 11 𝜇𝐹 ;  Résistance série équivalente: 𝑅𝑆𝐶1 = 1.9  𝑚Ω 

𝐶2 20 𝜇𝐹 ; Résistance série équivalente: 𝑅𝑆𝐶2 = 1.9  𝑚Ω 

MOSFET 𝑅𝑀 =  35 𝑚Ω ;  𝑡𝑟 = 27 𝑛𝑠 ; 𝑡𝑓 = 8 𝑛𝑠 ; 𝑉𝑔𝑎𝑡𝑒 = 12 𝑉 ; 𝐶𝑔𝑎𝑡𝑒 = 13.6 𝑛𝐹 

Diodes 𝑉𝐷 = 0.75 𝑉 ; 𝑅𝐷 = 110 𝑚Ω 

𝑉𝑐  400 V 

𝑉𝑠𝑖𝑛 220 V 

 

 

Le MPPT est représenté par la fonction de transfert du second ordre de l’Eq. (4.20). 

𝑀𝑃𝑃𝑇(𝑠) =
360∗ 103

𝑠2+600𝑠+360∗103
         (4.20) 

Les paramètres de contrôle sont  𝐾𝑐 = 0.1791, 𝑇𝑐 = 0.06 et 𝑇𝑓 = 0.004. 

𝐶𝑐(𝑠) =
−0.1791(0.06𝑠+1)

𝑠(0.004𝑠+1)
          (4.21) 

 

𝐺𝑖𝑝 (𝑠), 𝐺𝑔(𝑠) et 𝐺𝑖𝑜(𝑠) sont calculés à partir des Eq.( 4.9), (4.10), (4.11) et (4.12).  

 

IV.3.1.2. Caractéristiques du module PV 

 

Nous avons utilisé le modèle physique d’un module PV disponible dans la bibliothèque 

des composants en énergie renouvelable de PSIM. La figure 4.3 présente les caractéristiques du 

module PV.  
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Figure 4. 3: Paramètres du module PV 

 

La figure 4.4 présente les caractéristiques I-V et P-V du module fonctionnant avec les 

irradiances  de 600 W/m2  et  200 W/m2 correspondant respectivement à  𝑃𝑚𝑎𝑥 = 120 W et 

 𝑃𝑚𝑎𝑥 = 40 W. 
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(a) 

 
 

(b) 

Figure 4. 4: Caractéristiques I-V et P-V du module PV : (a) irradiance de 600 W/m2 ; (b) 

irradiance de 200 W/m2 

IV.3.2 Comportement du micro onduleur à l’équilibre 

IV.3.2.1. Réponse à une variation d’irradiance 

 

Une variation au niveau de l’irradiance a été appliquée pour vérifier le comportement du 

micro onduleur à l’équilibre. Pour cette simulation nous appliquons les conditions suivantes :  

Conditions (1) : S = 600 W/m2, Pmax = 120 W, 𝑉𝑝 = 21.06 𝑉, 𝑖𝑝 = 5.65 𝐴 et 𝐺 = 0.28 

Conditions (2) : S = 200 W/m2, Pmax = 40 W, 𝑉𝑝 = 21.82 𝑉, 𝑖𝑝 = 1.90 𝐴 et 𝐺 = 0.10 

Nous appliquons une diminution de l’irradiance de  600 à 200 W/m2 à 𝑡 = 0.5 𝑠.  

La figure 4.5 présente les réponses de l’onduleur à cette variation. Nous pouvons constater sur 

cette figure que 𝑃𝑝 ,qui correspond à la puissance extraite poursuit la puissance de référence 𝑃𝑟𝑒𝑓 

issue du MPPT, 𝑃𝑚𝑎𝑥 ,  varie de 120 W à 40 W. La tension de sortie du hacheur survolteur 

quadratique est maintenue à 400 V pour les deux modèles simulés après une légère variation d’une 

durée de 0.2 s lors du changement de la valeur l’irradiance.  
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Figure 4. 5: Réponse du micro onduleur à une diminution de l'irradiance de 600 W/m2 à 200 W/m2 

 

Nous effectuons une deuxième simulation, en appliquant cette fois-ci une augmentation de 

l’irradiance de 200 W/m2 à 600 W/m2 à t=0.5 s. La figure 4.6 montre que la puissance extraite 𝑃𝑝 

poursuit la puissance 𝑃𝑟𝑒𝑓, lors d’une variation de 𝑃𝑚𝑎𝑥 de 40 W à 80 W. Les réponses de deux 

modèles sont similaires. La tension continue du hacheur est maintenue à 400 V après une légère 

variation de 0.2 s lors de l’augmentation de la valeur de l’irradiance. 
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Figure 4. 6: Réponse du micro onduleur à une augmentation de l'irradiance de 200 W/m2 à 600 

W/m2 

IV.3.2.2. Réponses à l’état d’équilibre sous une irradiance constante  

 

Nous avons prélevé le comportement des différents tensions et courants du micro onduleur 

à l’état d’équilibre, le module PV fonctionnant  avec une irradiance de 600 W/m2.  

La figure 4.7  montre  les différents signaux à l’entrée du micro onduleur, au niveau du module 

PV et la sortie du MPPT. Comme nous pouvons constater sur cette figure que la puissance extraite 

𝑃𝑝 est de l’ordre de la puissance maximale 𝑃𝑚𝑎𝑥 du module PV, qui est de 119 W.  La puissance 

𝑃𝑟𝑒𝑓 du MPPT présente une valeur moyenne équivalent à 𝑃𝑚𝑎𝑥 comme prévu par le contrôle en 

mode glissant. Le signal G est cohérent avec 𝑃𝑟𝑒𝑓 et sa valeur moyenne est de 0.28 comme prévue. 
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Figure 4. 7: Courant, tension et puissance à l'entrée du micro onduleur 

Au niveau du hacheur survolteur quadratique, la Fig. 4.8 montre que la tension est bien 

maintenue à 400 V comme prévue avec une légère fluctuation. Le courant d’entrée  𝑖𝑐 est de 0.29 

A. La puissance à la sortie du convertisseur est de l’ordre de 116 W. Ces résultats prouvent que le 

contrôle appliqué au niveau du convertisseur, étudié dans le Chap. 3 est cohérent pour l’ensemble 

du micro onduleur. 
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Figure 4. 8: Tension de sortie et courant d'entrée au niveau convertisseur à l'équilibre 

A la sortie du micro onduleur, la Fig. 4.9 montre la tension à la sortie et la puissance 

délivrée. Nous pouvons constater sur cette figure que la tension à la sortie est sinusoïdale avec une 

amplitude de 220 V. La puissance moyenne est de 119 W. La valeur moyenne du courant de 

référence sinusoïdal est de 0,58 A. 

 

 

Figure 4. 9: Allure de la tension et de la puissance à la sortie du micro onduleur à l'équilibre 
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Ces résultats prouvent que le comportement à l’équilibre du micro onduleur est cohérent à l’étude 

et permettent de valider l’algorithme MPPT et le contrôle par mode glissant pour l’ensemble du 

micro onduleur. 

IV.3.2.3. Réponse à un changement de la caractéristique du module PV  

 

Nous avons effectué une simulation pour une variation de la puissance maximale du 

module PV 𝑃𝑚𝑎𝑥 de l’ordre de 80 W. Pour cela nous avons fait en sorte que l’irradiance  à l’entrée 

du module est de 600 W/m2 pour une durée de 0.8 s, puis à 200 W/m2  pour  0.8 s et enfin revenir 

à la valeur de 600 W/m2. La figure 4.10 présente la puissance extraite  𝑃𝑝 , la sortie du 

convertisseur  𝑣𝐶  et le courant 𝑖𝑔𝑟𝑒𝑓  au niveau de l’onduleur à pont complet. Ces résultats 

montrent que le système reste stable au niveau des différents étages.  

 

 

Figure 4. 10: Réponses du micro onduleur à une variation de la puissance maximale du module PV 
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IV.3.3 Comportement  du micro onduleur en régime transitoire 

Le régime transitoire est observé au démarrage du micro onduleur entre le temps to = 0 s 

jusqu’à ce que le point de puissance maximale atteint la valeur 120 W. Au démarrage le courant 𝑖𝑝  

du module PV passe de 0 A à la valeur  𝐼𝑠𝑐 . La puissance maximale est atteinte lorsque le courant 

est équivalent à  𝐼𝑠𝑐 . On peut constater sur les résultats de simulation de la Fig. 4.11 que cette 

phase transitoire dure approximativement 0.1 s. Ceci montre la rapidité de l’algorithme MPPT, et 

une bonne performance du micro onduleur. 

 

 

Figure 4. 11: Réponses du micro onduleur pendant la phase transitoire 
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IV.3.4 Rendement  de conversion du micro onduleur 

Les pertes du micro onduleur se trouvent principalement au niveau des étages de 

conversion. Nous avons étudié dans le Chap.3 le rendement du hacheur survolteur quadratique et 

de l’onduleur à pont complet. Nous présentons ici les résultats des simulations pour l’évaluation 

du rendement de conversion afin de vérifier l’analyse théorique. 

 

IV.3.4.1 Rendement du convertisseur   

 

Pour simuler le rendement de conversion du micro onduleur, nous utilisons l’algorithme de 

la Fig.4.12 pour calculer les pertes en commutation et les pertes en conduction, en se basant sur les 

Eq. (3.141) à (3.148). Le rapport cyclique est tout d’abord déterminé en utilisant la tension 

d’entrée et la tension de sortie de départ. L’algorithme calcul ensuite le rapport cyclique requis 

pour avoir la tension de sortie désirée. Les pertes en conduction sont ensuite calculées. La perte en 

commutation est évaluée à partir de la fréquence de commutation. Le rendement du convertisseur  

est calculé à partir des valeurs de la puissance d’entrée et de sortie. L’opération est répétée sur une 

plage de fonctionnement. Les valeurs des paramètres sont données dans le Tableau X. 

 
 

 

 

 

 

 

http://www.rapport-gratuit.com/
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Figure 4. 12: Algorithme pour l'étude du rendement de conversion du convertisseur 
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La figure 4.13 présente le résultat de la simulation. Cette figure montre la variation du 

rendement dépendant de la puissance de sortie et la tension d’entrée. Le meilleur rendement est 

observé avec la tension d’entrée maximale de 30 V et une puissance de sortie de 140 W, tandis 

que le plus faible rendement est obtenu pour une tension d’entrée maximale de 30 V et une 

puissance à la sortie de 20 W. Le hacheur présente une bonne performance pour une puissance de 

sortie entre 60 et 100 W. Un rendement de l’ordre de 89 % est obtenu pour une tension d’entrée de 

20V et une puissance de sortie de 100 W. Avec le contrôle par mode glissant, quand la tension 

d’entrée diminue, le courant d’entrée augmente, ce qui augmente les pertes en conduction. Par 

contre la fréquence de commutation diminue réduisant ainsi les pertes en commutation. Les pertes 

en conduction et commutation se compensent, et le rendement ne présente pas trop de variation 

sur la plage de fonctionnement choisie. 

 

 

Figure 4. 13: Rendement du convertisseur 

 

IV.3.4.2 Rendement de l’onduleur à pont complet 

 

En se basant sur l’analyse théorique du § III.3.3, nous avons utilisé le même principe que 

l’algorithme de la Fig. 4.12 pour simuler le rendement de l’onduleur à pont complet. Le calcul a 

été effectué sur une plage de valeur de la tension 𝑣𝑟𝑒𝑓 et une plage de valeur de la puissance de 

sortie.  La tension 𝑣𝑐 est constante  d’une valeur de 400 V, 𝑡𝑜𝑓𝑓 est représenté par la valeur de 𝑡𝑓 

(cf Tableau 4.1) et 𝑡𝑜𝑛 remplacé par la valeur de 𝑡𝑟 (cf Tableau 4.1). La figure .4.14 présente le 
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résultat de cette simulation, nous pouvons constater que le meilleur rendement est obtenu pour la 

valeur maximale de 𝑣𝑟𝑒𝑓  et la plus faible valeur de la puissance de sortie, tandis qu’un faible 

rendement est obtenu pour une valeur minimale de 𝑣𝑟𝑒𝑓  et une puissance de sortie maximale. 

Toutefois, la différence entre les valeurs maximale et minimale du rendement reste relativement 

faible. Nous observons un rendement de 98% pour la puissance de sortie de 100 W avec 𝑣𝑟𝑒𝑓 à 

220 V. 

 

 

 

 

Figure 4. 14: Rendement de l'onduleur à pont complet 

 

IV.4 Implémentation matérielle des différents étages du micro-onduleur 

 

IV.4.1 L’algorithme MPPT  

L’algorithme MPPT est implémenté dans le microcontrôleur dsPIC30F4011 de Microchip 

[4.5] avec quelques circuits analogiques. Les tensions et courants d’entrées sont filtrés par un filtre 

du second ordre avec une fréquence de coupure de 100 Hz.  
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La fréquence d’échantillonnage du microcontrôleur est de 50 kHz. Le signal numérique à 

la sortie du microcontrôleur est converti par le convertisseur numérique analogique (CNA) 

MCP4812 pour avoir le signal G. 2 pins du microcontrôleur sont utilisés pour reproduire les 

signaux u et v, correspondants aux fonctions linéaires u t v pour le contrôle en mode glissant. La 

figure 4.15 présente le circuit électronique pour le MPPT. 

 

 

 

Figure 4. 15: Circuit électronique du MPPT 

IV.4.2  Le hacheur survolteur quadratique 

Le circuit de contrôle du hacheur survolteur quadratique est implémenté en utilisant de 

simple circuit analogique. Le courant de référence est généré par un multiplicateur basé sur un 

circuit analogique et un circuit d’adaptation du signal G et 𝑣p . Le comparateur hystérésis est 

réalisé à partir de deux comparateurs et un circuit flip-flop à base de l’amplificateur opérationnel 

LF347. Le comparateur détermine la bande hystérésis. Le circuit de contrôle du hacheur 

survolteur quadratique est présenté par la Fig. 4.16. Nous pouvons constatés que le contrôle par 

mode glissant est réalisé à l’aide de simple circuit analogique.  
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Figure 4. 16: Circuit de contrôle du hacheur survolteur quadratique 

IV.4.3 L’onduleur à pont complet 

Le circuit de contrôle de l’onduleur est implémenté en utilisant le microcontrôleur 

dsPIC30F4011 de Microchip. Le courant de référence est stocké dans le microcontrôleur. Le 

contrôle du courant est réalisé par le microcontrôleur tandis que le contrôle de la tension est réalisé 

à l’aide d’un circuit analogique. Les drivers des MOSFETs sont réalisé à partir du circuit intégré 

IR2120. La figure 4.17 présente le circuit de l’onduleur à pont complet.   
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Figure 4. 17: Circuit de l'onduleur à pont complet 
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IV.5 Conclusion 

L’étude du micro onduleur monophasé autonome a été présentée dans ce chapitre pour 

l’application de la modélisation des étages de conversion et contrôle qu’on a vu dans les 

précédents chapitres. Le contrôle du micro onduleur est entièrement en mode glissant. Nous avons 

établi le modèle linéaire global du micro onduleur en mettant en cascade le hacheur survolteur 

quadratique et l’onduleur à pont complet et intégré dans le hacheur l’algorithme MPPT qu’on a 

étudié dans le Chap. 2. Le fonctionnement du système a été vérifié à l’aide d’une série de 

simulation avec l’outil PSIM. Les réponses du modèle linéaire ont été comparées avec les 

réponses des circuits. Nous avons pu observer que les prévisions de l’étude théorique coïncident 

avec les réponses du circuit. L’étude du rendement de conversion a montré que les deux étages de 

conversion du micro onduleur présentent un bon rendement de 89 % au niveau du hacheur 

survolteur quadratique et de 98% pour l’onduleur à pont complet. En effet la technique de contrôle 

permet d’obtenir une compensation entre les pertes en conduction et commutation.  Les circuits 

des différents étages du micro onduleur montrent la facilité d’implémentation du contrôle en mode 

glissant à partir de simple circuits analogiques. 
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CONCLUSION GENERALE 

 

Le rendement de la conversion photovoltaïque reste encore un sujet d’étude à approfondir. 

Entre autre la nécessité d’utilisation et la mise en œuvre de techniques permettant d’optimiser le 

rendement de cette technologie en tirant le maximum de la puissance pouvant être produite. 

L’évolution continue des dispositifs de conversion de la puissance, a permis de concevoir de 

nouveaux schémas plus sophistiqués et moins encombrants, permettant d’obtenir une amélioration 

du rendement et le coût global du système photovoltaïque dans son ensemble. De nos jours, si on 

considère le critère rendement des convertisseurs de puissance, des rendements de conversion 

supérieurs à 95 % sont aisément obtenus sans trop de difficulté lorsque la puissance à transférer 

est supérieure à 50 W.  

 

Les convertisseurs de puissance intégrée au niveau des modules traitent les inconvénients 

de l’environnement qui entravent la performance d’un système photovoltaïque : les impacts 

d’ombrages, salissures, température de cellule et de la courbe I-V des cellules au niveau des 

modules PV. Ces convertisseurs de puissance intégrée au niveau des modules, appelés aussi  

micro-onduleurs permettent d’atteindre un meilleur bilan énergétique global parce qu’il « récolte » 

de façon optimisée la production d’énergie de chaque module PV. Ceci est possible grâce à la 

technique MPPT intégrée dans les micro onduleurs. De plus les étages de conversion de puissance 

électronique intégrés au plus près de la source photovoltaïque minimise les diverses connexions 

génératrices de pertes dans l’étage de conversion (DC-DC, DC-AC) et réduit l’encombrement de 

l’installation.  

 

Dans ce travail de recherche, on a étudié l'application du mode de contrôle par mode 

glissant  opérant dans l'espace d’état pour la modélisation et la conception d’un onduleur de 

tension monophasé autonome.  Pour atteindre les principaux  objectifs liés à l’optimisation de 

rendement et conversion intégrée au module PV, nous avons choisi des topologies sans 

transformateur pour les étages de conversion. Le premier étage de conversion, constitué d’un 

hacheur survolteur quadratique avec le contrôle par mode glissant, est étudié. L’algorithme MPPT 

SM-ESC proposé présente une bonne performance et une bonne compatibilité pour le contrôle du 

hacheur. Le deuxième étage de conversion est constitué d’un onduleur à pont complet. Le contrôle 
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de l’onduleur assure la stabilité de la puissance circulant dans le micro onduleur à partir de la 

régulation de la tension DC. Le contrôle par mode glissant pour les deux convertisseurs est obtenu 

en utilisant une boucle de contrôle de courant utilisant de simples comparateurs hystérésis. La 

convergence du système dans les surfaces de glissement prédéfini est simplifiée, et le système 

reste robuste. A partir des études détaillées présentés dans ce travail, ainsi que les diverses 

simulations nous avons pu démontrer que l’application de la contrôle par mode glissant est 

compatible pour de réelle application dans l’électronique de puissance, comme pour le cas de 

notre micro onduleur monophasé autonome. 

Les études entreprises pendant cette thèse ont relevé d’autres questions qui ne sont pas 

encore résolues dans ce travail et seront aux centres de nos futurs travaux de recherche.  Nous 

pouvons citer : l’étude de la stabilité du micro onduleur , procéder à l’optimisation du « layout » 

du système afin de réaliser un prototype à la taille des micro onduleurs déjà commercialisés, 

intégrer l’ensemble de l’étage de contrôle du micro onduleur dans un seul circuit FPGA et 

compléter l’étude par la performance du système.  

Ce travail de recherche propose une solution adéquate en exploitant l’énergie solaire pour 

la production décentralisé d’électricité pour des sites isolés sans avoir recours à des installations 

très coûteuses. 
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ANNEXES  

 

ANNEXE 1 : Publications niveau national et international 

 

Herinantenaina E. F., Ramanantsihoarana H.N., et Rastefano E., « Synthèse de déploiement du 

Système d’alimentation embarqué dans un minidrone quadrirotor à énérgie solaire », MADA-ETI, 

ISSN 2220-0673, Vol.2, 2014, pp 40-56. 

 

Ramanantsihoarana H.N. et Rastefano E., « Modélisation et implémentation matérielle de 

l’algorithme MPPT extrêmale par contrôle en mode de glissement dans l’étage de conversion d’un 

système photovoltaïque », MADA-ETI, ISSN 2220-0673, Vol.2, 2016 pp. 119-130. 

 

Ramanantsihoarana H.N. and Rastefano E., « Implementation of FPGA based SPWM controller 

for single phase solar inverter», IJARIEE, e-ISSN (O) : 2395-4396,  Vol. 2 Issue 6, 2016, pp 

1788-1795. 
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RESUME 

Le besoin en production d’électricité à partir des énergies renouvelables pour des sites 

isolés en réduisant au maximum le coût des installations et d’entretien, tout en assurant un bon 

rendement a motivé cette étude. Grâce aux convertisseurs de puissance il est possible d’utiliser un 

dispositif générique qui effectue la conversion des énergies photovoltaïque au plus près des 

modules photovoltaïque. Ces dispositifs sont appelés micro onduleurs ou convertisseur intégré au 

niveau du module photovoltaïque. Le micro onduleur est un dispositif de faible puissance alimenté 

par un module photovoltaïque adapté à une charge alternative. Ce travail est consacré à l'étude 

d'un micro-onduleur monophasé autonome à deux étages de conversion sans transformateur. La 

topologie proposée est composé d’un hacheur survolteur quadratique et un onduleur à pont 

complet en cascade. Le convertisseur extrait en permanence la puissance maximale du module 

photovoltaïque. L’onduleur à pont complet injecte la puissance extraite par le convertisseur à la 

charge et assure un niveau élevé de qualité de la puissance délivrée. Le contrôle des deux étages 

de conversion est basé sur la technique de contrôle par mode glissant, assurant une mise en œuvre 

simple. Cette stratégie de commande permet aussi d’assurer la fiabilité et un rendement élevé du 

micro onduleur. Les études théoriques présentées sont validées par une série de simulation.  
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ABSTRACT 

The need of electricity generation from renewable energy on isolated site, while reducing 

cost and maintenance, and ensuring a high efficiency, motivated this work. Using power 

converter, it is possible to create a generic device able to convert the photovoltaic energy on PV 

module level. This device is known as microinverter or module integrated converter. 

Microinverter is a low power device that converts the DC power from PV module into AC power. 

This work presents the study of a two stage transformer-less off-grid microinverter. The proposed 

topology is composed with a quadratic boost converter and an H-bridge converter in cascade. The 

quadratic boost converter extract the maximum power from the module. The H-bridge converter 

injects the extracted power to the load and ensures a high power quality. The two stage converter 

is controlled with sliding mode technique, leading to a simple implementation. The control 

strategy ensures the reliability and a high efficiency of the microinverter. The theoretical studies 

are validated through simulation. 
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