AZEDDINE KADDOURI

ETUDE D’UNE COMMANDE NON-LINEAIRE ADAPTATIVE D’UNE
MACHINE SYNCHRONE A AIMANTS PERMANENTS

These
présentée
a la Faculté des études supérieures
de I'Université Laval
pour l'obtention
du grade de Philosophiae Doctor (Ph.D.)

Département de génie électrique et de génie informatique
FACULTE DES SCIENCES ET DE GENIE
UNIVERSITE LAVAL
QUEBEC

NOVEMBRE 2000

© Azeddine Kaddouri, 2000



i+l

National Library

of Canada du Canada

Acquisitions and Acquisttions et

Bibtiographic Services

395 Wellington Street
Ottawa ON K1A ON4

Canada Canada

The author has granted a non-
exclusive licence allowing the
National Library of Canada to
reproduce, loan, distribute or sell
copies of this thesis in microform,
paper or electronic formats.

The author retains ownership of the
copyright in this thesis. Neither the
thesis nor substantial extracts from it
may be printed or otherwise
reproduced without the author’s
permission.

Bibliothéque nationale

services bibliographiques

395, rue Wellington
Ottawa ON K1A ON4

Your file Votre référence

Qur file Notrg rélérence

L’auteur a accordé une licence non
exclusive permettant a la
Bibliothéque nationale du Canada de
reproduire, préter, distribuer ou
vendre des copies de cette thése sous
la forme de microfiche/film, de
reproduction sur papier ou sur format
électronique.

L’auteur conserve la propriété du
droit d’auteur qui protége cette thése.
N1 la thése ni des extraits substantiels
de celle-ci ne doivent étre imprimés
ou autrement reproduits sans son
autorisation.

0-612-56837-7

Canada



S8 1 AVAL . ATTESTATION

Faculté des études supérieures

Ce 3e jour du mois de mars ¥92000, les personnes soussignées , en

leur qualité de membres du jury de lathése de __»_ Azeddine gagdouri '
ont assisté & la soutenance de cette thése.

NOMS UNIVERSITE SIGNATURE

AKHRTIF, Ouassima Ecole de Technologie Supérieure

CROS, Jérdme Université Laval @

DESBIENS, André Université Laval

JOOS, Geza’ Université Concordia %ﬁ

Le—-HUY, Hoang Université Laval

w/cxé/ {w/

SIGRATURE DU PRESIDENT DE LA SOUTENANCE

FES-83a (07-95)



Résumé court

L'objectif poursuivi dans cette thése porte sur l'étude du comportement d'une commande
complexe dans un environnement pratique. La conception et la réalisation d'un banc d'essai
expérimental et l'optimisation de lalgorithme d'implantation en présence des contraintes
physiques constituent le cceur du travail. Il s'agit de la commande adaptative et non-linéaire basée
sur la technique de linéarisation au sens des entrées-sorties et appliquée 4 un moteur synchrone a
aimants permanents. Le contréleur congu permet de maitriser l'effet des incertitudes dans les
parametres et des perturbations externes ainsi que les incertitudes dues a l'imprécision des circuits
d'acquisition et les tolérances dues aux calculs numériques.

Ses performances sont comparées a celles d'un contrbleur linéaire robuste du type QFT
(Quantitative Feedback Theory). De plus, I'étude de la réalisation de la commande non-linéaire
dans le cas de la non disponibilité des états est aussi résolue par la conception d'un observateur
d'état non-linéaire. Finalement, les performance de l'ensemble contrdleur adaptatif non-linéaire

observateur d'état non-linéaire synchrone a aimants permanents sont présentées et discutées.



Résumé long

De nos jours, de nombreux actionneurs associant des machines a courant alternatif et des
convertisseurs statiques manifestent de nouvelles perspectives dans le domaine de
'entrainement a vitesse variable. Cette solution n'était pas possible dans le passé a cause
principalement des structures de commande complexes de ce type de machines et des
limitations des calculateurs numériques classiques. Les contrdleurs obtenus, congus a l'aide
des techniques de commande linéaires utilisant la linéarisation de premier ordre. resment
valables seulement autour d'un point d'opération. Le développement de nouvelles technigjues
de commande non-linéaire basées sur la théorie de la géométrie différentielle a permis de
résoudre ce probléme. Parmi ces techniques, la technique de linéarisation au sens des
entrées-sorties est la plus utilisée. Les contrdleurs concus sont, cependant, trés complexe:s et
représentés par de longues expressions mathématiques. Ces deux contraintes, ajoutées a mine
limitation des calculateurs numeériques classiques, ont permis de soulever des questions sur
les possibilités d'implanter ce type de commande. De plus, pour résoudre le probléme de la
robustesse, on a proposé€ une méthode de commande adaptative non-linéaire combinant [es
techniques de linéarisation exacte avec les méthodes adaptatives des systémes linéaimes.
D'autre part, en pratique, on ne dispose pas directement de certains €tats, en l'occurrence les
signaux de vitesse et d'accélération. Ces derniers sont plutét estimés a partir de la meswuire

de la position. Pour ce faire, on a choisi I'approche qui combine la commancle



non-linéaire avec un observateur d'état non-linéaire. L’idée principale qui a guidé dans ce
choix est qu’on voulait rester le plus rigoureux possible et d’éviter toute forme
d’approximation au niveau des calculs. Cette solution rend [’expression du contrdleur
encore plus complexe ce qui nous oblige & optimiser le temps de calcul afin de rendre
possible I'implantation pratique.

Devant tous ces défis, nous nous sommes fixés les objectifs suivants. En premier lieu, on
vise a réaliser un banc d’essai afin de rendre possible I'implantation des contréleurs avancés
(adaptatifs et nonli€aires) dans un environnement pratique. Ensuite, il est question
d’analyser leurs performances en temps réel et les comparer a celles d’un contréleur linéaire
robuste du type (QFT). Il est aussi dans nos objectifs de concevoir un observateur d’état
non-linéaire afin d’estimer les signaux non lus. Finalement, les performances de [’ensemble
(contréleur adaptatif non-linéaire - observateur d’état non-linéaire - moteur synchrone a

aimants permanents) sont présentées et discutées.
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directeur de thése co-directrice de these
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Type de référence: échelon. R=R, et (a) 81(0) = 0, Set 82(0) =2,() 81(0) = 82(0) = 0.
Figure 7.14 Comportement pratique de la vitesse obtenu & I’aide du contrdleur adaptatif (variations sur R).
Type de référence: échelon. R=1.41R et (a) 61(0) = 82(0) = 0 et(b)
81(0) = 0, Set 82(0) =2,
Figure 7.15Comportement pratique des estimés obtenu & 1'aide du contréleur adaptatif (variations sur R).
Type de référence: échelon. pour: R=1.41R, et (a) 81(0) = 0, Set 82(0) =2,

(®) 5,(0) = §,(0) = 0 .



Figure 7.16 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue 2 I’aide du contrdleur adaptatif (variations sur
R). Type de référence: premier ordre. (R=R, et 81(0) = 52(0) = 0).

Figure 7.17 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue 4 I'aide du contrdleur adaptatif (variations sur
R). Type de référence: premier ordre. (R=1.41R, et 51(0) = 82(0) =0).

Figure 7.18 Comportement pratique de la vitesse obtenu & I’aide du contrdleur adaptatif (variations sur R).
Type de référence: premier ordre. ( 51(0) = 82(0) = 0). (a) R=1.41R,, (b) R=R,.

Figure 7.19 Simulation de la vitesse obtenue a I'aide du contréleur adaptatif (variations sur R).
Type de référence: sinusoidale. ( 81(0) = 82(0) = 0 et (a) R=R, (b) R=141R).

Figure 7.20 Comportement pratique de la vitesse obtenu 4 I’aide du contrdleur adaptatif (variations sur R).
Type de référence: sinusoidale. (a) R=1.41R, et (b) R=R,,. 81 (0) = 82(0) =0

Figure 7.21 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue & I’aide du contrdleur adaptatif (variations sur
L). Type de référence: échelon. ( 51(0) = 82(0) = 0 etL=L =0.011 H).

Figure 7.22 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue a I’aide du contrdleur adaptatif (variations sur
L). Type de référence: échelon. ( 81(0) = 82(0) = 0 et L=L_=0.011 H).

Figure 7.23 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue 4 I'aide du contrdleur adaptatif (variations sur
L). Type de référence: échelon. (51(0) = 82( 0) = 0 et L;=0.007 H, L=0.011 H).

Figure 7.24 Comportement pratique de la vitesse (a) et des estimés (b) obtenu a I’aide du contrdleur adap-
tatif (variations sur L). Type de référence: échelon. L,=0.007 H, L=0.011 Het
51(0) = 52(0) =0.

Figure 7.25 Simulation de la vitesse obtenue 4 [’aide du contréleur adaptatif (variations sur L). Référence:
premier ordre. (§;(0) = §,(0) = Oet (a) Ly=L=0.011 H (b) L,=0.007 H, L=0.011 H.

Figure 7.26 Comportement pratique de la vitesse obtenu a I’aide du contréleur adaptatif (variations sur L).
Référence: premier ordre. (a) L,=0.007H,L=0.011 H(b) L,=1L=0.011 Het
51(0) = 82(0) = 0.

Figure 7.27 Comportement de la vitesse obtenu & I’aide du contréleur adaptatif (variations sur L). Type de
référence: sinusoidale.( 81(0) = 82 (0) = 0:L=0.011 H, L,=0.007 H.

Figure 7.28 Comportement pratique de la vitesse obtenu 2 1’aide du contrdleur adaptatif (variations sur L).
Type de référence: sinusoidale. L,=0.007 H, L=0.011 H, 81(0) = 82(0) =0.

Figure 7.29 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue 2 I'aide du contrdleur adaptatif (variations sur
D). Type de référence: échelon. (8,(0) = 82(0) = 0 et J,=J=0.006 Kg.rnz)

Figure 7.30 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue 2 ['aide du contrdleur adaptatif (variations sur
J). Type de référence: échelon. (81(0) = 82(0) = 0 et]J,=0.006 Kg.mz, J=001 Kg.m?').

Figure 7.31 Comportement pratique de la vitesse obtenu 4 I’aide du contrdleur adaptatif (variation sur J).
Type de référence: échelon. (a) J = J, = 0.006 Kg.m? (b) J,= 0.006 Kg.m?, J=0.01 Kg.m?,
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INTRODUCTION GENERALE

Dans ces vingt derniéres années, le domaine de la conversion de ’énergie électrique a été
marqué, comme de nombreux autres domaines, par la révolution de I'électronique. Les
méthodes classiques de variation de vitesse (mécaniques et €lectromécaniques) ont été peu
a peu dépassées par des ensembles associant des convertisseurs statiques i des moteurs
€lectriques. Historiquement, le moteur & courant continu a parfaitement assuré le
fonctionnement de la plupart d’équipements industriels. Cependant, son principal défaut
reste le collecteur mécanique que 1’on tolére mal dans certains environnements et qui fait
augmenter les cofts d’entretien. Ces contraintes ont dirigé les €tudes vers les entrainements
€quipés de machines a courant alternatif. De nos jours, de nombreux actionneurs associant
des machines a courant alternatif et des convertisseurs statiques manifestent de nouvelles
perspectives dans le domaine de I’entrainement 2 vitesse variable. On assiste 4 une période
d’abondance tant théorique que pratique au niveau des études sur les entrainements a
courant alternatif qui concurrencent avec succés ceux a courant continu. Dans le passé,
cette solution n’était pas possible & cause principalement des structures de commande
complexes de ce type de machines. Leurs modéles multivariables et non-linéaires, les états
non mesurables et les parameétres qui peuvent varier durant le fonctionnement ont limité les
performances. Cependant, I’évolution rapide des processeurs numériques a permis
d’implanter des techniques de commandes sophistiquées pour ainsi atteindre des

performances élevées sur le plan de rapidité et de précision.



De facon classique, la commande linéaire dite en cascade a été largement utilisée ([16],
[171, [19], [80], [82], [85]). Deux boucles sont adoptées afin d’assurer la réponse souhaitée.
On réalise, en premier, la boucle interne qui assure le réglage du courant puis la boucle
externe qui, elle, permet la régulation de la vitesse ([16], [17]). Le réglage du courant est
réalis€ par I'une des trois méthodes suivantes: la commande par hystérisis ([17], {19], [50],
[84]), la commande par modulation de largeur d’impulsion ([12], [28], [49], [83], [84]) et la
commande prédictive ([51], [80], [81]). La régulation de la vitesse est assurée par de
simples régulateurs du type P, PI ou PID. Dans cette disposition, le régulateur de vitesse
fournit la référence nécessaire a la boucle interne. Il est intéressant de signaler que les deux
boucles peuvent fonctionner a deux périodes d’échantillonnage différentes. Cependant, les
régulateurs sont congus a l’aide des techniques de commande destinées aux modeles
parfaitement linéaires. Les modéles des moteurs a courant alternatif n’étant pas linéaires,
les techniques de linéarisation de premier ordre sont utilisées pour linéariser les équations
du modele autour d’un point d’opération. Cette solution reste, cependant, valable
uniquement autour de ce point d’opération car il est difficile de prédire I’effet des non-
linéarités si on s’éloigne de ce point. Maitriser I’effet des non-linéarités d’un modele sans
avoir besoin de le linéariser autour d’un point d’opération était donc un défi de taille pour
les chercheurs. Sur le plan théorique, ce probléme a été résolu par le développement de
techniques de commande non-linéaire basées sur la théorie de la géométrie différentielle.
Parmi ces techniques, la technique de linéarisation au sens des entrées-€tats et la technique
de linéarisation au sens des entrées-sorties sont les plus importantes ([5], [25], [26], [37],
{471, [52], [55], [56], [58], [59]). Bien que la technique de linéarisation au sens des entrées-
sorties (qui nous intéresse) a été développée vers la fin des années 70s par Hirschorn [59],
elle n’a été€ appliquée aux moteurs électriques que vers la fin des années 80s. Les premiers
essais sur les moteurs synchrones a aimants permanents, ont €té réalisé€s par Bodson et
Chiasson en 1989 [60] et Zribi et Chiason [24] ot ils ont réalisé une commande de position
d’un moteur pas a pas. Peu apres, beaucoup de références se sont succédées pour démontrer

la supériorité de cette technique dans différents objectifs de commande et pour différents



moteurs €lectriques (voir [42] et ses références). Les contrbleurs congus étaient trés
complexes et représentés par de longues expressions mathématiques. Ces deux contraintes,
ajoutées a une limitation des calculateurs numériques classiques, ont permis de soulever des
guestions sur les possibilités d’implanter ce type de commande. Notre premier objectif est
donc de concevoir un environnement pratique utilisant un calculateur numérique
performant permettant I’implantation pratique de cette commande.

En plus de la problématique susmentionnée, un autre probléme d’ordre théorique se pose
lors de I’application de cette commande & un probléme pratique: le probléme de robustesse.
Vu qu’elle est basée sur le modele du systéme, elle peut €tre affectée par des incertitudes de
modélisation découlant d’une approximation ou de réduction d’ordre du modele et par des
incertitudes li€es aux variations d’un ou plusieurs paramétres du modeéle considéré. Elles
sont aussi causées par des perturbations inconnues et variables s’appliquant brusquement
au systéme. De plus, si on désire réaliser une implantation pratique, il est nécessaire que le
contrdleur tolére des incertitudes dues & I’imprécision des circuits d’acquisition et les
tolérances dues aux calculs numériques.

Afin de tenir compte de toutes ces variations et incertitudes, on fait appel aux méthodes de
commande adaptatives non-linéaires qui combinent les techniques de linéarisation exacte
avec les méthodes adaptatives des systémes linéaires. Ces méthodes se limitent, cependant,
a certaines structures de modeles et la maniére dont ils dépendent des paramétres incertains.
En effet, I’erreur entre le modéle incertain et son modele nominal doit satisfaire ’une des
conditions suivantes: les conditions assorties [44] ou la version étendue des conditions
assorties ([45] et [46]). Malheureusement, il y a un nombre important de systémes qui ne
peuvent vérifier ces conditions. La méthode adoptée dans ce travail est basée sur d’autres
conditions moins dures connues sous le nom des conditions de Akhrif-Blenckchip [15].

A noter que le fait de considérer la version adaptative rend I’expression du contrdleur
encore plus complexe. Notre défi consiste a optimiser |’algorithme afin de réduire son
temps de calcul et ainsi obtenir des performances désirables lors de I’implantation pratique.

De plus, a cause des limitations du banc d’essai expérimental, la vitesse et I’accélération ne



peuvent étre lus directement, elles sont plutdt estimées a partir de la mesure de la position.
Parmi les approches existantes, on a choisi celle qui combine la commande non-linéaire
avec un observateur d'état non-linéaire. L'idée principale qui a guidé ce choix est qu’on
voulait rester le plus rigoureux possible et ne faire aucune approximation du modéle non-
linéaire.

Pour positionner notre travail, il est nécessaire de citer les travaux déja réalisés. Dans
Bodson et al. [18], une version adaptative basée sur I’identification des paramétres du
moteur en temps différé est présentée. Blauch et al. [61], ont présenté une méthode
d’identification de parametres basée sur la technique des moindres carrés et qui a besoin de
dériver les courants et la vitesse du moteur. Ces deux versions présentent I'inconvénient
d’étre en temps différé. En effet, si un ou plusieurs parameétres changent durant le
fonctionnement, ces méthodes ne seront plus valables. D’autre part, dans [’article de Grear
et al. [23], on a présenté une version adaptative basée sur une linéarisation exacte et qui
utilise les techniques de Lyapunov afin de concevoir un signal de commande qui compense
continuellement les chutes de tension produites par les parameétres incertains. Alors que la
méthode que nous avons adoptée ici est basée sur I’estimation en temps réel des paramétres
incertains. I1 faut, cependant, que les parameétres incertains restent constants pendant le
temps d’adaptation des paramétres. A noter aussi que la majorité des applications ont été
réalisées a ’aide du modele complet du moteur synchrone a aimants permanents (MSAP)
alors qu’on propose de le faire & I’aide du modéle réduit ce qui réduira considérablement la

complexité du contrdleur et donc le temps de calcul lors de I'implantation pratique.

Devant les défis d’ordre théorique et pratique mentionn€s ci dessus, nous récapitulons dans
ce qui suit notre contribution. Le point principal concerne 1’étude du comportement d’une
commande complexe dans un environnement pratique. Pour rendre possible I’'implantation
pratique de la commande, on s’est fixé comme objectif de concevoir et de réaliser un banc
d’essai expérimental.

Ce dernier comprend les parties suivantes:



- un moteur synchrone a aimants permanents triphasé alimenté par un onduleur de
tension a modulation de largeur d’impulsions,
- un contrdleur numérique utilisant un DSP du type TMS320C31 lié & une interface
d’acquisition de données,
La commande considérée est une commande non-linéaire basée sur la technique de
linéarisation au sens des entrées-sorties et appliquée & un moteur synchrone 2 aimants
permanents. Les objectifs de commande sont: une régulation et/ou poursuite de vitesse
jumelée a un fonctionnement & couple maximal.
Le deuxiéme point traité concerne la robustesse du contrleur congu. On vise & concevoir
un contrdleur adaptatif non-linéaire afin de maitriser I'effet des incertitudes dans les
parameétres et D'effet des perturbations externes s’appliquant d’une fagon brusque et
imprévue.
De plus, les performances en temps réel du contrdleur adaptatif non-linéaire sont présentées
et comparées avec celles d’un contrdleur linéaire robuste du type (QFT).
Le dernier point traité concerne 1’étude, par voie de simulation mais surtout par des résultats

pratiques, des performances de I’ensemble contréleur adaptatif et non-linéaire-observateur

d’état non-linéaire-moteur synchrone a aimants permanents.

La thése s’articule donc autour des chapitres suivants:

Dans le premier chapitre, nous présenterons le modéle mathématique du moteur synchrone
a aimants permanents (MSAP) permettant 1'étude de son comportement dynamique. Le
modeéle adopté est basé sur la transformation de Park.

Dans le deuxiéme chapitre, nous allons concevoir un contrleur non-linéaire basé sur la
technique de linéarisation au sens des entrées-sorties afin de réguler la vitesse du MSAP et
comparer ses performances a celles d’un contrdleur linéaire par retour d’état. Nous allons
montrer la non robustesse du contrdleur non-lin€aire congu et sa faiblesse lors des
variations paramétriques du modéle du moteur.

Dans le troisitme chapitre, on se propose de concevoir des contrdleurs adaptatifs non-



linéaires qui tiennent compte des incertitudes dans les paramétres du moteur. Il s’agit de la
résistance statorique et le couple de charge d’un c6té et de I'inductance et du moment
d’inertie de I’ autre co6té.

Le chapitre quatre est consacré a la présentation du banc d’essai expérimental destiné a
I’implantation en temps réel. I1 comprend un contrdleur numérique basé sur un DSP
TMS320C31, un circuit d’acquisition, un moteur synchrone i aimants permanents et un
onduleur 2 modulation de largeur d’impulsions. Le principe de fonctionnement de
I’onduleur ainsi que la technique vectorielle de la modulation de largeur d’impulsions sont
aussi présentés.

Le chapitre cing est destiné a I’étude des performances en temps réel de I'un des deux
contrbleurs adaptatifs non-linéaires congus. Ses performances sont comparées a celles d’un
contrdleur linéaire robuste du type QFT.

Dans le chapitre six, nous allons concevoir deux observateurs d’état non-linéaires qui vont
résoudre le probléme du délai causé par le filtrage du signal de vitesse estimé. On montre
qu’en se basant sur les critéres de la simplicité¢ et des hautes performances, c’est
I’ observateur d’ordre réduit qui a €té€ retenu.

Finalement, au chapitre sept, on présente les performances en temps réel de I’ensemble
contrbleur adaptatif non-linéaire-moteur-observateur d’état non-linéaire. En premier lieu,
on teste les performances du contrbleur qui tient compte de la résistance statorique et du
couple de charge. En second lieu, on teste les performances du contréleur qui tient compte
de I’inductance et du moment d’inertie.

Une conclusion générale vient cldturer les sept chapitres de cette thése.



CHAPITRE I

MODELISATION D’UN MOTEUR SYNCHRONE A AIMANTS
PERMANENTS

1.1 Imtroduction

L’étude du comportement d'un moteur électrique est une tache difficile et qui nécessite,
avant tout, une bonne connaissance de son modéle dynamique afin de bien prédire, par voie
de simulation, son comportement dans les différents modes de fonctionnement envisagés.
Historiquement, les servo-moteurs utilisant des moteurs a courant continu ont assuré le
foncdonnement de la plupart d’équipements industriels (robots et machines outils).
Cependant, leur principal défaut reste le collecteur mécanique que I’on tolére mal dans
certaines applications. C’est pour cette raison qu’on a eu intérét i utiliser des moteurs
électriques a courant alternatif afin d’écarter cet inconvénient et profiter de leurs avantages
tels que, la flexibilité de variation de vitesse et 1a stabilité de fonctionnement. Parmi les

moteurs électriques a courant alternatif utilisés dans les entrainements, le moteur synchrone



a aimants permanents (MSAP) reste un bon candidat & cause d’un certain nombre
d’avantages qu’il présente, & savoir: pas de pertes au rotor, une grande capacité de
surcharge, une vitesse stable et constante a une fréquence donnée et surtout & cause de son
couple massique €levé comparativement a celui du moteur asynchrone et du moteur
synchrone classique.

Ce dernier avantage lui donne la supériorité aux autres types de moteurs. Il est souvent
appelé moteur A courant continu sans balais car lorsqu’il est autopiloté, ses caractéristiques
coincident avec celles d’un moteur i courant continu i excitation shunt. En effet, les travaux
qui ont €té consacrés au fonctionnement du MSAP autopiloté ont conclu qu’il y a une
similitude entre ses caractéristiques et celles du moteur 4 courant continu et que le transfert
des lois de commande se fait aisément. Cependant, 1’autopilotage nécessite 1’utilisation
d’un onduleur et un capteur de position ce qui affecte sensiblement le cofit du systéme.
Dans ce chapitre, la modélisation du moteur synchrone 2 aimants permanents est présentée.
On présente le modéle triphasé ainsi que le modéle obtenu & 1’aide de la décomposition

selon deux axes (transformation de Park).

1.2 Modélisation du moteur

Le moteur synchrone & aimants permanents (MSAP) comporte au stator un enroulement

triphasé représenté par les trois axes (a, b, ¢) déphasés, 1'un par rapport i 1’autre, de 120°
€lectrique (figure 1.1) et au rotor des aimants permanents assurant son excitation. En
fonction de la mani¢re dont les aimants sont placés, on peut distinguer deux types de rotors.
Dans le premier type, les aimants sont montés sur la surface du rotor offrant un entrefer
homogene, le moteur est appelé a rotor lisse et les inductances ne dépendent pas de la

position du rotor. Dans le deuxiéme, par contre, les aimants sont montés i I'intérjeur de la



masse rotorique et ’entrefer sera variable 4 cause de I'effet de la saillance. Dans ce cas, les
inductances dépendent fortement de la position du rotor. De plus, le diamétre du rotor du
premier type est moins important que celui du deuxiéme ce qui réduit considérablement son
inertie en lui offrant la priorit€ dans I’entrainement des charges rapides.

Afin de modéliser le MSAP, on adopte les hypothéses simplificatrices usuelles données
dans la majorité des références: le moteur posséde une armature symétrique non saturée ce
qui permet d’exprimer les flux comme fonctions linéaires des courants et une distribution

sinusoidale de la FMM créée par les enroulements au stator.

Figure 1.1  Référentel a,b,c et référentiel d-q.



Le modéle mathématique du MSAP est similaire & celui de la machine synchrone classique
[11, [2], [3]. En considérant les conditions simplificatrices citées ci-haut, le modele triphasé

s’exprime par:

Wasel = [Rliae] + L[A.] (L.1)
avec:
v, iy A, ROO
[vabc] = Vpl» [iabc] = ib H [}“abc] = )“b El [R] = IORO (1-2)
v, i A OOR

aAVEC Vape, 1ape € Agpe représentant respectivement les tensions de phases statoriques, les
courants de phases statoriques et les flux totaux produits par les courants statoriques. R
indique la résistance d’une phase statorique.

Les flux totaux A,,. sont exprimés par:

[Z'abc] = [L][iabc] + [(pabc] (13)
ou:
LJS M.f MS
[L] = (M, L, M, (1.4)
MJ M.t’ LSS

avec Ly et Mg représentant l’inductance propre et l'inductance mutuelle entre les

enroulements statoriques. La self-inductance est la somme de deux inductances

10



(Lyy = L+ %Lm), I’'inductance de fuite L5 et I'inductance de magnétisation L. Les flux

¢;,j = a, b, c sont les flux rotoriques vus par les enroulements du stator. [Is représentent

les amplitudes des tensions induites dans les phases statoriques 2 vide.

La substitution de (1.3) dans (1.1) donne:

Wasel = [R1lig.] + [ngg[iabc] + (60501 (1.5)

Le couple électromagnétique est exprimé par:

Tem = —L([eabclr[iabc]) (16)
w,

ou e,y = g—t [0z5.] représentent les FEMs produites dans les phases statorique. w, définit

la vitesse de rotation du rotor en (rad/sec).

On remarque que le systtme (1.5) engendre des équations fortement non-linéaires et
couplées. Pour simplifier ce probléme, la majorité des travaux dans la littérature préférent
utiliser la dite transformation de Park [4] qui, par une transformation appliquée aux
variables réelles (tensions, courants et flux), permet d’obtenir des variables fictives appelées
les composantes d-q ou les équations de Park. Du point de wvue physique, cette
transformation est interprétée comme étant une substitution des enroulement immobiles (a,
b, ¢) par des enroulements (d, q) tournant avec le rotor. Cette transformation rend les
équations dynamiques des moteurs a courant alternatif plus simples ce qui facilite leur étude

et leur analyse.
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La transformation de Park est définie comme suit:

[ngo] = [KS] [Xabc] - (1'7)

ou X peut-€tre un courant, une tension ou un flux et 8 représente la position du rotor.
Les termes xg, Xq représentent les composantes longitudinale et transversale des variables
statoriques (tensions, courants, flux et inductances).

La matrice de transformation Kg est donnée par:

cos(0) cos(e - 2?7:) cos (6 + z?n)
2
[Kql = 3 (1.8)
T3 | since) sin(0-3F) sin0+2F)
3 3
| 0.5 0,5 0,5 |
dont la matrice inverse a pour forme:
cos(0) sin(0) 1
2r) . 2n
(K™ = cos(ﬁ - —3-) sm(e - -3—) 1 (1.9)
cos(e + 2?“) sin(e + %’-‘) 1

Le moteur est supposé avec une connexion étoile qui forme un systtme équilibré
ip+i,+i. = 0. Ainsi, la composante homopolaire désignée par la troisiéme ligne de la
matrice (1.8) est nulle.

En appliquant la transformation (1.7) au systéme (1.1), on aura:

[gg] = [Kol(Vase] = [KQHR][:;,M]+[Kglg;[xabc] (1.10)
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ensuite, en se basant sur (1.9) et (1.5), on wobtient:

d

[4y] = [Kol[RI[Ko]™ [igg] + [Kpl{Ko] 00,1 + -
dt

e [Ke](jdt[Ke]_l)[%q]

Du moment que [R] estdiagonale, alors=

[KJIRI[K,]™" = [R]

En utlisant:

010
d -1 _ dé
[Ke]zl—t[Ke] = Z|-100

000

(1.11)

(1.12)

et 4 'aide de (1.11), on peut déduire les équations de Park sous une forme vectorielle

comme Suit:

[ttag) = [R1iaq) + - [hag] + pw, [N

0 .
[ug,] = tj [RY = [§ R], lig] =
A , A
hael = Lj el = [—fj

13

(1.13)



Et la transformation (1.8) appliquée 2 (1.3) donne:

aRleH AR

ou: P, p, désignent respectivement le flux crée par les aimants au rotor et le nombre de
paires de pdles. L’équation électromécanique est exprimée par:

dw,
Ton—Tp = 3"+ Bw, (1.15)

avec: B, J et T1 définissent le coefficient d’amortissement, le moment d’inertie du rotoretle
couple de charge. Le couple électromagnétique (Tep) est produit par 1’interaction entre les

poles formés par les aimants au rotor et les pdles engendrés par les FMMs dans 1'entrefer

générées par les courants statoriques. Il est exprimé par:

T, = 3J22(c1>viq+ (La—Ly)idi,) (1.16)

En développant le systéme d’équations (1.13), on peut déduire la forme finale des €équations

du MSAP dans le référentel d-q:

diy,  R. L, . 1

il —Ldzd +Ldpw,zq + Ldud (1.17)
diq = E y ‘&i 3 ?_‘: + —

dt L, Ll T LT L

dw B

r_3 ) N i
dr Eg(qu +(Ly—Ly)igi,) - }TL— Sw,
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Ce systéme d’équations est plus simple que celui donn€ en (1.1) sauf qu’il est toujours non-

linéaire. A noter que si le moteur est i entrefer constant (sans piéces polaires L, = L,), le

modele sera encore plus simple comme I’indique le systéme d’équations suivant:

di ] . 1

Z;d = —%zd+pw,zq+zud (1.18)
di, R. .2,

E = _zlq_Pwrld_ —L-pw,-i- Zuq

dw, _3py . 1. B

ANt Sl i

Tom = 15p®,i,

Le terme 1,5p((L;- L,)isi,) formantle couple de réluctance estnul dans ce cas.

A partir du systéme (1.17), on peut représenter le MSAP par un bloc diagramme illustré par

figure 1.2.

MSAP Ty :
; la
+ +—v 1 (Dr
By K@y-Ly >
1 K&,
p ¢
1
L

Figure 1.2

Bloc diagramme de la MSAP dans le référentiel d-q
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On remarque que le bloc diagramme est composé de plusieurs blocs linéaires illustrant la
relation qui existe entre les entrées (commandes), les états et les sorties. Les trois types de

non-linéarité€s w,ig, w,i, et i,i; sont représentées par les trois blocs de multiplication. De
plus, les dynamiques du systéme sont représentées par trois fonctions de transfert. Deux
fonctions de transfert donnant la dynamique rapide (courants) et une fonction de transfert
qui définit la dynamique lente (vitesse).

Finalement, dans le tableau 1.1 on donne les paramétres nominaux du moteur dont on

dispose au laboratoire:

Parameétre valeur
Puissance nominale 3.0 [KW]
Vitesse maximale 3900 [RPM] a 195 [Hz]
Tension nominale de ligne 210 [V]
Courant nominal 7.0 [A]
Résistance d’une phase 1.2 [Q]
Couple nominal 5 [Nm]
Couple a I’arrét 9.5 [Nm]
Inductance synchrone 11 [mH]
Nombre de paires de pdles 3
Flux a vide 0.18 [Wb]
Moment d’inertie du moteur seul 0.00059 [Kg.m?]
Moment d’inertie total (avec le moteur a 0.006 [Kg.m?]
courant continu)
Frottement 0.0001 [Nm.sec/rad]
Constante du couple 0.81 [Nm/A]

Table 1.1: Parameétres du moteur synchrone a aimants permanents utilisé
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1.3 Conclusion

Dans ce chapitre, on a présenté le modeéle dynamique du moteur synchrone 4 aimants
permanents. Le modéle triphasé est de nos jours rarement utilisé i cause de sa complexité et
du fort couplage de ses équations. On a montré qu’a I’aide de la transformation de Park, le
modele devient plus simple et les non-linéarités sont réduites au nombre de trois. Les
€quations obtenues par la transformation de Park engendrent des phénomeénes identiques
aux phénomenes li€s & la machine a courant continu ce qui confirme 1’analogie entre les

deux modéles.
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CHAPITRE 2

APPLICATION DE LA COMMANDE NON-LINEAIRE PAR
LINEARISATION AU SENS DES ENTREES-SORTIES POUR LA
REGULATION DE VITESSE DU MOTEUR SYNCHRONE A AIMANTS
PERMANENTS

2.1 Introduction

La conception d’un contrdleur donné dépend de la nature du systtme lui méme et de la
qualité de son modeéle dynamique. L'intérét constant d’améliorer les performances des
systtmes commandés conduit a des modélisations de plus en plus précises. Les modeles
résultants sont souvent non-linéaires et les outils fondamentaux de synthése de lois de
commande dans le domaine linéaire deviennent insuffisants ce qui oblige d’avoir recours a
de nouvelles méthodes. Plusieurs techniques d’analyse de ce type de systémes sont
présentement disponibles et chacune d’elles dépend du degré des non-linéarités et de 1’ordre
du systéme considéré. Les systémes appelés quasi-linéaires ou les non-linéarités ne sont pas

prononcées, permettent d’utiliser la technique de linéarisation de premier ordre,
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maintenant maitrisée. Dans ce cas, le systtme non-linéaire peut &tre approximativement
représent€é dans une région linéaire en linéarisant ses équations autour d’un point
d’opération. Cette solution reste, cependant, valable uniquement autour de ce point
d’opération car il est difficile d’élargir la solution afin de I’appliquer & d’autres régions.
D’ autre part, les techniques de linéarisation de premier ordre sont généralement appliquées
aux problémes ot on n’autorise que de faibles perturbations, situation qui concerne en
particulier, les machines électriques. En effet, plusieurs techniques de commande ont été
développées (commande 4 flux orienté, commande prédictive etc.). Les contrdleurs congus
restent, cependant, trés dépendant du point de fonctionnement considéré et surtout du taux
de variation des non-linéarités du modéle du moteur. Si ces non-linéarités deviennent tres
prononceées, la linéarisation de premier ordre n’est donc plus valable et les contrdleurs
perdent automatiquement leurs performances et peuvent rendre le systéme instable.

Cette situation a poussé les chercheurs a s’orienter de plus en plus vers les techniques de la
commande non-linéaire basée sur la théorie de la géométrie différentielle. Cette commande
a ét€ introduit principalement pour remédier aux problémes rencontrés avec la commande
lin€aire. Présentement, plusieurs méthodes traitant le sujet sont disponibles ([5], [6], [7],
{81, [231, [25], [26], [27], [43]). Parmi ces méthodes, on trouve la technique de linéarisation
au sens des entrées-sorties introduite par [47] et par la suite par [5]. Son principe consiste &
trouver une transformation qui permet de compenser les non-linéarités du modeéle et ainsi

rendre la relation entre la sortie d’un systéme et son entrée complétement linéaire.

Dans ce chapitre, on présente le principe de la technique de linéarisation au sens des
entrées-sortes. Nous allons concevoir un contrleur non-linéaire basé sur cette technique
afin de réguler la vitesse d’un moteur synchrone & aimants permanents et comparer ses
performances a celles d’un contrdleur linéaire par retour d’état. A la fin du chapitre, nous
allons montrer les limitations et les faiblesses du contrfleur non-linéaire lorsqu’on est en

présence d’incertitudes dans les paramétres du moteur.
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2.2 Outils mathématiques

Dans cette section, nous présentons quelques outils mathématiques nécessaires pour

assimiler la technique de linéarisation au sens des entrées-sorties.

2.2.1 Gradient

On définit le gradient d’une fonction scalaire lisse i(x) par rapport au vecteur X, par le

vecteur ligne VAh(x), défini par (Vh); = g% D’une fagcon similaire, le gradient d’'un

iz

champ de vecteur f(x) est défini par le Jacobien de f (matrice de (n x n) éléments) comme

o,
E.

7

suit: (Vf),-j =

2.2.2 Dérivée de Lie

Soient f* R” — R™ un champ de vecteurs et 2z R” — R une fonction scalaire. On introduit
la dérivée de Lie comme étant une nouvelle fonction scalaire, notée Leh, donnant la dérivée

de h(x) dans la direction de f{x), tel que:

h

Lh=Vhp = |0k Oh aﬂfz
" 7 [axl dx, ax,J

Pour un ordre quelconque, on a:

Lih = L{L;'R) = V(7R i=1,2,......
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et:

De plus, si g est un autre champ de vecteurs alors la fonction scalaire L,LA(x) est donnée
par:

LLh(x) = V(Lh)g

2.2.3 Crochets de Lie

Soient f et g deux champs de vecteurs dans R". Le crochet de Lie de f et g est un troisiéme

champ de vecteurs défini par:

- _ 98 of
l_—f:g](X) = adgg(x) = 55f(x) —578(x)
. dg df . . , . . .
ol =% Ir sont des matrices Jacobiennes. L'application des crochets de Lie successives
donne:

ad’rg(x) = g(x)
ad'sg(x) = [f, gl (x)

ad'rg(x) = [f, ad" " 'gl(x)



2.2.4 Difféomorphisme

La fonction ¢ : R” — R” définie dans une région Q < R” est appelée difféomorphisme si

elle vérifie les deux conditions suivantes:

. . . . R . -1
* ¢ estinversible, i.e, il existe une fonction ¢ tel que:

07 (0(x) = x
pourtout xe Q < R" et

-1 . .
e ¢ et ¢ sontdes fonctions lisses.

Le difféomorphisme est utilisé pour transformer un systtme non-linéaire en un autre

systéme non-linéaire en effectuant un changement de variables de 1a forme:

z = ¢(x)
ot ¢(x) représente n variables:
rq)l(x)- Fx;
o) = |20, 1= |7
|9 (%)) EA

A noter que si ¢7'(z) existe pour tout z = R", le difféomorphisme est dit global. Dans le

cas contraire, le difféomorphisme est appel€ local et on doit le considérer seulement autour

de la région Q < R".
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2.3 Principe de la technique de linéarisation au sens des entrées-sorties

Le concept de la linéarisation au sens des entrées-sorties est maintenant trés connu.
Plusieurs références qui décrivent la maniére de I’appliquer sont maintenant disponibles [5],
[71, [6], [8]. Nous allons montrer comment obtenir une relation linéaire entre la sortie y et
une nouvelle entrée v, en effectuant un bon choix de la loi linéadsante. Le modele
équivalent étant linéaire, on peut lui imposer une dynamique stable en se basant sur les
méthodes linéaires classiques. Avant tout, on considére que le systtme non-linéaire de p

entrées et p sorties a pour forme:

P
x=fx)+ 3 g:x)-u; 2.1)
i=t
yi = hix) i=1,2, - - -p (2.2)
N T n T P
ou x = [xl Xy oe- x,;, € R est le vecteur des états, u = Uy Uy oee up] € R est le

T .
vecteur des commandes et y = [}’1 Vo - }’J € R® représente le vecteur des sorties. f, g f

sont des champs de vecteurs lisseset 4;, { = 1,2, ..., p estune fonction lisse.

Le probléme consiste i trouver une relation linéaire entre 1’entrée et la sortie en dérivant la

sortie jusqu’a ce qu’au moins une entrée apparaisse en utilisant I’expression:
]

P
(r) . =1 .
y] i = LfrJhJ(X) -+ Z Lg‘(Lfrl hj(x))ui J = 1’ 2’ : : ’ P (2.3)

i=1

ou: L}h ; et L;h ; sont les i*™ dérivées de Lie de h; respectivement dans la direction de fetg.
rj est le nombre de dérivées nécessaires pour qu’au moins, une des entrées apparaisse dans

I’expression (2.3) et est connu sous le nom du degré relatif correspondant & la sortie y;.
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Le degre relatif total (r) est défini comme étant la somme de tous les degrés relatifs obtenus

P
a I’aide de (2.3) et doit étre inférieur ou égal a I'ordre du systtme: r = ¥ r;<n.
j=1

On dit que le systéme (2.1) a pour degré relatif (r) s’il vérifie:
L Lih; =0 O<k<r-1,l<j<p, 1<i<p

et:

L Lihi#0  k=r—1

Dans le cas oul le degré relatif total est égal 4 I’ordre du systéme, on est en présence d’une
linéarisation au sens des entrées-états. Si par contre le degré relatif total est strictement
inférieur a 1'ordre du systéme, la lin€arisation est dite linéarisation au sens des entrées-
sorties.

Pour trouver 1’expression de la loi linéarisante u qui permet de rendre lin€aire la relation

linéaire entre 1'entrée et la sortie, on récrit I’expression (2.3) sous forme matricielle:

a7
[yll .. yp{I = Lx)+D(x) - u 2.4
ou:
Li'hy(x)
Cx) = (2.5)
L;’hp(x)
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et:

r-1 r-1 -1
(L&Lf‘ h(x) Lol m(x) .. L L' hy(x)
ra=1 r,-1 ra—-1
D(x) = LoLy ha(x)  Lg Ly ha(x) .. Lg,,Lf ha(x) (2.6)
r,- 1 - 1 rp= 1
_LglLf hy(x) ngLf hy(x) ... Lgpo hy, (x)J

ol D(x) est appelée matrice de découplage du systéme.
Si on suppose que D(x) n’est pas singuliére, la loi de commande linéarisante a pour forme:

u=D)"-(-Lx)+v) .7

Notons que la linéarisation ne serait possible que si la matrice de découplage D(x) est

inversible. Le schéma bloc du systéme linéarisé est donné i la figure 2.1.

-
V1 u, Y1

V2 u; Y2

Vp — . d Yp]

- x=fx)+ I g(x)u; | - '

—¥| D(x) " (-L(x) +v)

1 Foera]”

i=1
Yi = hj(x)

Figure 2.1  Schéma bloc du systéme linéarisé
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En remplacant (2.7) dans (2.1), le systtme équivalent devient linéaire et totalement

découplé€ de la forme:
)"z('ri) =V (2.8)

ou plus explicitement par:

[}’;l S y;"]r=[v1 o v‘,;lr (2.9)

ce qui nous permet de lui imposer n’importe quelle dynamique stable par une bonne

. i T
conception du nouveau vecteurd’entrée v = |y, < - - Vp] .

Remarquons que [’expression (2.8) représente p intégrateurs en cascade dont le

comportement dynamique n’est toujours pas souhaitable (figure 2.2).

(r[-l) (rl—2) ("1-3) (1)
Vv, 1 1 Y1 Y1 Y1
» j P I J. P .. ———P J. >
(r,-1) (r,-2) ("p—3) [¢3)
i ? yp yP

Figure 2.2  dynamique du systéme linéarisé.

Ce comportement indésirable nécessite une mise en forme canonique. Cela est réalisé en

effectuant un changement de variable basé sur la propriété donnée par la section (2.2.3).
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2.3.1 Mise sous forme canonique

P
Supposons que le systéme (2.1) a des degrés relatifs {ry,ry, ..., 1} etquer = 3 r;<n ot

i=1

n est ’ordre du systéme. On définit r fonctions (¢y, 95, ..., ¢,) qui permettent d’écrire:

zZ= ((bl! Q)z; cey ¢rl’ ¢rl+1’ sy q)r) (2.10)
r[—l

ry—1 -1
= (hy thl, Lf hishyy onny sz h,, hp, - Lfr" hp)

Selon la valeur de {rr,, ..., rp} » on peut distinguer deux cas possibles:

k-1

cas l: (r=ri+r,+...+ r, = n). Dans ce cas, I’ensemble des fonctions ¢" =L 'h
avec 1 <k<r; et 1 << p définissent un difféomorphime, tel que:
-1, .T
o, (hys Loy oo L gl
db=1_]| = (2.11)

- T
Ol |ty Lty .. L By

cas 2: (r = ry+ry+... +r,<n ). Dans ce cas, il est possible de trouver (n—r) autres

fonctions ¢k, (r+1<k<n) pour que ¢k, (1<k<n) soit de rang n. On introduit un

vecteur de variables complémentaires 1 de sorte que:

~ -

Th ¢r+l
M2 | _ |Prez )
Mrer| [ 95
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Dans les nouvelles coordonnées, le systeme (2.1) s’écrit:

71 = 22
2 = 23
Zr-1 = Z,-1
P r
1 1
= + 2.12
zn =L+ X ng hyy; ( )
j=1
Zrl+1 Zrl+2

............

P

- LS rp-l

zZr = Leh, + 3 ng hpu;
j=

Pour les n — r autres fonctions, il est difficile de trouver une forme détaillée des nouvelles

variables, toutefois on les note d’une fagon générale par N = Y(z, M) +O(z, Mu -
T
En ce qui concerne la sortie, le vecteur y = [}’1 Vg .- }’p] peut étre €crit dans les

nouvelles coordonnées par:

Y1 = %4 (2.13)

............
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En appliquant la loi linéarisante (2.7) au systéme (2.12) nous obtenons:

.........

avec:
01 ...0 0
00 0
ryXr; 0 r
0 0 ...1 1
10 0 i
et pour la sortie:
C, 0
1
Y= 1.0 .. Z
0 ...C,

29
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2.3.2 Conception du nouveau vecteur de commande v

Le vecteur v est congu selon les objectifs de commande. Pour le probléme de poursuite

envisagé, il doit satisfaire:

)

Vi = Ya,

(-1 (r;=1)

+k,1._1(ydj —Yj )"'---’*'kl()’dj"}’j) I=sj=p

(-1 (r)

(2.16)

. 1 PP o s . c
ou les vecteurs {ydj, yf,l_), s Ya, 2V, } définissent les trajectoires de référence 1mposées

pour les différentes sorties. Si les k; sont choisis de fagon i ce que le polyndme

avece

des partes

------

~

réelles négatives), alors on peut montrer que

e;(r) = ydj(t)—yj(t) satisfait lime;(f) = 0.

>0

Le systéme linéarisé en boucle fermée est donn€ par la figure 2.3 suivante:

Ya
Ya,

[ D(x) " (=G(x) +v)

14
x =flx)+ I gi(x)ui
i=1

¥j = h;(x)

+ ks +k; = 0 soit un polyndme d’Hurwitz (posséde des racines

I’erreur

Y1
Y2

[ freod”

p

Figure 2.3

Schéma bloc du systéme linéarisé en boucle fermée.
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2.4 Application au moteur

Rappelons que les équations dynamiques du MSAP dans le référentiel d-q sont:

diy, _ R. L, . 1

v —Ldtd -i-Ldp(D,zq +Ldud 2.17)
di, R. L . @,

— = =Py~ PO, + U

dt L)L, L, L'

Ao 3D i +(Ly—L)ii,) - 27, B

g~ 27 Ple T Lam Llaty) = T =50,

Le couple de charge Ty n’apparait pas dans ces équations car il est considéré comme une

perturbation. Le systéme d’équations est récrit sous la forme suggérée pour I’applic ation de

la linéarisation au sens des entrées-sorties comme Suit:

x = flx) +g1(x) - ug+g2(x) - u, (2.18)

ol le vecteur des états x et des commandes u sont:

T T

x = [,d i C‘)r] et u= [Ud ”;l 2.19)
avec:

R. L .

_Eld-i-fpﬂ)rlq

fl(x) Z d ®
) = )| = —firfpmrirfpw, (2.20)

f3(X) 3 q q q 8
S5 @y (La=Llai) - 70
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et:

1 0
L 1
Y= 179, (x)=|= 221
g1(x 0 82 Lq ( )
0 0

On s’est donné comme objectif d’assurer la régulation de vitesse du moteur tout en
maintenant un fonctionnement & couple maximal (ot la composante longitudinale des

courants statoriques iy est forcée a rester nulle en tout temps). Pour ce faire, on applique a

son modéle une linéarisation au sens des entrées-sorties qui assure un découplage total entre

les commandes et les sorties. Dans ce volet, les sorties doivent €tre la vitesse du rotor (@) et

le courant (ig):

yir=ig et y, = @, (2.22)

Ces deux sorties doivent suivre les trajectoires qu’on leur impose. La stratégie de
fonctionnement a couple maximal nous méne & imposer i, ;= 0 tandis que la vitesse doit

suivre sa référence qui peut étre un échelon ou une trajectoire quelconque définie par ®,,,-
Pour la premiére sortie (i) on a:

yi=ig=h(x),  Vh =[100 (2.23)
En la dérivant par rapport au temps, on aura:

yi = Ly (x) + Ly y(x)ug+ Ly hy (X, (2.24)

ah dh,
— - flx) + 81(‘3) ud'*'g“ - &2(x) - u,

=—=1 +[—’9 W, +—1—u
de Ldp rtq La' d
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ainsi, I’entrée uy apparait dans I’expression (2.24). On arréte ici et on note, pour cette sortie,

un degré relatif r; = 1. Pour la deuxi€éme sortie, on a:

y2= 0= a(x),  Vhy=[001] (225)

En la dérivant une fois, on a:

Y2 = Lihy(x) + Ly By (x)ug + Ly by (X)u, (2.26)

h,

oh oh,
g flx) +$~' g1(x) - ud'*'g - g2(x) - U,

= a .
3 : ... B
= ﬁ(qmq +(Ly=Ly)igiy) = 50

Remarquons qu’aucune entrée n’apparait. On est donc obligé de dériver une autre fois:

Yo = Lthy(x) + Ly (L, (x)) - g + Ly (Lo (%)) - u, (2.27)
= AlLy= LI fi(0) + A, + (L= LYifp(0)-2f,0x) +
A.(de_ Lz)iqud + A(Qv + (l[:: - Lq)id) uq
avec:
_3p
A =3E (2.28)

olt: f5(x) et f3(x) sont donnés par (2.20). Les deux entrées (uy et u,) apparaissent dans (2.24)
et le degré relatf est donc (r, = 2). Le degré relatif totalest r = r; +r, = n = 3 etdonc

nous avons effectué une linéarisation exacte. Aucune dynamique interne n’est a considérer.
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En regroupant les expressions (2.24) et (2.27), on obtient la forme suivante:

I:y'l };'Z:IT =L(x)+D(x) u (2.29)
otl:
R. L, .
—— g+t p0d
Lx) = [Lf‘ ‘(x)J = La* L e (2.30)
Lrho (x) A(Lg=L)ifi(x) + A(D, + (Ly— Lq)id)fz(x)—%% (x)
et:
1 0
D(x) = L4 _ 2.31)
A(Ld - Lz)i A(év -+ (Ld —Lq)ld)
L, ¢ L,

La matrice D(x) est inversible si la conditon suivante est vérifiée,

A(D,+(L;—L,)iy)
L.L,

det[D{x)] = #0 ouencore P, # (L,—Ly)iy

Ainsi, la loi de commande linéarisante qui assure le découplage est exprimée par:

H - D(x)“l[H —C(x)] 2.32)
u vy

. L, 0
D (x) = _(Ld —_ Lq)iqu Lq (2.33)

(D, +(Ly—Lpiy) AP, +(Ly—Lp)ig)
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En remplacant I’expression (2.32) dans celle donnée en (2.29) on obtient un systéme

lin€aire totalement découplé de la forme:
T T
l:}’I yz] = [ (2.34)

Les nouvelles entrées (v, v,) doivent &tre congues pour nous assurer que:

lim Y1 = idref et lim Y2 = O)ref (2.35)
t—> oo Lt —> oo

pour cela, on procéde par placement de pdles. Dans le cas général, et pour un probléme de

poursuite de trajectoires, on a:

H _ kg Garey—ia) 236

Va2 D ep+ kw;(mref_ @) + k“';-.(mref- @,)

Mais s la trajectoire imposée est un échelon, alorson a o/, = ,,, = 0, et 'expression (2.36)

devient:

Vi - kd ) (idref— ld) (237)
Vs _kwlc")r + sz(mref_ Cl)r)
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Le schéma bloc du systéme linéarisé en boucle fermée est représenté par la figure 2.1

suivante:

[idrejj l}lj l:idJ
@, u o,
+ — ~ :
F’(xr“(-C(x)m I ¥ EIEE T g
- i=1

yi = hj(x)

| ol

Figure 2.4  Schéma bloc du systéme linéarisé en boucle fermée

On a décidé d’imposer les pdles suivants (-10, -0.125, -4000) pour que le systeme bouclé

soit stable et que sa réponse n’est aucun dépassement. Les gains du contrdleurs sont alors:

ky 10
ky| = | 500
k,. 4000

Nous avons jugé intéressant de comparer les performances du contrdleur non-linéaire avec
un contrdleur linéaire classique. Le choix a ét€ porté sur le contrbleur linéaire par retour
d’état du fait que les deux contrdleurs utilisent la méthode de placement de pdles. Pour ce
faire, le principe du retour d’€état lin€aire et son application au moteur sont présentés dans la

section suivante.
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2.5 Commande linéaire par retour d’état

Pour concevoir le contrfleur linéaire par retour d’état, on doit effectuer deux étapes: la
lin€arisation du systtme autour d’un point d’opération et le calcul de la matrice des gains K
qui permet de réaliser le placement des pdles souhaités. Avant tout, on doit vérifier que le
systéme est contrélable.

Une fois que le systéme est linéarisé, on lui applique une commande par retour d’état de la
forme u = K- x+ r ol les sorties sont forcées de suivre une certaine référence définie par
le vecteurr.

Puisque le MSAP forme un syst¢me multivariable, le calcul de la matrice K n’est pas aussi
direct que pour le cas monovariable. Plusieurs méthodes existent, cependant, nous avons

utilis€ la méthode présentée par C. T. Chen dans son livre [9].

2.5.1 Linéarisation du systeme autour d’un point d’opération

On considére un systéme régi par 1’équation dynamique suivante:

x(t) = flx(e), u(t)) (2.38)

ol fe R” est une fonction non-linéaire des états x @ R” et des commandes x € R”. On

désire linéariser cette équation autour du point d’opération (x°, u°).
Si on suppose que le systéme n’est pas sujet & de grandes perturbations, on peut représenter

I’équation (2.38) par la série de Taylor comme suit:

R R % R C R0 (2.39)

=u

ot L O] L )
u x=x",u
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En fixant le point d’opération, on a:

x = x°+8x = x=x°+8x (2.40)

u = u°+du (2.41)

Pour que le systtme soit en équilibre autour de ce point d’opération, il doit vérifier la

condition suivante:
F&&u®) =0 (2.42)

De cette fagon, le systéme lin€arisé s’ exprime par:

dx = A-3x+B-du (2.43)

oli: A et B sont des matrices dites Jacobiennes définies par:

- . -
o ... % o ... %
ox, ox, di,y du,,

4= , B= SR (2.44)
afn afn. afm . aﬁ(
91 o OXp| (2, u2) Ou; | RN
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2.5.2 Principe de la méthode par retour d’état

Soit le systéme linéaire:

x = Ax+ Bu (2.45)
y=Cx+Du

ot xeR", yeRLue R’ et A(n-n),B(n-p),C(g-n),D(g-p) sont des matrices
réelles et constantes. Il a été montré que si le systéme considéré est commandable, on peut
imposer a notre syst¢me en boucle fermée n’importe quelle dynamique stable. Cela signifie
qu’on peut influencer directement la dynamique du systéme en boucle fermée. Cette

méthode est connue sous le nom de Ia méthode par retour d’état ou méthode de placement
de pdles. Son principe consiste & remplacer I’entrée du systtme u par y = K-"x+r,00r
désigne le vecteur des références. K(p - n) représente la matrice des gains. Le syst€me en

boucle fermée a pour forme:

x=(A+B -K)x+B-r (2.46)
y:(C+D‘K)x+D’r

Le travail consiste donc a calculer la matrice des gains K qui place les pdles en boucle
fermée. Cependant, il est recommandé de mettre le systéme en boucle ouverte sous la forme
canonique avant de lui imposer la nouvelle dynamique. En effet, on peut transformer le

systeme (2.45) sous la forme canonique en effectuant le changement de variable suivant:

x = Px (2.47)

ce qui rend le systtme en boucle fermée sous la forme:

x=(A+B-K)-x+B-r (2.48)
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avec:

-1

Les valeurs propres de (Z +B- I-() doivent correspondre aux pdles imposés définis par

I’équation caractéristique:

Det(sI-(A+B-K)) = I (s—=2) (2.50)

i=1

ou les pdles A; peuvent tre arbitrairement choisis (réels ou complexes).

Cependant, pour appliquer le retour d’état au systeme réel, la matrice des gains K doit étre

convertie en utilisant le changement de variables inverse:

K=K-P (2.51)
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2.5.3 Application au moteur

Les équations d’état du MSAP sont données en (2.17). Trois types de non-linéarités sont

présentes dans le modéle (i, ~i,, ®, i, et @, - i;). On désire linéariser ce modele autour du

point d’opération:
o T o T
r= [l; iy G)r{l et u = [:uf; uﬂ (2.52)

En utdlisant I’expression (2.45) et les équations du moteur (2.17), on peut calculer les deux

matrices A et B:

|z Ly o Lp o
L, Ly " Ly *
a=| La,. _R _(&&ﬁ@ (2.53)
Lq L‘Z L‘I L‘l
3p(La=Ly) o €p¢v+3p(l«—£g)io) _D
| 27 2J 27 J i
1 T
=~ 00
B= |k
1
0 =0
Lq

Pour que le systéme soit en équilibre autour du point d’ opération, on doit vérifier que:

Ro 2Lep 00 1 o .,
B —u’s = 2.54
Ldzd+ Z, OJ,.Lq+Ldud 0 (2.54)
Lip 0.0 R.o (PP, Lap .o) o 1 o _
-~ Lq O, 14 —qu q—'( Lq + Lq lg (Dr +Lqu q = 0

3p(Ly—L,) p®, 3p(L;—L,) D
9/ .0 .0 v 9l 0)0 L o _
27 Ldt\ Ty YT g “’)‘ 1= 70 =0
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II doit exister un point d’opération différeznt de 1’origine qui rend les valeurs propres de la
matrice Jacobienne A dans la partie gauc:he du plan complexe (systéme stable). Le point

d’opération choisi est:
T T <
[iod 0 mro:l = [O 0 50] (2.55)

qui correspond 4 un moteur fonctionnant & vide sous la stratégie a couple maximal. Ainsi,

[awr) = 021" 2.56)

on trouve:

Le choix de la matrice des gains K se respose sur la localisation des pdles qu’on désire
imposer au systéme. En considérant les ménmes pdles que pour le contrdleur non-linéaire, on

peut déduire la matrice des gains K qui sera dans ce cas:

koo kpp k| LLBT 42,8 0,48939

Le schéma bloc de la commande linéaire p:ar retour d’état appliquée au MSAP est donné a

la figure 2.5:

~
oosce ey D .............. m— e — e =

Figure 2.5  Schéma bloc de la comnmande linéaire par retour d’état.
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2.6 Comparaison des performances des deux contréleurs

Nous allons dans ce qui suit simuler le comportement des deux contrbleurs présentés en

utilisant les parameétres du moteur donnés par le tableau 1.1 du chapitre 1. Notons que nous
avons L; = L, . Les figures (2.6 et 2.7) montrent les courbes de la vitesse @, du courant iy

et du courant iy quand on applique un échelon de vitesse de 50 rad/sec et le moteur

~

fonctonne a4 vide. Les figures (2.8 et 2.9) montrent le cas ol on applique, en régime
permanent, des échelons de couple de charge de 1 Nm. On remarque bien la supériorité du
contrdleur non-linéaire qui corrige 'effet de la perturbation du couple alors que le
contrdleur linéaire perd ses performances et provoque des erreurs de vitesse considérables.
A noter que I’erreur de vitesse et du courant iy produite par le contréleur linéaire par retour
d’état en régime permanent est causée par la non existance d’intégrateur dans le systéme
linéarisé en boucle ouverte. On a aussi soumis les contrSleurs a une perturbation de couple
€levée (T = 6 Nm). Dans ce cas, le contrleur linéaire perd complétement ses
performances rendant le systtme instable (figures 2.10). Le contrdleur non-linéaire, par
contre, garde les mémes performances et donne des résultats trés concluants (figure 2.11).

Notons finalement que les erreurs de vitesse et du courant iy produites par le contrdleur
linéaire sont causées par la non existence d’intégrateurs dans le modgéle linéarisé en boucle

ouverte. On peut ajouter un effet intégral dans le modéle en considérant le modéle complet
du MSAP (i i g 9> @) au lieu du modele réduit considéré (i, i ¢ @,) - Cependant, on a

vu que la commande non-linéaire a engendrée deux intégrateurs en cascade boucle ouverte.

Elle sera donc toujours supérieure sur la commande linéaire par retour d’état.
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viesso {rad/sec)

10

IdetIq (A)

vilosse {rad/sec)

0.4

1dotlq (A)
o o o
o 2 K &

5

0.5
Temps (sec.)

(@)

Temps (sec.)

(®)

Contrbleur linéaire par retour d’état & vide.
(a) vitesse, (b) les courants iq et iq.

13 1
- i -
............................................................................................... o
........................................................................... Feeeenerdeerneean]

1 2 L

0.5
Temps (sec.)

Figure 2.7  Contr6leur non-linéaire 3 vide.
(a) vitesse, (b) les courants ij et iq.



vitesse (rad/soc)

1 etlq (A)

Tamps (sec.)

(b)

Figure 2.8  Contrdleur linéaire par retour d’état avec un couple de charge de 1 Nm appliqué &
t =1 sec. (a) vitesse, (b) les courants i4 et iq.

vitesse (rad/sec)

Id et lq (A)

(b)

Figure 2.9  Contr6leur non-linéaire avec un couple de charge de 1 et 4 Nm appliqués & t =1 sec.
(a) vitesse, (b) les courants iy et ig.
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vitesse (fadsec)

Id atiq (A)
|

|
n
=

=30
-40 1 1] 13 X
0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.8 1.8 2
Temps (sec)

Figure 2.10  Contrdleur par retour d’état avec un couple de charge de 6 Nm appliqué 2t =1 sec.
(a) vitesse, (b) les courants iy et iq.

@
(=]

tn
=]

IS
Q

B

¥hesso (adfsec)
[4A)
[=]

(@)

.

idetlq (A)
N

-2 L 1 1 l 1 I it 1 1

Temps (sec.)

(b)

Figure 2,11  Contrdleur non-linéaire avec un couple de charge de 6 Nm appliqué 2 t = 1 sec.
(a) vitesse, (b) les courants ij et iq.



2.7 Sensibilité du contrdleur non-linéaire aux variations paramétriques

Pour mettre en évidence la sensibilit¢ du contrdleur non-linéaire congu, on a testé ses
performances lorsque deux des parameétres du moteur changent (cas de la résistance et de
I’'inductance statorique). Dans la figure 2.12, on montre le comportement du moteur avec la
valeur nominale de la résistance statorique et quand celle-ci augmente de 50% par rapport &

sa valeur nominale.

60 T T T T T T T T T

o
o

N
[=]

8

viesse (rad/sec)
w
Qo

] L I}

14 1.6 1.8 2

2 T ; T T T T T T
1.8 feeenemeioe o g (RELZQ) S
Y SO S SO SUTUTUU SN (gt g A N i
= : Pig (Re1.8Q) : : :
E (Y] SN Teerenean LT TLTTTTTTY: PRS-y . .
u_\_‘ _ : ; ———]
05 : : ; i i i i i :
0 0.2 04 0.6 0.8 1 1.2 14 1.6 1.8 2
Tomps (sec.)

Figure 2.12  Contr6leur non-linéaire: T; = 1 Nm appliqué & t = 1 sec. (a) vitesse, (b) les
courants iy et ig-

On remarque que cette augmentation n’affecte guére le contrdleur lorsque le moteur
fonctionne a vide mais elle provoque d’importantes erreurs de vitesse aprés ’application
d’un €chelon de couple de charge de 1 Nm, alors que le courant iy n’est guére affecté. La
figure (2.13), de sa part, montre le cas ou l’inductance statorique augmente de 35%
(Ldqu-:L:lS mH). Avec cette augmentation, I'erreur de vitesse en régime permanent
atteint 52%. De plus, le contrdleur n’arrive plus i réguler la composante longitudinale des

courants statoriques (voir figure 2.13.c).
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1.5 T T ™ T T - T T T

1 1 L ; 1 ; L 1] 1
[+] 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
Temps (sec.)

(c)

Figure 2.13  Contrdleur non-linéaire: Ty =1 Nm appliqué a t =1 sec.
(a) vitesse, (b) courant iq et (¢) courant ig.

A noter que I’erreur de vitesse et du courant iy produitent par le controdleur par retour d’état

sont causées par la non existence d’intégrateurs dans le systeme linéarisé.
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2.8 Conclusion

Dans ce chapitre, on a constaté que la commande non-linéaire développe des performances
supérieures a celles de la commande linéaire par retour d’état. On peut facilement voir la
faiblesse du contrdleur linéaire quant on s’écarte du point d’opération en lui appliquant une
perturbation de couple de charge qui, une fois augmentée, le rend complétement instable.
Le régulateur non-linéaire, par contre, conserve les mémes performances longtemps et aussi
longtemps qu’on n’est pas en présence d’incertitudes dans les parametres.

Finalement, la technique non-linéaire par la lin€arisation au sens entrées-sorties est basée
sur I'idée de transformer un systéme non-linéaire en un systéme liné€aire puis lui appliquer
le retour d’état. Elle est bien adaptée aux problémes de suivi de trajectoires et aux
problémes de stabilisation. Les principales limitations sont: le manque de robustesse et, du
point de vue pratique, 'exigence que tous les états soient mesurables. Le probléme de la
sensibilité du contrdleur aux changement des paramétres sera discutée dans le prochain
chapitre ott on fait appel aux méthodes adaptatives. La deuxiéme limitation sera traitée dans

le chapitre 6 ol on réalisera un observateur permettant l’estimation des états non

mesurables.
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CHAPITRE 3

CONCEPTION D’UN CONTROLEUR NON-LINEAIRE ADAPTATIF
POUR LE MOTEUR SYNCHRONE A AIMANTS PERMANENTS

3.1 Introduction

Comme on a déja mentionné, la commande non-linéaire basée sur la technique de
linéarisation au sens des entrées-sorties a fait ses preuves au niveau de la commande des
moteurs €lectriques ([8],[10],[111,{181,[181,[241,[23],[241,[38],[42]). 11 a été démontré que
le contrdleur non-lin€aire maitrise trés bien les non-linéarités et maintien ses performances
dans une grande plage d’opération longtemps et aussi longtemps que les parameétres du
moteur ne changent pas. Cependant, il perd compleétement ses performances lorsque le
modele du moteur est sujet a des incertitudes dans les parameétres. Dans le cas du moteur
synchrone a aimants permanents, les paramétres incertains sont principalement la résistance
statorique (qui dépend de la température), les inductances (qui dépendent du niveau de

saturation), le moment d’inertie ainsi que le couple de charge (qui sont difficilement
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quantifiables). De plus, en examinant le modele, on peut remarquer que deux de ces
parametres rentrent d’une fagon linéaire dans le modele (résistance et couple de charge)
alors Ies deux autres rentrent d’une facon non-linéaire (inductances et moment d’inertie).
Au début, on a essayé de résoudre le probiéme en développant des algorithmes
d’identification des parameétres incertains qui ont tendance a changer durant le
fonctionnement [18]. Cependant, malgré les résultats obtenus, ils ont été repoussé a cause
de leur complexité.

Parallélement 2 cela, un grand nombre de recherches ont ét€ destinés aux développement
des méthodologies adaptatives non-linéaires combinant la techniques de linéarisation avec
les méthodes adaptatives ([6], [8], [15], [44], [45], [46]). Toutes les méthodes ont aboutit &
des résultats satisfaisant mais elles limitent les structures des modeles et la maniére dont ils
dépendent des parametres incertains. En effet, dans la méthode proposée en [44], les
modeles doivent satisfaire les dites conditions assorties, alors que dans ([45], [46]), ils
doivent satisfaire la version étendue des conditions assorties.

De plus, La plupart des méthodes sont destinées au cas ol les paramétres incertains rentrent
d’une fagon linéaire dans le modéle ([31], [40], [44], [45], [46]).

L’ algorithme qu’on se propose d’appliquer dans notre cas est celui proposé en [15] et [8].
Cet algorithme ne se limite pas pour le cas ol les parametres incertains rentrent de facon
linéaire dans le modéle mais il s’applique aussi aux modeles dont les parameétres incertains
rentrent d’une facon non-linéaire. Marino [8] a montré que le modele de la machine

synchrone a aimants permanents satisfait les conditions de Akhrif-Blenckchip (conditions

de triangularit€) proposé par [15].

Le présent chapitre est organisé comme suit. Au début, on présente le principe de la
méthode adaptative adoptée. Le détail de la conception du contrbleur adaptatif destiné a la
régulation de la vitesse du MSAP est ensuite présenté. On commence par le cas ou les
parameétres rentrent d’une facon linéaire dans le modele du MSAP (la résistance statorique

et le couple de charge). Ensuite, on applique la méthode dans le cas ol les parameétres
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rentrent d’une fagon non-linéaire (I’inductance statorique et le moment d’inertie).
Les performances du contréleur adaptatif sont comparées i celles d’un contréleur linéaire

robuste au chapitre 5.

3.1.1 Conditions assorties

r
Considérons le systéme idéal x = flx)+ ¥ g:(x)-u; ou f,g,i = 1,2, ...,p sont des

i=1

fonctions lisses et f(0) = 0. Ce méme systéme expos€ au incertitudes dans les paramétres

p
s'écrit x = f(§, x)+ ¥ g8 x)u; ot f(8,x),g:8,x),i =1,2,...,p sont aussi des

i=1
fonctions lisses. Si on assume que le systéme incertain est de méme dimension que le

systéme idé€al et qu’ils ont les mémes entrées (commandes), alors:

Af = f(8, x) — f(x)
Ag; = g8, x) ~ gi(x) i
Af(0) = 0

LL2,..,p

Si le systéme idéal est linéarisable alors il doit exister une transformation qui le rend sous
forme canonique commandable, ce qui rend le placement de pdles plus facile. La question
qui peut se poser est: quelles sont les conditions sur Af,Ag,i = 1,2,...,p qui nous
permettent de linéariser le systéme incertain et en méme temps le rendre sous forme
canonique commandable.

La condition suffisante est que 1’erreur entre le modeéle incertain et le modéle idéal satisfait

les conditions assorties définies par
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Ag, Te G = Span{ 218 - &, }

Agp )

Cette condition autorise des incertitudes €levées a condition que les commandes (entrées)
restent born€es. Son inconvénient réside dans le fait que Afe Span{ g1 82 - & } est
une condition dure & vérifier. Cette derniére est remplacée par une autre condition donnée
par Ag; e Span{ g8 - & } i =1,2,...,p. Cette derniére est connue sous le

nom de conditions de triangularité [14] et énoncée par le théoréme suivant.

3.1.2 Théoreme (Condition de triangularité)

p
Soit le systéme incertain x = f(§,x)+ ¥ g;(8,x)u; ol on modele nominal

i=1

P
x=fx)+ 3 gi{x)- u; est linéarisable par retour d’état avec des indices de Kronecker

i=1

ki, ko, ..., k,. Le systtme incertain est aussi linéarisable si Af, Ag,, Ag,, ..., Ag, vont

satisfaire les conditions suivantes:

* Ag;e G = Span{ g 8&» - & } i=12,..,p
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. [Aﬁad}‘g;'espan{ ad'g, O<I<k+1, 0<i<m } 0<k<k-3,j=1..,m

alors il doit y avoir une transformation non-linéaire qui transforme le systéme incertain sous

la forme triangulaire suivante:

Z.j = Zj+[ +¢j(Z[1 ------ ] Zj: s(x)) 1 Sjsn_ 1

Z.n =v+ ¢n(zlx ------ b er S(X))

3.2 Etapes de conception du controleur adaptatif

La conception se fait en deux étapes: Dans la premiére, on effectue la conception du contréleur

non-adaptatif & ’aide du modéle nominal (§ = 0). Dans la deuxiéme, cependant, on se

~

propose d’estimer le vecteur des parameétres incertains 4 partir du bon choix de la loi

d’adaptation.

Considérons le systéme dynamique multivariable:
_ P
x = fx,0)+ I g:x, 0)u; (3.1
i=1

avec:

f(x, 8) = f,(x) + Af(x, O) (3.2)
gi(x! 8) = gi(x) + Agi(xa 5)

et f(x), g;(x) représentent le modéle nominal, i.e:

P
x = f()+ 3 gdx)u; (3.3)

(=1
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alors que Af(x, 8), Ag;(x, 8) représentent la partie produite par les paramétres incertains.

On commence par considérer le cas nominal représenté par le modele (3.3). Les démarches
de conception du contrdleur correspondant sont les mémes que celles données au chapitre 2.

Le modele (3.3) est linéarisable, s’il existe une région U au voisinage de O tel que pour tout
xe U et pour tout Oe€ B®, il existe un changement de variables

zl = L7'0i(x, 8) j=1,..,p, i=1,..,r; o0 1, est le degré relatif

l

correspondant & la sortie i, et une loi linéarisante u = D(x)'[ -(=C(x)+v) qui

transforment le systé¢me (3.3) sous la forme canonique:

A, ... 0 B, ... 0
Z= .. ... z+ | v (3.4)
0 ...A, 0 ...B,
01 ..0 0
00..0 . 0 .
A, =|_. ... .....|€eR" " B, = € R’ (3.5)
00 ..1 1
0 0 ... O]
et:
L;Ihl(x)
C(x) = (3.6)
Lih(x)
i r-1 ri-1 ri-1 |
LyLf hi(x) LgLi m(x) .. LgPLf‘ hy(x)
ra=1 ra-1 ry-1
D(x) = LglLf h2(x) ngLf hz(x) . Lg,,Lf hz(x) (3.7)
r-1 -1 r,—-1
L L7 hy(x)  LoLf hy(x) .. Ly L7 hy(x)]
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D(x) est la matrice de découplage qui doit étre non-singuliére et r; représente tous les degrés

relatifs. Ensuite, on impose a la nouvelle entrée v une dynamique qui dépend de la stratégie
de commande souhaitée. Le détail est fourni au chapitre 2.

Jusqu’ici la premiére étape a été complétée. Dans la deuxiéme étape, on doit trouver le
moyen d’utiliser le contrdleur congu pour le cas nominal afin de tenir compte des
contraintes li€es aux paramétres incertains. Il est aussi intéressant de vérifier jusqu’a quel
point ce nouveau contrdleur peut garantir ses performances.

Le vecteur des paramétres incertains & est maintenant inconnu et il doit étre remplacé par
son estimé §. Dans ce cas on a:

~ p ~
x=f(x8)+ 3 gx, du; (3-8)

i=1

gij = L}i_l¢j(x1 é) j = 1! cees P i= 1’ b ki

~ 2 S O o oL Sy K~ T
u= D(x) ° (— C(x) + v) - Lg,-Lf ¢lv ngLf ¢1(Lf ‘bl: ce-y Lf ¢[J)
Alnsi, en utilisant (3.8), le systéme linéarisé€ en boucle fermée devient:

~ ~ P -~ a -
z = %d{f(x, )+ I gilx, S)u;) +a—8-¢8 (3.9)

i=1

= AZ+Bv+ W, (x 8, v)AS + Wy(x, 8, 1)

~

ou le terme A8 représente l'erreur d’estimation donnée par A8 = 8—-8 et
W, (x 8,v) = [W,'(x, 8, v), ... W,"(x, 8,v)]" est connu, dans la littérature de la

commande adaptative, sous le nom du regresseur.
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et:

Ainsi, pour chacun des termes Wl'(x, o,v), i=1,..,p ona:

[_ Lf[(gl pr‘i;x
L L6, L Lo,
(3.10)
L, LI,
L L o+ L L L L L, +L L 04
Wa(x, 8, v) = %d:(x, 5) (3.11)

On remarque que sans le terme W, (x, S, v)d , I'expression (3.9) est trés familiére dans la

commande adaptative destin€ée aux systémes linéaires. L'expression (3.9) doit étre
manipulée en utilisant le concept de I'erreur augmentée {48] afin de la rendre sous une

forme habituelle.

3.2.1 Modéle de référence

Le modele de référence imposé au systéme (3.9) est donné par:

Z‘d = Adzd+Bdrr¢f (3.12)
est composé de p fois r; sous-systémes indépendants:
- i ii i i k;
Za = Ayz4+Byr,y, zZ4€ R (3.13)
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[0 1 .. 0
0 0..0 0
A= | ..| B, =10
0 0. 1
i 4 i 1
_ko kl k'.___ 1
et les [—kg ki ki ._l] sont choisis afin de former un polynéme d’Hurwitz.

Si on défini I’erreur de poursuite par e = z —z, et I’erreur augmentée par iy

leurs dynamiques satisfont:

- Al

e = Aje+ W A8+ W,8e = A e+ W,5
n = Amn+ W,A8

3.2.2 Loi d’adaptation

Si on choisit la fonction de Lyapunov V(z, 8) par:

+* en considérant I’erreur augmentée:
T T
V(z,8) = n'Pn+A3 TAS
+* sans ’erreur augmentée:

V(z,8) = e’ Pe+AS'TAS
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e — ¢, alors

(3.15)

(3.16)

3.17)



ou I'>0 estle gain d’adaptationet P = PT >0 est la solution de I’équation de Lyapunov:
K'P+Pk=-Q (3.18)
et Q est une matrice définie positive, k est la matrice qui dépend des pdles imposés.

En dérivant (3.16) par rapport au temps:

g_:’ = —n7on + 2A8T(W,Pn + TAS) (3.19)

Si maintenant on définit la loi d’adaptation (la dynamique des parameétres estimés) de la

forme:
AS = -T™'w,"Pn (3.20)
ce qui nous garantie:
av T
= = < .
7 n gns<0 (3.21)

En effet, si (8(0), 2(0)) sont bornés, alors (8, 2) sont aussi bornés:
n¢ - )A8( - )e L7(R)

avec: [nll,. = sup,>olnll <o

etsienplus V(£)20 et V() <0 et [l e L*(R) alors:

V(0)- V(=) = [V = [n'(m(ndr ( <eo)

0 0
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Pour montrer que n(¢t) -0 quant r— o, on a besoin de vérifier que T(r) est

continue et que T (z) est bornée. On a que W, et W, sontdes fonctions continues de

8, z. Puisque & est bornée, alors si z est bornée, W, et W, seront bomnées et d’aprés

(3.20) on a que T(¢) est aussi borné et donc:

lim [ (9] = 0

De plus, puisque W, est borné alors:

lim lsl = lim [-r~'w,Pn| = o

qui, combinée avec € de (3.20) donne que lim |le(z)] = O . Finalement, la vraie erreur
£~ o
e = 1 —¢ tend aussi vers z€ro, i.e lim [e(z)[] = lim|z,(r)—z(2)]] = O
£ —p oo t—r oo

Le contrbleur adaptatif nous assure que I’erreur entre les sorties et leurs références tend vers

z€ro mais il ne le fait pas pour I’erreur d’estimation des paramétres incertains.
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3.3 Application au moteur

3.3.1 Casde variations sur R et T,

Dans cette section, on réalise la conception du contréleur adaptatif non-linéaire qui assure la
régulation de vitesse du MSAP. Dans cette partie, on ne tiendra compte que des parameétres
qui rentrent d’une fagon linéaire dans le modéle du MSAP. Il s’agit de la résistance
statorique (R) et le couple de charge (Ty). Pour se faire, on commence par concevoir un
contrdleur basé€ sur la technique de linéarisation au sens des entrées-sorties et appliqué au
modéle nominal, ensuite on calcul la loi d’adaptation qui permettra d’estimer le vecteur des
parametres incertains. Marino [8] a montré que le modéle du MSAP satisfait les conditions
de triangularité.

En considérant le vecteur des parametres incertains:

5= (% = |B-Ra (3.22)
5, T,-T;,
alors, on peut récrire les équations du MSAP sous la forme suggérée par (3.1):

9

x = flx, 8) + i gi(x, 8)u; (3.23)

i=1
2

2 2
=fo(x)+ X Sjﬁal_(x) + ¥ g(x)u;

i= i=1

avec: ~ -
R :
_.._".z’d_*_é&
L, L,
R L,pow i, p® 100
fx) = Tmp 2P T vy | = A (3.24)
L L, L, o
X
L,-L 3
&i +Midi _gmr_ETL
J 4 Jo, 9 g
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et:

T T
= |1 = loL =3
g[(x) - [Ld 0 O:I 3 g?,(x) [0 Lq O] ) KT 2pcbv (3.25)
1 1 ’ ’
f5,(x) = [—Z,id -[quq 0] » Jo,(x) = [0 0 _5] (3.26)

ol R et Ty sont les valeurs réelles, R, et Ty, sont les valeurs nominales.

3.3.1.1 Cas non adaptatif

Assumons que le vecteur des parametres incertains est connu et nul (cas nominal). Comme
on I’a déja mentionné au chapitre 2, on est intéressé€ par la régulation de la vitesse et de la

composante longitudinale des courants statoriques i4. Ainsi, les sorties sont encore:

-

On utilise le résultat trouvé en haut pour linéariser et découpler e modéle (3.23) par

I’application du changement non-linéaire de coordonnées suivant:

Z, id ¢l
[z] = |z,| = |Of = | ¢ (3-28)
Z3 66, Lfo(bz
alors:
L, o, 0

. L &1
[ZIJ _ zf"q)l . Ug| _ C"(X)+D(x)|:ui| (3.29)
‘ I}, < 3
23 f"(p' Lg‘Lf”(Pz L&'szoq)?'

62



avec:

Lo, =L, 6, =0 (3.30)
Ki(L,—L,))i K. (Ly—L)i B
2 _ Bn\bg— L)Y Ar d —Lgltd _B
B LS 07 (R ACELAE
K(L;,-L,)i
L L ¢, = Td  glq
5 Jo L,
1
Lglq)l = [:
Kr (La—Lp)i,
= =L
ngLfaq)Z - qu(l + D, )
et:
i R Lpw,.i |
_—n; e g
L0, LML
S = T k- Kef. (Ly~L)i B 3-31)
L5,6, g et Bl AL T(l 4~ Lglly _B
S OR3 Chaer ) ZORS 1€
D(x) est une matrice donnée par:
1
pb 0 L; °
D(x) = ' =\ ecr.— i x ) (3.32)
LeLeds LgLed, (La—L,)it, __[(1+(L4—Lg)1d)
Jo L, JL, D,
K L,—-L)i
ol son déterminant satisfait de:[D(x)] = L (1+( C ")l‘f)io aussi longtemps
JL,L, D,
d)V
que iy # (L—L—) Cette condition est satisfaite dans notre cas puisque le courant iy est
g ~d

réguler pour rester nul en tout temps.
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La loi de commande linéarisante est donc:

u

[uj = D(x) 7 (=G, (x) +v) (3.33)

T
ol v = l:vl "2] sont les nouvelles commandes congues par assurer la poursuite de la

vitesse et la régulation du courant iy, alors:
[v{l - -kl(id - idrcf) (3.34)
V2 Eb"ef—k'.’(mr - mref) - k3 (mr - d)ref)

Les poles imposés sont les mémes que dans le chapitre 2.

3.3.1.2 Cas adaptatif

Pour la suite, on va considérer que le vecteur des parameétres incertains & est inconnu. I

doit étre remplacé par son estimé & qu’on se propose de concevoir. Ainsi le vecteur des

estimés est donné par:

~ s -R
5= [0 = | R™F (3.35)

Le vecteur des sorties est toujours:

[yl Yz]T = [id mr]T = [¢1 ¢2:|T (3.36)
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On définie un changement de coordonnées dépendant de 8 comme suit:

21 Lf by

[2] = |z = ) = b,

Z3

dont la dynamique s’exprime par:

2] ” Lo, +8,L. &

. s Ly,0:
;2 = Lr,0y + 52Lf52¢2 ¥ 0

: 2 X L L

| 23] L7f0¢2 + 81Lflefa¢z + SszszL.ﬂ,q)z + 82Lﬁz¢2j ’4) f.,¢2

ol D(x) est exprimée par (3.32) et:

L_&z({)l = Lfﬁly:! =0

@3 -+ 82Lf52¢2 Lfnq)z + 82Lf5’¢2

(3.37)

0 .
0 H (3.38)
L, L&, u

Ly, &1 = “‘iid

Lf752¢2 = —§

e e )
LyL 6= %

(Lg ¢2) = O

La loi de contrdle linéarisante devient dans ce cas:

H = D(x) " (=L, (x) = Lg(x, 8) +v)

u
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avec {,(x) représente la fonction linéarisante pour le modéle nominal, donné par (3.31) et:

i - -
R —SlLdld
Cs(x, 8) = "y Ny KoL) . (3.40)
(Bt  Kr{La-L, ’d‘q)A _(L_Lq_' -)“ By &
(JLq Y e, P T e, et by

T . . . . - ~ A7 .
représente la partie linéarisante introduite par les incertitudes. v = [v . V’] est donnée par

(3.34).

Puisque D(x) est indépendante des estimés 8, le systéme (3.37), en boucle fermée, devient:

z = (§(x)+ Ls(x, 8)) = D(x)D(x) ™ (&, (x) + Ls(x, 8)) + D(x)D(x)™ 7 (3.41)
= L5(x 8) = Ls(x, 8) +v

ou sous forme développée:

- Ad, L

z ) 1 fal¢l L ol

=l = 23+ A8, L5 6 + 0 o] |2 (3.42)
Py 0 1|v2

olt A8 représente le vecteur de I’erreur des parameétres estimés, donné par:

A8 = [AS‘} = [%=%] _ | R-R (3.43)
ASZ 62_82 TL_TL

On défini ensuite le vecteur d’erreur des états par:

id - idref €,
e = |o,-w,. = |e, (3.44)
CO,- — @, €3
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qui satisfait:

e =k-e+W,-Ae (3.45)
avece:
—k, 0 O
k=10 0 1 (3.46)
i 1.
_Ei 0
Lfsl‘pl 0 te
1
W, = 0 Lfszq)Z = 0 7
Ly, L9z Ly, Ly 6, _(Kriq+KT(LJ—Lq)i&)_(KT(Ld—Lq)i l.) B
JL, Lo, JLe, 4 P

Afin de déduire la loi d’adaptation, on fait appel a la fonction V(g, S) donnée par (3.16):
V(z, 8) = e"Pe+ASTTAS (3.47)
ol sa dérivée donne:

.21_:’ = —nTon + 2487 (W, Pn + TAS) (3.48)

avec I'>0 est le gain d’adaptation et P = PT>0 est la solution de I’équation de

Lyapunov:
K'P + Pk = —Q (3.49)

ou Q est une matrice définie positive prise égale & Q = I3 5, et k est la matrice des gains

donné par (3.45). On choisi la loi d’adaptation de la forme:

AS = -T"'w, Pe (3.50)
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et puisque:

LA
i n on (3.5

alors ,I_i.,nl"e(t)" = lim j|z,(2)—z(z)] = O .

On évalue la matrice P 2 I’aide de I’équation de Lyapunov kK'P+ Pk = —Q , ainsi:

-0,05 0 0
P=1 0 4 -05 (3.52)
0 -0,50,0625

La matrice des gains d’adaptation est dans ce cas ™' = diag( 10'5, 10_5) .
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3.3.2 Cas de variations sur (L; = L,) et J

Le second contrdleur qu’on se propose de concevoir tient compte de deux parameétres
rentrant d’une fagon non-linéaire dans le modéle du MSAP. 1l s’agit de I’inductance L et le
moment d’inertie J qui sont difficilement mesurables. On suit les mémes étapes que dans la
section précédente. Le modéle du MSAP est récrit dans ce cas comme suit:

2 2 2

x =f(x)+ T g(x)u;+ T §fs(x)+ T 8 R (x)uy (3.53)

i:l j=l k=l

ou f,(x) estdonnée dans ce cas par:

— —

—i&id +pW,i,
" P f1(x)
folx) = fq —pw,iy— 2o = |[f() (3.54)
1 " fz(x)
J—nA(x)
T
gi(x) = [21_ 0 oJ (3.55)

[ T
g(x) = [0 I }

n

o) = [-Ri, ~(Ri,+pw,®) 0
= o aw]

A(x) = Kri,— B, - T,
X (x) =[10 0

®,(x) = [0 1 0]
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Le vecteur des paramétres incertains & est:

(3.56)

Sl BN

1
Lll
1

n

On remarque, d’aprés (3.56), que nous proposons d’estimer l'inverse des paramétres
incertains et non les parameétres eux mémes.

Le contrleur congu pour le cas nominal est exactement le méme que celui donné par (3.39).
Cependant, lorsque le vecteur des paramétres incertains est considéré inconnu, la loi
linéarisante change et devient dépendant du vecteur 6.

Si on fait appel au changement de coordonnées (3.37) on aura dans ce cas:

¢ b,
[z] = = ¢ o, (3.57)
z3 95 + 82Lf52¢2 Led, + 62Lf52¢2

>IN

N
Il

>N
S)

dont la dynamique s'exprime par:

—

Leo, +61Lf51¢1

= Leg, + sszsz‘Dz + (3.58)

5 _sz, G2+ 81Ly, Ly gy + 8yLy; Ly, 02+ 82y, 02 + (Lfs;qnz)_

) . )
N).S e N de

L, ¢ +51Lxl¢1 0 ~
0 0 [‘f"
0 L, Ledy+8 Ly L0y

70



L, & +8 Ly 0, 0
D(x,d) = 0 0 (3.59)
0 L, Ledo+8 Ly Loy
é— + 9§, 0
K K,
] 0 7L + 5‘]L_
. . . JL
dont le déterminant est non nul si 8; # — 7L
D'autre part, {,(x) est donné par:
R . .
— =i+ po,i
L y Lnld rtg
Lox) = [ % ‘} = (3.60)
L (Faw-(Z)e
et
-8,Ri,
Cs(x, &) = 2 . (3.61)
X -52 A(x) -3 ( )(Rz +p@, D) + 02A(x) + 82(Kf>(x) — Bf5(x))
La loi commande linéarisante est dans ce cas:
[iil = D(x, 8)-1(—Co(x) ~Cs(x, S) +v) (3.62)
u
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En boucle fermée, le systéme (3.57) devient:

2 = (C,(x) +La(x, 8, 82)) = D(x, 8)D(x, 8) ™ (L, (x) + L5, 8)) + D(x, 8)D(x, &)™ v

ou sous une forme développée:

—A-z+W,-AS+B-v+ W, 5

avec:

-~

M, = -pw,iL +L;;

= =i (Bco)- (e g

n n n

(Kzf2(x) — Bfs(x) )ng + L;z

et Ad représente le vecteur de I’erreur des parameétres estimés, donn€ par:

1_1
as = |88 _ [8=d) _\E oL
7
On défini le vecteur d’erreur par:
id - idref €
e = |0,—-0,.,.4 = e,
(1.),-_ d)rc e:i_
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<.':1 000|lz1 01 AS 10 ; 0 0 é
w = lotol|nfs 2 LS’}OO o B L s
; 000]|7| [M:-FAG 4yl o A1 +8,0)| (182
23 n

(3.63)

(3.64)

(3.65)

(3.66)

(3.67)



qui satisfait:

e
-

é=k'e+Wl'A8+W2‘6 (3.68)
avec:
& O O
k = 0 O 1 ] (3.69)
Wl = 0 A(x) , VV2 = [0 0
B ~ ~
M, -7 A(x) 0 A(x)(1+8,.L)

Remarquons qu'on est dans le cas ol l'erreur augmentée 1 n'est pas nulle. Pour trouver la loi

d'adaptation, on fait appel a la variable € qui satisfait:

e =k-e+W,-8  £(0) =0 (3.70)
puis, on défini l'erreur augmentée 1} par:
n=e—=¢ (3.71)
qui satisfait:

N =k-n+W, - AS (3.72)

Ainsi, on aboutit 4 une forme standard.

La loi d’adaptation donnée dans ce cas par:

. .

- A R T ~1 T
5 = [51 52} = -I"'w,"Pn (3.73)
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Finalement, P, I" et Q sont donnés par:

-0,05 0 0
P=1 0 4 -05 (3.74)
0 -0,50,0625

' = diag(107,107)

Q=1L

~ -~

Notons, finalement, qu'a I'aide des erreurs d'estimation &, &,, on peut calculer les valeurs

estimées de l'inductance L et du moment d'inertie J en utilisant:

L= L (3.75)
Lﬂ51+1

- J

J— An
1824-1
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3.3.3 Cas de variations sur (L, # L,)et]

Dans cette derni€re partie, on se propose de concevoir un contrdieur adaptatif qui tient des

deux parameétres considérés précédemment mais pour un moteur possédant une saillance

(Ly#L,). Sion défini comme parameétres incertains:

1 1 1
= T 2= 7, == 3.76
o L, 2% L, =7 (3.76)
L L L L
= =9 = —d ——d |
a4 Ld’ aS Lq’ aﬁ J ’ a7 J
Le vecteur des paramétres incertains & est:
T
8 =[5, 8,8, 885 5 5 (3.77)
T
= [ocl — O] Oy — Ol Ol — O3 Oy — Oly Ols — Ols Clg — Olg og—a?]
ol I'indice n correspond au cas nominal.
Alors, le modéle du MSAP s’écrit dans ce cas:
2 7 2
x=f(x)+ T gix)u+ ¥ 5 fs (x)+ X O K5 (x) (3.78)
i=1 j=1 k=1
ou f,(x) estdonnée par:
[ L,
— iy +—"pw,I
Ly ¢ Lo
d"L % & fi1(x)
= R . . v =
Dn 9n qn ﬁ(x)
1
A
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T
gi1(x) = [L 0 0} (3.80)

f5,(x)=|-Riy © O]T

@ =[0 -Ripo,®, o]T
@=lo o aw]
£5.0=[poi, 0 0
fu® =0 i o

@m=% 0 i%q

fo,(x) =10 0 §Bia,iq]
X,(x)=[1 00

X2(x) = [0 1 0

3 . ..
Alx) = EJE(CDqu + (Ld" —L, )ii,) + ‘JLTL‘.?CO,»

n n
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Ensuite, on suit les mémes étapes de conception que celles du cas précédent.

Le changement de coordonnées (3.37) appliqué au systéme (3.78) donne:

o a o,
[z] = |2,| = ¢, (3.81)
23 ¢3 + 53Lf83¢2 + 66Lf56¢2 + 87Lf57¢2
dont la dynamique s'exprime par:
—;1- Lf,,‘bl + 81Lf5l¢1 + 84Lf54¢1
;2 = Lf;q)z + 83Lf53¢2 + 66Lf55¢2 + 87Lf&7¢2 + (3.82)
z ~ 2
23] D(x, 5, 8, 5)
LS:¢1+81LR‘¢1 0 ~
Ug
0 0 ~
|Lg L0+ 8Ly Led, Ly Les+ 8Lk Lrds “

.2 7 2 ‘
DB(x,8,8,8) = L2+ 3 8, (2) + &l 42+ (L 02)  k=3,6,7

j=1

ou:
Ly 6, +90,Ly &, 0
D(x, &) = (3.83)
LglLf:,¢2 + SlLRILj:,¢2 LgZLfa¢2 + SzszLfo¢2
D'autre part, £, (x) et {5(x, ) sont données par:
8Ly, &1 +8,L; b,
‘ . (3.84)

L
C.(x) = [ f“q"], Ls(x, 8) =

L0, @(x, 8, 5, 5)
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La loi commande lin€arisante est dans ce cas:

H = D(x, 8) (=4, (x) — Ls(x, 8) +7)

U
avec:
3pRi i (L;—L))
L.fElLfg¢2 = ;Jn qg
1 i(L,-L))

Ly L0, = “J‘(K: -“—;—L)(Rz +p0,®,)
) B 3p*%0 (L, ~ L)

__B _ (L,
LaLis = =7 AG).  LyLpd: = - LZJ'" 2

_ po‘)rid 3pid(Ld—L )
LiLyts = F7E(x - )
LfSGLf;¢2 = _EJ-_,IL-’ LfS.Iprq):’- = —TJ',’L.

3 1 B
A(x)=5%(¢v +(Ly, = Ly )isi) + =3 T 0

b 3piy(Ls, —L,,) 3pi(L

L = - 55— + (& “‘d'd_"‘)’ () - 709

Leo, = filx), Led, = f5(x)

3piy (L4, —L,,) 1 3pi,(L,—L)
-_— n I3 — d d
Lngf,,¢2 - 2JnLdn s ngLfoq)Z - L [K ) )

3pig(Ly —Ly)

LIV'lLfn¢2 = - 2.]" s LN2Lfa¢2 =

&~

JL( 3pzd(Ld L ))
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3.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté la conception de deux contrdleurs non-lin€aires et
adaptatifs. La loi d’adaptation impose a ce que les paramétres incertains soient constants.
Le premier contréleur concemne deux parametres rentrant d’une fagon linéaire dans le
modéle du moteur (R et Tp). Le deuxi€me, par contre, tient compte de deux parameétres
rentrant d’une fagon non-linéaire dans le modele (L et J). Pour ce demier et, contrairement
au premier, on a estimé 'inverse des paramétres plut6t que les paramétres eux mémes.

On a aussi montré qu’avec les deux contrdleurs congus, on n’a pas rencontré une
surparameterisation. Cependant, I’exemple sur le moteur a pdles saillants a abouti & une
surparameterisation causée principalement par la dépendance entre les différents parametres

considérés.

Dans le prochain chapitre, on présente le banc d’essai expérimental réalisé spécialement

pour tester les performances des contrdleurs congus.
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CHAPITRE 4

MISE AU POINT D’UN BANC D’ESSAI EXPERIMENTAL

4.1 Introduction

L'utilisation des techniques numériques dans la conception des syst¢émes de commande des
moteurs €lectriques est maintenant un fait acquis. L’avantage principal de ces techniques
par rapport aux méthodes analogiques est leur grande souplesse d’utilisation au niveau du
développement des commandes. Ceci suppose, bien entendu, qu’on dispose de matériels
suffisamment performants qui permettent d’assurer la commande en temps réel du
processus. Dans notre cas, nous avons utilis€ un processeur numérique (DSP) du type
TMS320C31. Ce dernier fonctionne en point flottant et donc détient une grande flexibilité
de programmation que les processeurs a point fixe n’ont pas.

Dans ce chapitre, nous décrivons les différentes composantes du systéme utilisé pour
I’implantation pratique. A noter que cette partie constitue le coeur du travail réalisé. Sur le
plan matériel, on présente les détails sur le banc d’essai réalisé qui comprend un contrdleur

numérique du type DSP, un onduleur triphasé€ & modulation de largeur d’impulsion, d’un
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circuit d’acquisition de données et d’'un moteur synchrone 4 aimants permanents. Du c6té
logiciel, nous décrivons la procédure suivie pour l’implantation des algorithmes de
commande congus.

Avant tout, on aimerait présenter les conditions adoptées pour réaliser les programmes de
simulation numériques. En effet, pour I’analyse du comportement du syst¢éme par voie de
simulation, on utilise des programmes en langage C basés sur la méthode d’intégration
d’Euler. Cette demiére nécessite un temps relativement faible pour assurer une meilleure
convergence. On a utilisé donc une fréquence d’échantillonnage de 10 kHz. Le moteur est
représenté par son modeéle dynamique dans le référentiel de Park. I’ onduleur est simulé par
les interrupteurs idé€aux avec une fréquence de commutation de 20 kHz.

Le schéma bloc de I’ensemble moteur-onduleur- contrdleur non-linéaire est donné par la

figure suivante:

T+ Ve -T

u
__]imt;,. _d_._’ OCB‘E" MLI —»! Onduleur
Wret Controleur ug ug r.r _I
— g\ >
A A
To
iq dq
i
4 abc
F §
@ 0
d/dt le

Figure 4.1  Structure de la simulation numérique
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4.2 Banc d’essai:

La configuration du banc d’essai expérimental est montrée par les figures 4.2 et 4.3. Il est
composé principalement de deux parties: d’une part le contrSleur numérique et ses
périphéries et d’autre part les composants de puissance (onduleur et moteur équipé de
capteurs).

Le servomoteur est un moteur synchrone 3 aimants permanents dont les paramétres sont
donnés par le tableau 1.1 du chapitre 1. Il est connecté¢ mécaniquement 2 une machine a
courant continu, utilisée comme charge, et un résolveur pour la mesure de la position du
rotor. Les signaux issus du résolveur sont convertis en un signal numérique représentant la
position & I’aide du convertisseur AD2S82AHP. Le circuit détaillé est donné en annexe par
la figure B.S.

Ce moteur est alimenté par un onduleur triphasé & modulation de largeur d’impulsions
(MLI) fonctionnant i une fréquence de 10 KHz pilotée par la carte de contrdle.

Les courants de phase sont mesurés par des capteurs a effet Hall alors que la position est

mesurée a 1’aide d’un résolveur.
3] q CARTE DE CONTROLE

CARTE D’ACQUISITION h

ORDINATEUR

Figure 4.2  Schéma du montage expérimental
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Résolveur

Carte de contrdle

A 4

Circuit de conversion

Séquences de la MLI

de la position

(AD2S82A HP)
g ig|d-q
2 Li
MLI = |ed
QO a-b-c 5
@ & i 0 —
Z | . @|Observateur & .
S de vitesse [¢ E;—; Q+
Qo z g
=
v
Convertisseurs
N/A
TMS320C31-DSP o | i
Oscilloscope | [ Ordinateur

Figure 43  Montage expérimental
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4.2.1 Caractéristiques du contrdleur numérique utilisé

De nos jours, les contrdleurs numériques utilisant des microcontrdleurs ou des DSPs sont de
plus en plus utlisés. Le lecteur qui désire s’informer sur 1’évolution des contréleurs
numériques et leur role dans les entrainements, peut consulter la référence [16].
Les avantages de ces contrdleurs par rapport aux contrdleurs analogiques se résument par:
¢ une grande souplesse d’utilisation au niveau des développements des commandes,
¢ une réalisation des lois de commande par programmation.
Le contrleur numérique est basé sur un DSP de type TMS320C31 ayant les
caractéristiques suivantes:
¢ 60 nsec: temps d’une simple instruction.
¢ 33.3 MFLOPS (million d’opérations en point-flottant par seconde).
¢ 16.7 MIPS (million d’instructions par seconde).
Le contrdleur est composé d’une carte principale (MX31) connectée 4 une carte de contrdle
(utilisée pour gérer les signaux de la MLI) et une carte d’acquisition.
L’ensemble nous fournit:
¢ Deux ports numériques de 8 bits chacun configurables en entrée ou en sortie.
¢ Un port numérique de 4 bits configurable en sortie utilisé pour commander I’onduleur.
¢ Deux entrées analogiques utilisant des convertisseurs analogiques-numériques (A/N) de
12 bits de résolution avec un temps a minimal de conversion de 10 psec (typiquement
20 usec).
¢ Deux entrées analogiques utilisant des convertisseurs analogiques-numériques (A/N) de
12 bits de résolution avec un temps a minimal de conversion de 10 psec (typiquement
20 usec).
¢ Deux sorties analogiques utilisant des convertisseurs numériques-analogiques (N/A) de
12 bits de résolution.
¢ Deux temporisateurs internes programmables.

¢ Trois interruptions externes.
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4.2.2 Onduleur a modulation de largeur d’impulsions

Le récent développement de 1’électronique de puissance a rendu les machines synchrones
trés compétitifs aux moteurs asynchrones dans les applications 4 vitesse variable.

Les onduleurs ont permis d’améliorer leur fonctionnement en leur permettant de
fonctionner comme des moteurs & courant continu sans avoir les problémes engendrés par
les collecteurs. Ils permettent d’effectuer I’ autopilotage des moteurs synchrones. Ce dernier
consiste & asservir la fréquence de I’alimentation avec la vitesse du rotor assurant un parfait
synchronisme entre le champ statorique et le champ rotorique. Ce synchronisme permet de
faire démarrer le moteur méme 2 partir du repos. La seule contrainte liée a 1’autopilotage est
la nécessité d’utiliser un capteur de position (un résolveur ou un encodeur).

Les onduleurs peuvent étre commandés en utilisant plusieurs techniques parmi lesquelles
on cite: la commande par hystérisis et la technique de Modulation par Largeur d’Impulsion
(MLI). Malgré les nombreuses références consacrées a la commande par hystérisis ([49],
[50]), 1a technique MLI reste 1a plus utilisé€e et la plus conseillée. En effet, elle a fait objet de
recherches intensives depuis maintenant plusieurs années (voir [28] pour plus de détails).
Trois catégories de MLI, qui different dans le concept et les performances, ont &té
développées: la MLI sinusoidale, la MLI pré-calculée et 1a méthode vectorielle de la MLI
[28]. La derniére catégorie reste la plus favorable pour le contrSle instantané des courants
car elle assure de faibles harmoniques et une réponse trés rapide.

Actuellement, un certain nombre de critéres sont mis au point pour aider & choisir la
méthode qui soit favorable 4 I’application souhaitée. Parmi ces critéres, on cite:

e Le taux d’harmoniques du courant: qui affecte les pertes fer et par conséquent le
rendement,

* Les ondulations du couple: fonction directe du taux d’harmoniques des courants.

 La fréquence de commutation: une valeur élevée de cette fréquence est toujours
souhaitable. Toutefois, on ne peut I’augmenter délibérément au dessus d’un certain seuil

afin de limiter Ies pertes dans les semi-conducteurs. Pour les transistors bipolaires, ce seuil

85



est de quelques Kilo-Hertz, pour les IGBTs il est autour de 10 KHz alors que pour les GTOs
il ne dépasse pas les quelques centaines de Hertz [28].

* Les performances dynamiques: elles dépendent du temps de réponse des courants. En
effet, parfois, on a besoin d’utiliser le filtrage pour réduire les harmoniques d’ordre élevé ce
qui affecte directement le temps de réponse des courants.

Dans ce qui suit, on présente le modele de I’onduleur et on explique la technique de la MLI
adoptée.

Le schéma représentatif de ’ensemble moteur-onduleur est donné par la figure 4.4. On
considere que les interrupteurs sont idéaux et présentent deux états possibles: fermé ou

ouvert.

Figure 44  Représentation de I’ensemble onduleur-moteur

On considére que les interrupteurs de chaque bras sont commandés par deux signaux
complémentaires. Ainsi, on a besoin de trois signaux logiques (S;, S, et S3) pour
commander les six interrupteurs formant ’onduleur [51]. Toutefois, dans 1a pratique il faut
prévoir un délais entre les deux signaux pour ne pas court-circuiter la source V.. Lorsque le
signal logique est a 1, 1’un des interrupteurs H; est fermé, alors que s’il est 4 0 ¢’est 1’un des

interrupteurs B; qui est fermé.
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La figure 4.5 fait le lien entre les différentes séquences, les vecteurs de tensions et 1’état des

interrupteurs formant I’onduleur.

[ ! | I ! |

A\ Y ) ) Y

v, (001) v (011) v, (010) v (110)

| ¢ 1 ' [ 4

L S O B B N B

v4 (100) vs (101) vy (111) v (000)

Figure 4.5  Etats des interrupteurs pour chaque vecteur de tension.

Pour expliquer le principe de la modulation par la méthode vectorielle, on fait appel au

schéma de la figure 4.6.a.

vV, 001
V, 010
V3 011
Vy 100
Vs 101
Ve 110
V, 111
Vo 000
(b)

Figure 4.6  Représentation des vecteurs de tension
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Puisque chaque interrupteur a deux états (ouvert ou fermé) ce qui donne donc 23 = 8
combinaisons possibles représentées par huit vecteurs: six vecteurs principaux (1 4 6) et
deux vecteurs de roues libres (0 et 7), figure 4.6.b. Les six vecteurs principaux sont
déphasés, I'un par rapport 4 I'autre, de 60° formant ainsi six sections (triangles). Chaque
vecteur correspond a une séquence bien définie composée de trois variables logiques qui
pilotent instantanément les trois bras de 1’onduleur. Par exemple, le vecteur V, estli€é 4 la
séquence (001) ce qui correspond & la situation ol les interrupteurs H;, B, et B sont
fermés. Sachant qu’a la sortie du contrbleur, on obtient deux tensions de commande (uy et
ug) qui tournent avec le référentiel fixé au rotor. Afin d’exploiter cette méthode il faut
transformer ces deux tensions en deux temsions de commande (u, et uB) qui, celles-ci,
tournent avec le référentiel fixé€ au stator et ainsi elles deviennent les entrées du modulateur.
On définie un vecteur V, représentatif 4 ’instant t du systéme triphasé, et qui satisfait:

Ve = ug+j-ug 4.1)

Ce vecteur est ainsi généré en valeur moyenne par une application successive des séquences
actives et des séquences de roue-libre.

A chaque rotation compléte du vecteur V, dans le plan de la figure 4.6.a, les huit secteurs
sont balayés. Pour ne pas avoir de commutations indésirables, il est nécessaire de réarranger
les séquences de sorte que pendant la transition d’un état & un autre, un seul bras de
I’onduleur soit affecté a la fois.

Pour montrer comment la modulation s’effectue, on fait appel a la figure 4.7:

Y
\\
» Vv,

Figure 47  Principe de la modulation
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Le vecteur V, se situe dans la secteur 1 entre le vecteur V; et V5, ce qui permet d’écrire:

V, * Te = Vl - T1 + V3 - Tz (4.2)

ou T, représente la période de commutation, T, et T, sont less durées de modulation liées

aux séquences correspondant aux vecteurs V; et V. Elles sont exprimées par:

T, = ﬁ-T,-m-sin(E— ) 43)

Vi 3
v,

T, = ./§-T,-l ’I-sin(a)
Vdc

T,=T,-T,—-T,

T, est la durée d’application de la séquence de roue-libre.

En supposant qu’initialement, le vecteur V, coincide avec le wecteur V,, deux séquences
sont actives. La séquence qui correspond au vecteur V; est applisquée durant la durée T, et la
séquence de roue-libre est appliquée durant la durée T,. La s€quence qui correspond au
vecteur V, est inactive car la durée T, est nulle. Au fur et & mesure que le vecteur V
s’éloigne du vecteur V, et on s’approche du vecteur V,, T, diminue et T, augmente. Quand
le vecteur V; atteint le vecteur V;, T, sera nul et T, sera maxima:le.

Les expressions (4.3) sont valables uniquement lorsque le cercle formé par le vecteur Vi,
durant sa rotation, ne dépasse pas les droites de 1’hexagone (voir figure 4.7). Toutefois, dans
le cas contraire, on est en présence d’une sur-modulation [34] os1 les durées de modulation

doivent tre corrigées comme suit:

T,
= . £ 4.4
In=T T, +T, 4
T,
R Y
T,=0
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La détermination de la position du vecteur V; est réalisée 4 I’aide de I’algorithme suivant:

St Vﬂ>0 alors

Si V4 >0 alors
. calcut destemps . calcul des temps
Si V> /3Vy  alors du secteur2. SIO% G4 secteur 1
Sinon
. calcul destemps calcul des temps
Si Vg>- V3 Vg alors du secteur2 Smot 4y secteur 3
Fin si
Sinon

Si V>0 alors

calcul des temps calcul des temps

St Vg<- V3 V“‘_ alors du secteur S SIR00 4 secteur 6
Sinon
. calcul des temps calcul des temps
Si —Vg>- V3V, alors du secteur5 SUION 41 secteur 4
Q?in st
Fin si

Figure 4.8  Organigramme de la détermination des séquences

L’application des signaux d’attaque se fait par deux fagons. Dans la premiére, 1’application
des séquences se fait dans ’ordre indiqué par la figure 4.9.a. A I'intérieur d’une période de

commutation, on applique la premiére séquence durant le temps T, la deuxi®éme séquence
durant le temps T, et la roue-libre durant le temps T,. Cet ordre est maintenu durant la

prochaine période.

S
S, 1 1 1 1 0 1 1 L
S, 0 1 1 S2 | o 0 1 1
s 0 0 1 S3 0 0 0 L
3
Ty T> T, T, /2 T Ty Tol2
—r — e ——t————p——»
T‘ P Te
«— < >
(@) ()

Figure 49  Application des signaux d’attaque
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Dans la deuxiéme, on applique en premier la premiére séquence de roue-libre durant la
moitié du temps T,, ensuite la premiére et la deuxieme séquences durant les temps T, et T,
respectivement et finalement on applique la deuxiéme séquence de roue-libre durant la
moiti€é du temps T, (voir figure 4.9.b). L'avantage de la deuxiéme fagon est le fait qu’a
chaque période, on fait appel aux deux séquences de roue-libre. Cetie procédure permet de
diminuer les contraintes thermiques sur les interrupteurs pendant la roue-libre en

I'effectuant une fois avec les interrupteurs (H;, H; et H) et une fois avec les interrupteurs

(B]_, BZ et B3).

4.3 Organigramme général du programme en temps réel

Nous avons porté une attention particuliére 4 la réduction du temps de calcul dans les
programmes développés. Celui-ci a €t€ réduit en tenant compte particulierement des points

suivants:

*s Le DSP utilisé ne posséde pas d’instructions de division. Ceci nous a ramené i
remplacer toute division par une constante par une multiplication par 'inverse de
cette constante pré-calculée. La division par une variable, cependant, est exécutée
par une fonction existant dans les librairie du compilateur C de Texas Instruments.

e« De plus, toutes les fonctions trigonométriques nécessaires dans le calcul sont
remplacées par des tables calculées au début du programme.

*» Certaines commandes en assembleur ont ét€ intercalées dans le programme en langage

C. Il s’agit des commandes d’initialisation et de validation des différents registres.
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4.3.1 Organigramme général

L’ organigramme général de la figure 4.10 résume d’une maniére séquentielle les différentes

taches exécutées par le DSP.

Carte principale { Carte de contrdle

Cinitialisation du DS P)

,
configutation des entrées-sorties
numériques

v
Lancer la premiére
conversion N/A

A 4

CProgramme principal )

y
Cacquisition des courants et de la positi@

calcul de la loi de commande et des
signaux d’attaque de I'onduleur

-P@mi des séquences

y

Lancer la nouvelle
conversion A/N

» Exécuter les nouvelles
séquences

fin de

conversion?

Continuer a exécuter
les anciennes séquences
oui

chs le circuit d”attaque de l’onduleur)

interruption?

oui

non

Figure 4.10 Diagramme bloc des différentes taches exécutées par le DSP.
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D’une fagon général, le calculateur numérique (DSP) guidé par le programme développé

effectue essentiellement les tAches suivantes:

» Acquisition du signal de position:
Reéalisée a I’aide de 1’un des deux ports numériques de 8 bits qu’on a configuré en
entrée,

~ Acquisition de deux courants de phase:
Les courants sont mesurés a ’aide de capteurs a effet Hall, puis lus i travers deux
convertisseurs analogiques & numériques. La durée de la conversion est de 20 L
sec.

* Calcul des deux composantes (iy ip):
Ce calcul est effectué en utilisant la transformation de Park décrite au chapitre 1 et

qu’on récrit ici comme suit:

Ly

i;cos(8) + i,,cos(e - 235) + iccos(e + 2?”)

i = i sin(0)+ i,,siu(e - 23—-“) + icsin(e N 2?“)

¢ Estimation de la vitesse et de ’accélération:
En premier lieu, on a estimé la vitesse en dérivant puis filtrant le signal de position
tout en tepant compte des discontinuités. En second lieu, on a utilis€ un
observateur non-liné€aire d’ordre réduit.

Le bloc diagramme utilis€ dans le premier cas est illustré comme suit:

Calcul de la vitesse
Position—» et tenir compte des » Filtrage |—» vitesse — ,Cal‘f“% d? | » accélération
discontinuités I’accélération

Figure 4.11 Estimation de la vitesse et de 1’accélération
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A noter que la détection des discontinuités nous a posé un probléme surtout en
régime dynamique lors de 1I’application de la charge. De plus, le bruit de mesure de
la position a fait que la détection de la discontinuité n’est pas efficace. Cette situation
nous a conduit a utiliser un filtre afin d’atténuer I’effet de la mauvaise détection des
discontinuités. Le filtre est choisi simple pour ne pas augmenter considérablement le
temps de calcul lors de I'implantation pratique. Malheureusement, le filtrage a causé

un certain retard dans le signal de vitesse et d’accélération.

® Calcul des lois de commande et des lois d’adaptation:

Les expressions utilisées sont principalement: (3.39), (3.50), (3.62) et (3.73).

® Calcul des signaux d’attaque de ’onduleur:
On débute par calculer les deux tensions de commande dans le référentiel fixé au stator

(ug et uﬁ) en utilisant la transformation suivante:

Uey = uycos(9) +u,sin(0)

ug = —i,sin(0) + uqcos(e)

Ensuite, on détermine les s€quences de commutation en se basant sur 1’organigramme de la

figure 4.8.

» Envoi des signaux d’attaque a la carte de contrile:
Un port numérique de 4 bits est utilis€ pour envoyer les signaux d’attaque 2 la carte
de contrdle de I’onduleur.
A la sortie de la carte de contrdle, les signaux d’attaque possédent une amplitude
de +5 Volt. Avant qu’ils atteignent le circuit d’attaque des gichettes (IR2110), ces
signaux passe par un circuit d’adaptation donné par la figure B.4 (Annexe B) afin

de rendre leurs amplitudes égales & +15 V.
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A noter que la période d’échantillonnage utilisée dans I’'implantation a été fixée en tenant
compte du temps d’exécution de tout le programme qu’on charge dans le DSP. Cette

période est égale 2 T, = 200 psec. Le temps nécessaire pour I’exécution de chacune des

taches est donné par le tableau suivant:

isec)

Acquisition des courants et de la position, 65
transformation de Park, estimation de la vitesse

Calcul du contrdleur 45
Calcul des signaux d’attaque 70
Durée de la conversion analogique/numérique 20

Table 4.1: Temps de calcul des différentes tiches du programme
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4.3.2 Compilation des programmmes écrits en langage C

L’ ordinateur a été utilisé pour écrire le programme en C, le compiler puis le charger dans la
mémoire du DSP pour ’implantation. Les étapes 2 suivre pour la compilation d’un fichier

écrit en langage C sont résumés par I’ organigramme suivant:

Programme
en langage ¢

Compilateur
C

™ Fichier

pré-assemblé

L J

Assembleur

L B

" Fichier du type COFF

(fichier commun de format objet)

LB

Linker

q

Fichier
Programme excécutable ——m de sortie

L

Vers le TMS320C31

Figure 4.12  Organigramme des étapes nécessaires dans la compilation d’un programme

Dans le but de rendre facile I’exécution de ces étapes, nous avons développé un logiciel

travaillant sous I’environnement Windows et qui automatise toute la procédure d’obtention

du fichier de sortie (exécutable).
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4.4 Autopilotage du MSAP

On a testé le fonctionnement de 1’onduleur et I’autopilotage du moteur (en boucle ouverte).
Les résultats sont donnés par les figures (4.13, 4.14, et 4.15).

Notons aussi que toutes les variables utilisées dans la commande des moteurs électriques
sont souvent limitées & cause d’un certain nombre de contraintes physiques: les tensions
sont limitées par la tension continue alimentant 1’onduleur, les courants sont limités par la
capacité des composants de puissance et finalement la vitesse est limitée par des contraintes

mécaniques. Dans cet essai, la tension continue alimentant I’onduleur (V) est fixée a 150

V et le circuit de protection contre les surintensités est réglé 4 15 Ampéres.

On montre le signal de vitesse (figure 4.13), les courants de phase et iy, iq (figure 4.14) etla

tension ligne-ligne (figure 4.15).

i
-
:

B

Figure 4.13  Résultat pratique montrant la vitesse du moteur.
(Horiz. 0.2 sec/div, Verti. 20 rad/sec/div).
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Figure 4.14  Résultat pratique montrant un courant de phase et les courants iy, 1g-

(Horiz. 50 msec/div, Verti. 2 A/div)

Figure 4.15  Résultat pratique montrant la tension ligne-ligne.
(Horiz. 50 msec/div, Verti. 40 V/div)
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4.5 Conclusion

Ce chapitre a €été consacré a la présentation du banc d’essai expérimental destiné &
I’'implantation en temps réel. Il comprend un processeur numérique basé sur un DSP de type
TMS320C31, un circuit d’acquisition, un moteur synchrone i aimants permanents et un
onduleur & modulation de largeur d’impulsions.

Le principe de fonctionnement de l’onduleur ainsi que la technique vectorielle de la
modulation de largeur d’impulsions sont ensuite présentés.

A la fin, on a donné quelques graphiques illustrant les hautes performances obtenues par
I"autopilotage du moteur (fonctionnement en boucle ouverte).

Dans le prochain chapitre, nous allons exploiter ce banc d’essai pour évaluer,

expérimentalement, les performances des contrdleurs adaptatifs non-linéaires congus.
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CHAPITRE 5

PERFORMANCES EN TEMPS REEL DU CONTROLEUR NON-LINEAIRE
ADAPTATIF CONCU

5.1 Introduction

Le présent chapitre est consacré a I’illustration des performances du contrdleur non-linéaire
adaptatif congu au chapitre 3 et qui tient compte des variations dans R et Tp.. II est aussi
question de comparer ses performances avec celles d’un contrdleur linéaire robuste du type
QFT (quantitative feedback theory) dont les étapes de conception sont présentées en annexe
A. A noter que le contréleur QFT est congu pour fonctionner 3 'intérieur de la plage de
vitesse (20 rad/sec et 100 rad/sec). Cependant, & cause des limites physiques du banc
d’essai, on n’a pas pu atteindre que 80 rad/sec. Dans les tests considérés, le moteur démarre
a vide, puis un couple de charge s’applique brusquement & un instant t propre 4 chaque
essai. Pour les programmes de simulation, on utilise le langage C et la méthode
d’intégration d’Euler. La fréquence d’échantillonnage est fixée 4 10 kHz alors que

I’onduleur travaille avec une fréquence de commutation de 20 kHz.

5.2 Performances en temps réel du contréleur non-linéaire adaptatif

Afin de tester les performances en temps réel du contrdleur non-linéaire adaptatif, on a

réalisé des essais en considérant:
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«* deux références de vitesse: 20 rad/sec et 80 rad/sec,
** une variation de la résistance statorique entre 1.2Q et 1.7Q
** une variation du couple de charge entre 0 Nm et 4 Nm.

Les résultats sont donnés par les figures 5.1 2 5.8.

100 T T -7 T T T — T T

[« o
o [=]

vilesse (rad/sec)
&
o

20

(2]

erreur de vitesse (rad/sec)
- N

o

o
o
h

04 0.6 0.8 1 12 14 1.6 1.8 2
Temps (sec.)

Figure 5.1  Simulation de la vitesse obtenue 4 1’aide du contrdleur non-linéaire.
Weer = 80 rad/sec, R=R=1.2 Q, Ty =4 Nm appliqué i t=1 sec.

100 T Y Y T T T T

Vitesse (rad/sec)

1 ] 1 1 ) -

i

o} 0.5 1 1.5 2 25 3 3.5
Temps (sec)

Figure 5.2  Comportement pratique de la vitesse obtenue a 1’aide du contrdleur non-linéaire.
s = 80 rad/sec, R=R,=1.2 Q, T; =4 Nm appliqué 4 t=1.4 sec.
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Figure 5.3  Simulation de la vitesse obtenue a ’aide du contrdleur non-linéaire.
Weer = 80 rad/sec, R=1.7 Q,T; =4 Nm appliqué i t=1 sec.
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Figure 5.4  Comportement pratique de la vitesse obtenue 4 1’aide du contrdleur non-linéaire.
Wer = 80 radfisec, R=1.7 2, Ty =4 Nm appliqué 2 t=1.6 sec.
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Figure 5.5  Simulation de la vitesse obtenue a4 1’aide du contrdleur non-linéaire.
Oper = 20 rad/sec, R=R;=1.2 Q,T; =4 Nm appliqué a t=0.5 sec.
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Figure 5.6  Comportement pratique de la vitesse obtenue a 1’aide du contrdleur non-linéaire.
®er = 20 rad/sec, R=R;=1.2 Q,T; =4 Nm appliqu€ & t=0.5 sec.
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Figure 5.7  Simulation de la vitesse obtenue a I’aide du contrdleur non-linéaire.
Wper = 20 rad/sec, R=1.7 Q,T; =4 Nm appliqué a t=0.5 sec.
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Figure 5.8  Comportement pratique de la vitesse obtenue 4 1’aide du contrdleur non-linéaire.
Wper = 20 rad/sec, R=1.7 Q,T; =4 Nm appliqué i t=0.55 sec.
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5.3 Performances en temps réel du contrdleur QFT

On a testé les performances en temps réel du contrdleur QFT en considérant les mémes

conditions que dans le cas du contrdleur non-linéaire adaptatif. Les résultats sont donnés par

les figure 5.9 4 5.16.
100 T T
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Figure 5.9  Simulation de la vitesse obtenue 2 1’aide du compensateur QFT.
s = 80 rad/sec, R=R,=1.2 Q, Ty =4 Nm appliqué a t=0.8 sec
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Figure 5.10 Comportement pratique de la vitesse obtenue a 1’aide du compensateur QFT.
Wrer = 80 rad/sec, R=R,;=1.2 Q,T; =4 Nm appliqué & t=1.7 sec.
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Figure 5.11  Simulation de la vitesse obtenue a 1’aide du compensateur QFT.
®rer = 80 rad/sec, R=1.7 Q, T1 =4 Nm appliqué a t=0.8 sec.
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Figure 5.12  Comportement pratique de la vitesse obtenue 2 1’aide du compensateur QFT.
Weer = 80 rad/sec, R=1.7 Q, T =4 Nm appliqué 4 t=1.7 sec.
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5.13  Simulation de la vitesse obtenue 4 1’aide du compensateur QFT.
Oper = 20 rad/sec, R=R,=1.2 Q, Ty =4 Nm appliqué 2 t=0.5 sec.
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®per = 20 rad/sec, R=R;=1.2 Q, Ty =4 Nm appliqué a t=0.35 sec.
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Figure 5.15  Simulation de la vitesse obtenue 2 1’aide du compensateur QFT.
Oper = 20 rad/sec, R=1.7 Q, Ty =4 Nm appliqué a t=0.5 sec.
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Figure 5.16 = Comportement pratique de la vitesse obtenue 4 1'aide du compensateur QFT.
@eer = 20 rad/sec, R=1.7 Q, Ty =4 Nm appliqué a t=0.3 sec.
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5.4 Comparaison des deux contrdleurs

On commence par noter que les deux contrdleurs ont donné les performances souhaitées.

Remarquons d’aprés les figures (5.1)-(5.8) que le contr6leur non-linéaire adaptaif réalise
une régulation de vitesse parfaite dans les deux cas, nominal et avec incertitudes dans R et
T;. Au moment de l'application de la charge, I'erreur de vitesse maximale transitoire
enregistrée ne dépasse pas les 10% (figure 5.8) et ne tarde pas 2 s’annuler complétement
apres le temps d’adaptation. Ce temps d’adaptation ainsi que le saut maximal de la vitesse

sont fonction directe des valeurs initiales des estimés. Pour les cas présentés, on a pris les

valeurs initiales suivantes ( 6,(0) = 0,5Q,9,(0) = 4,0Nm ).

Le contrdleur QFT, de son c6té, provoque une erreur de vitesse d’au plus 3.8% (on cite le
mauvais cas rencontré et qui correspond 2 la figure 5.16). Cette erreur, imposée par les
spécifications, ne s’annule qu’aprés annulation du couple de charge. Notons aussi que le
contrdleur QFT maftrise mieux la perturbation (couple de charge). De plus, ce contrdleur ne

dépend pas des conditions initiales.
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5.5 Conclusion

Dans ce chapitre, on a présenté une comparaison des performances de deux contrfleurs
robustes: le contrleur adaptatif non-linéaire et le contrdleur du type QFT.

Le premier, de nature non-linéaire, a réalisé une excellente régulation de vitesse dans la
plage de variation des deux parameétres incertains imposée. Ce contrdleur, congu sous forme
symbolique, peut €tre adapté i n’importe quel MSAP. Cependant, la qualité des résultats
(temps d’adaptation et le saut maximal de la vitesse) reste directement dépendant des
valeurs initiales des estimés.

Le deuxi€¢me, de nature linéaire, a aussi réalisé une bonne régulation de vitesse et a respecté
les spécifications qu’on lui a imposées. Ce contrdleur est indépendant des conditions
initiales. Cependant, il est basé sur un modele du MSAP qui a ét€ linéarisé autour d’un point
d’opération donné. I reste propre & ce MSAP et ne peut €tre appliqué a d’autres moteurs ou

pour d’autres spécifications.

Dans le prochain chapitre, on propose de concevoir un observateur d’état non-linéaire qui
permet d’estimer les signaux de vitesse et d’accélération et résoudre ainsi le probléme du

retard causé par le filtrage de vitesse.
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CHAPITRE 6

CONCEPTION D’UN OBSERVATEUR D’ETAT NON-LINEAIRE

6.1 Introduction

Pendant la conception du contrdleur non-lin€aire, on a supposé que toutes les sorties

i, ®, et @, sont mesurables. Cependant, & cause des limitations du banc d’essai

expérimental, la vitesse et I’accélération ne peuvent étre lues directement, elles sont plutdt
estimées a partir de la mesure de la position. Au départ, on a essayé d’estimer la vitesse et
I’accélération en se basant sur I'approximation d'Euler suivie d’un filtre basse-bas.
Malheureusement, le filtrage a produit un délai important dans les signaux de la vitesse et
de I’accélération, situation jugée inacceptable pour le probléme de poursuite envisagé. Cette
situation nous a amené a faire appel a d’autres approches. En effet, les approches qui

existent sont:
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* Filtre de Kalman. Dans ce cas, le modéle du moteur doit &tre linéarisé autour d'un point
d'opération. En effet, il est difficile de 1'appliquer 4 un probléme de poursuite sauf peut
€tre si on trouve le moyen d’ajuster ces gains pour les différents points d’opération
considérés. De plus, avec le filtre de Kalman il est difficile de garantir la convergence
des estimés [77].

* Observateur d'ordre complet. Avec cet observateur on estime, en plus de la vitesse et
d'accélération, le signal de position. Puisque ce dernier est utilisé pour autopiloter le
moteur, une erreur d’estimation est formée. Cette situation fait 4 ce que les courants
demandés soient plus élevés que d'ordinaire ([78],[79]).

* Observateur d'ordre réduit. Il représente le cas particulier de l'observateur d'ordre
complet. Dans ce cas, le signal de la position est disponible ce qui réduit I’ordre de
I’observateur et du fait méme le temps de calcul lors de I’implantation en temps réel.

Dans ce travail, on utilise, pour ’estimation des signaux de vitesse et d’accélération, un

observateur non-linéaire d'ordre réduit basé sur la technique de linéarisation exacte. L’idée

principale qui a guidé ce choix est qu’on voulait rester le plus rigoureux possible et ne faire
aucune approximation (au niveau du modeéle, du contrdleur ou de I’observateur).

L’étude des observateurs non-linéaires a commencé par les travaux de Thau [68] en 1973.

De nos jours, il existe deux classes de méthodes utilisées: la méthode de Lyapunov et la

méthode de linéarisation.

La premiére méthode consiste i construire une fonction dont la dérivée doit décroitre le

long de la trajectoire de l'erreur. Cette méthode, étant intuitive, est trés complexe et

difficilement applicable a tous les systémes.

La deuxiéme méthode est un prolongement de I’idée de Luenberger [62], [63]. En effet,

Luenberger a montré que, pour n’importe quel sysieme linéaire observable, on peut

concevoir un observateur d’état qui fait tendre I’erreur d’estimation (erreur entre les états du

systeme et ceux de I’observateur) vers zéro. Cependant, la technique de conception de

I’observateur non-lin€aire basée sur la deuxiéme méthode repose sur la notion

d’équivalence i une équation d’erreur linéaire et sur la technique de placement des pdles
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([691, [701, [71], [72], [73], [74],[75] et [76]). Le placement de poles est arbitraire et il n’est
limité que par des considérations physiques ou expérimentales. De plus, le systdéme original
étant non-linéaire, cette méthode nécessite la vérification de la stabilit€ de 1’ensemble
systtme commandé-observateur pour quelle soit valide.

Dans ce chapitre, deux types d’observateurs sont considérés: un observateur d’ordre
complet [64] et un observateur d’ordre réduit [36].

On commence par appliquer une linéarisation exacte afin de rendre linéaire le modeéle du
moteur, puis on procéde i la conception de I’observateur. A noter que les deux sorties

disponibles sont le courant i4 et 1a position 6.
Si on choisit comme variables d’état (i, [gs 8, @) , le systtme d’équations global (y

compris la position du rotor) du MSAP s’exprime par:

di, R. L, ) 1

Za _ _ LK — .1
7 Ldtd+Ldpa),zq+Ldud 6.1)
di R. L, v

A== —Fpw.i;— —pO,+ U

de ~ L,* LS 74 LS L ¢

do, 3p } .. 1 B

do

—_— = aJ

dt g
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6.2 Loi de commande linéarisante

On a montré au chapitre 2 que la loi de commande linéarisante est obtenue en dérivant les
sorties disponibles par rapport au temps jusqu’a ce que I'une des deux commandes (uy, U,)

apparaisse. Ainsi, en considérant les sorties disponibles (i; et 8), on obtiemt apres calcul:

diy 1
_— = (x) +—Uu (6-2)
z N L, ?
439 dzco
L e = AL LA +A®,+ (La= L1025 ()
A(L;-L,). A(D, +(L,—L )id))
v q
¥ (“”’—LL,, A I ,
_ L5p
A J
R. L .
filx) = "I;ld'*'ipwr‘q
R . Ld . (Dv
flx) =Tl p@i,— T pa,
L* L, ‘ L,
(x)=AD,i +(L,—L)i, )—lT —éa)
f3x - vig 4~ Lgllgly J L Jor
La loi lin€arisante a pour forme:
H = D(x)" (v-4(x)) (6.3)
iU
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. T
o:v = [Vl Vz] représente le nouveau vecteur des commandes, et:

Cx) =
1
D(x) = La
A(L, - Lz)i

R, L, .
__ld+ pﬁ)rl
Ld Ld 1 (6.4)

ALy LYigfy(0) + A(®, + (Ly~ LD -2, (x)

0

A(D,+(L,—L,))i,)
L

q

En appliquant la loi linéarisante (6.3) au systéme (6.2), le systéme équivalent devient

linéaire et s’exprime par:

e

Ziitd = v, (6.5)
3 d2

do o,

i i

Pour assurer une poursuite de vitesse, on doit imposer au nouveau vecteur de commande la

dynamique suivante:

Vi = kd(idref— )

(6.6)

t

Vy, = a..)ref'i' kwl(a.)ref- d)r) + k‘vz( mref_ wr) + kej(a)ref— m’.)dt

0
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Pour représenter le systéme (6.5) sous forme canonique de la commande, on applique une

transformation linéaire basée sur un changement de variable de la forme:

.T T
z = l:ideco,a),] =':le22324]

ce qui donne:

“ 0000[|z1] |10
éz 0010 ZZ+OOVI
000 1{|zs] [00{|v,
0000 01

Si on définit I’erreur de poursuite en boucle fermée par:

(Eid Laref—ld
€ 0,6
€ = Zref—z - 8 - ref
€n a)ref -0,
A _Cb"f - a.Jc
alors sa dynamique satisfait:
k, 0 0 O
=001 0}, _ Ae
0 0 0 1
0 kS ka kwl

(6.7

(6.8)

(6.9)

(6.10)

Les gains (k;,, kg, k.2, k,,1 ) sont choisis pour que la matrice A ait des p0les stables, ce qui

nous garantit que: iy = iy..p @, —> @, quant r—>oo.
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6.3 Observateur d’état complet

Cet observateur est appelé observateur d’ordre complet car il a un ordre toujours €gal &
celui du systéme indépendamment du nombre de sorties choisies [63].

On a vu que I’implantation des commandes non-lin€aire nécessite des mesures de courants,
de vitesse, de position et d’accélération. Il y a seulement les courants qui sont mesurables.
La position, la vitesse et 1’accélération ne le sont pas et seront estimées a l'aide de
I’observateur non-linéaire, qu’on se propose de concevoir. Cet observateur est destiné aux

systémes linéaires (ou linéarisés) de la forme:

x = Ax+Bv (6.11)
y = Cx
avec:
010 0 8
A= OOI’B= 0’C=|:100]:V=V21x= Cl),.
000 1 1)

L’ observateur d’état complet destiné au systéme (6.11) est défini par:

= Ax+Bv+G(y—y) (6.12)
= Cx

<y w e

N T z . ? ?
o: G = [gp g ga] représente le vecteur des gains de 1’observateur qu’on se propose de

[]
P

R T
calculeretx = {5 ° définit le vecteur des états des estimés.
0 w

Du moment que la seule sortie disponible est la position du rotor, alors:

y=86, et §=é (6.13)
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Ainsi, I’observateur (6.12) s’exprime par:

x = Ax+Bv+G(6—-0) (6.14)

On définit I’erreur d’estimation par:

e=ley = |0 -a (6.15)
e. . ~
@ Wy — O,
qui posséde une dynamique de la forme:
é = Aoe (6.16)
-8, 10
Ao = —85 01
-g,00

Les gains de ’observateur (g,, g, §,) sont choisis de maniére a ce que les valeurs propres

de la matrice A, forment un polyndme d’Hurwitz (avec des racines stables).

La conception est complétée en remplagant les variables {®,, @,) dans les expressions du

-
A A

contréleur ((6.3)-(6.6)), par leurs estimés ( @,, @, ). Ainsi, on obtient:

H = D) (v=4() 6.17)

U
avec:

Vi = kg(igres—ia) (6.18)

- 4

V2 = Orept Ky (Drep— Or) + Ky (@, 00— @) + ko | (0,05~ 0,)dt
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D(x) et {(x) sontdonnés par (6.4) ol la vitesse (@, ) est remplacée par son estimé (&),).

Le systéme en boucle fermée s’exprime par:

]

'Z_;d ?—lﬂ'(w c:))

5| = {‘:11“ L, a5 (6.19)
9 M zee-w)

— A ) BY> ApL
=Ex) = —Eff3(x)(<bv+Ldzd)+(~j) +—L—d—4(L,,—Lq)

Ainsi, la dynamique de I’erreur de poursuite en boucle fermée du contrdleur est:

€ = Ae+De (6.20)
— — r L 7]
k, 0 0 0]l&d |o BL—fiq 01,
3]
0 g 4
=99 L 0Nl 0 0l
0 0 0 1]|ey
0 ky by klle.] 12 % 9l%
@t wlPal 10 Ky + E(x) kyy
et celle de I’observateur:
e = Aje+de (6.21)

.

-gp 1 0[] 0
=_g50160J+ 0] Em

-—ga 0 0 ed} E(x)

119



6.4 Stabilité du systéme en boucle fermée

Pour vérifier la stabilité du systtme en boucle fermée (contrleur non-linéaire et
observateur), il suffit de montrer que la dynamique des erreurs en boucle fermée (6.20) et

(6.21) est stable a 'origine. Pour ce faire, on fait appel 2 la théorie de la stabilité de
Lyapunov.

On commence par donner les définitions suivantes:

- Soit A(x) une matrice définie positive (MDP). A,, et A,, définissent respectivement la

valeur propre maximale et la valeur propre minimale de A(x) pour un x donné.

- La norme d’un vecteur x (m X 1) est définie par [|x]| = f p xf , alors que la norme d’une
i=1

(m X n) matrice A (m X n) est définie par: [A| = ,,/ MAX,yz10urs P,opm(ATA) .
- La valeur maximale d’un vecteur d(x) estdéfinie par: d,, = sup__ R""d ol -

Si les matrices A, et A, sont des matrice d’Hurwitz, donc il doit exister les MDP

suivantes: P, P,, Q. et Q, tel que:ALP. +PA_= -20Q, AlP,+P,A,=-20,.

Considérons maintenant la foncton de Lyapunov:

V(e e) = %(STPcs+eTPae) ecR' ,eeR

En dérivant cette fonction par rapport au temps, on obtient:

f/(e, e) = — STQCS - eTQoe + %eTDTPCS + %STPL_De + %edePae + %eTPade,,,
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Notons que la valeur propre maximale de la matrice D (D,,) et la valeur maximale du

vecteur d (d,,) existe puisque i4 est toujours nul et iy est bornée.

Ainsi, la borne supérieure de Y}(s, e) estdonc:

V(e, &) S —|el* Qo — el Qo + Nl DyP sy + el *dpeP opg

1
Ocm ~5DyP cur -
<~{lel llef] ) ? B{jﬂ = ~[lel el}4 B}jﬂ
—5DuPest Qom = duPont

. .. . 1
La matrice A est positive seulement si: Q_,.(Qumn ~ daP o) —ZDierM>O ou encore

2 .2
1D P
Qom>dMPoM+Z_ AQ(C':M

. Si cette derniére condition est vérifiée, alors il doit y avoir une

2
€

e

constante positive S qui permet d’avoir: V(g, e) < -3

De plus, on a:

LUENP o+ Iel*P,) < Ve, €) S SUEIPoyg + [el’P,y) V250

D’apres [67] (théoréme 3.8 et le corollaire 3.4), on peut conclure que:
2

g

e

ou: 3, et 3, sont des constantes positives. L’équation (6.22) indique que le systéme en

2

e(0)
e(0)

~(3,9)
e

<3, (6.22)

boucle fermée est exponentiellement stable.
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6.5 Observateur d’ordre réduit:

Du moment qu’on dispose du signal de la position, il n’est pas nécessaire de 1’estimer. Dans

ce cas, on fait appel & un observateur d’ordre réduit qui estime seulement la vitesse et

I’accélération du MSAP. 11 a été démontré que 1’ observateur d’ordre réduit est plus robuste

que 1'observateur d’ordre complet puisque 1’un des états est mesurable [36].

On écrit le systéme linéarisé (6.11) sous une forme qui regroupe I’état mesurable x; = 6 et

T
les états non mesurables x, = [co CDr] . On obtient ainsi la représentation d’état suivante:
r

x1 = Ax+Bv = Aq Al Xy +f131 v
X2 Ay Al X B,

avec:

oo}
|
p—
=4
o]
~
1}

o O©
= 9
<
|
< <
N =

La sortie s’exprime par:

e e df] - s
2

Puisque C; = 1 alors I’état mesurable est égal a la sortie mesurable:

£ = Cgl)’ 0
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L’ observateur d’état d’ordre réduit proposé est un observateur non-lin€aire basé sur I'idée
de Luenberger et qui s’applique, dans ce cas, comme suit:

~ -~

= A" +Bv+L(6—-8) (6.27)

xl ‘t2
A=A”A”',B=B[,L=
Ay Ap B,

ou L représente le vecteur des gains de I’observateur. On a aussi que x; = x;, = 0, alors,
I’ observateur proposé doit avoir la forme suivante:

*
-~

Xy = AZIe +A22£2 + BV (6.28)

La dynamique de cet observateur est imposée par la matrice Ay, qui représente une sous-

matrice du systéme en boucle ouverte A. Ainsi, les performances de I’observateur sont

dépendantes des valeurs propres de A,,. Pour résoudre ce probléme de dépendance de la

matrice A,,, on fait appel a une autre structure de la forme:

;2=L-y+z= b g+ (6.29)
[ 5

c T T
oll z représente le vecteur des €tats non mesurables ([z; z2:] = I:a, co] ) et dont la
r r

dynamique est donnée par:

. ", _ 0] 2
zaf o |9 = [11 1}. Tl [k 9+|:0:,~v2 (6.30)
o | 29 o) [-un] U
@, =
=F| '|+G8+Hv,
@

r
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On définit I’erreur d’estimation par:

e= % = |[F175 2 H (6.31)
€ Xy — X2 €2

avec:e; = x;~x; = 6-0 = 0.

La dynamique de I’erreur d’estimation du vecteur e, satisfait donc:

d (6.32)

@,

r

: ~ w, .
€2 = Xp—Xx2 = Ay -9+A22-|: }-&-Bzvv—L-G—

o, o,
=A21'6+A22'|:_J+BZ'V2_L' Au'e'*‘A[z’[-J‘i'Bl'V -
@

r

—F»z—a-y——H-.v

et d’aprés (6.29) on a:
Z =x:p__ez“L‘e (6.33)

Remplacer (6.33) dans (6.32) donne:

¢ = F-e,+A,0-LA,0-GO+ +FLO (6.34)

@, vy
+(A22—’LA21—F)’ . +(B2—LBl—H)'
@, Va
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Finalement, pour avoir une erreur d’estimation indépendante de x;, x, et v on pose:

F=A,—-LA;, = —h 1 (635)
1, 0

H = B,—LB; = ~h O
"lz 1

— 2
G = (Ay —LAp)+FL = [_ll-*-lz}

Cela permet de trouver:

e2=F-e; = “hl - e, (6.36)
-1, 0

La matrice des gains de 1’observateur (L) impose les valeurs propres de la matrice F et donc

la dynamique de I’observateur. La dynamique de 1’erreur en boucle fermée est alors:

E=Ae+De, (6.37)
pL,.
kg 0 O[T Ll 0 ;
R RN
(()) kO k1 W 0 0L
w2 Twl _kw2+1:1+'c3i§ k1|

e = Fe+de (6.38)
= _ll 1 o + 0 2 €,
-l Ofle;| |7y +7Tsi
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La dynamique des erreurs de 1’observateur d’ordre réduit ((6.37) et (6.38)) est analogue 4
celle de I’observateur d’ordre complet ((6.20) et (6.21)). Ainsi, la stabilité du systéme en
boucle fermée dans le cas de I’observateur d’ordre réduit est vérifiée de la méme maniére
que pour I’observateur d’ordre complet.

On a imposé€ 4 I’observateur une dynamique 5 fois plus rapide que celle du contrfleur non-
linéaire, ce qui a permet de déduire que [, = 28 er [, = 400. A noter, cependant, qu’avec
(L=0), I’observateur congu aura l’expression trouvée en (6.27). Ceci permet de conclure que
I"observateur congu peut étre vu comme un cas général de celui donnée en (6.27).

A noter que la disponibilité du signal de position nous conduit & adopter !’observateur

d’ordre réduit pour I’estimation de vitesse et d’accélération.

6.6 Simulation de I’ensemble controleur non-linéaire/observateur non-linéaire

La simulation des deux observateurs est présentée sur les figures (6.1, 6.2, 6.3 et 6.4). Les
figures (6.1) et (6.3) montrent les courbes de la vitesse et de l'erreur de vitesse
respectivement pour I’ observateur d’ordre réduit et I’observateur d’ ordre complet, alors que
les figures (6.2) et (6.4) montrent les courbes de 1’accélération et de ’erreur d’accélération.
Afin de bien montrer les performances des deux observateurs, on a pensé€ les tester dans le
cas ol les non-linéarités sont continuellement variables, en leurs imposant une référence de
vitesse sous forme de sinus. Le moteur démarre a vide puis un couple de charge de (3 Nm)
est appliqué i 'instant t = 3.5 sec. Remarquons que la vitesse estimée par 1’observateur
d’ordre réduit est plus sensible & la perturbation du couple la charge que celle estimée par
I’observateur d’ordre complet (figures (6.1) et (6.3). Cependant, on constate le contraire

pour 1’accélération (figures (6.3) et (6.4)).
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Figure 6.1  Simulation de 1’observateur d’ordre réduit: (a) Vitesse (b) Erreur de vitesse.
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Figure 6.2  Simulation de 1’observateur d’ordre réduit: (a) Accélération (b) Erreur de 1'accélération
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Figure 6.3 Simulation de I'observateur d’ordre complet: (a) Vitesse (b) Erreur de vitesse
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Figure 6.4  Simulation de I’observateur d’ordre complet: (a) Accélération (b) Erreur de 1’accélération
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6.7 Conclusion:

Dans ce chapitre, on a présenté deux observateurs d’état non-linéaires: un observateur
d’ordre complet et un observateur d’ordre réduit. Les deux observateurs ont pour tiche
d’estimer la vitesse et 1’accélération du MSAP. L’ observateur d’ordre complet a besoin,
cependant, de la position estimée dans son algorithme (voir expression 6.14). Ceci le rend
plus complexe que 1’observateur d’ordre réduit. Ce dernier est, naturellement, plus robuste
que I’observateur d’ordre complet puisque I’un des états est mesurable.

Finalement, en simulant le systtme avec les deux observateurs, on a constaté que
I’estimation de la vitesse par I’observateur d’ordre réduit est plus sensible aux perturbations
que celle estimée par 1’observateur d’ordre complet. Par contre, I’accélération estimée a
I'aide de l'observateur d’ordre complet est plus sensible aux perturbations que

1’accélération estimée a 1’aide 1’observateur d’ ordre réduit.

Dans le prochain chapitre, on propose d’étudier les performances des deux contrdleurs
adaptatifs non-linéaires congus au chapitre 3. Les résultats sont obtenus a l’aide de

I’observateur d’ordre réduit congu dans le présent chapitre.
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CHAPITRE 7

PERFORMANCES DE L’ENSEMBLE CONTROLEUR NON-LINEAIRE
ADAPTATIF/MOTEUR SYNCHRONE A AIMANTS PERMANENTS/
OBSERVATEUR D’ETAT NON-LINEAIRE

7.1 Introduction

L'objectif visé dans ce chapitre porte sur l'analyse du comportement du systéme qui
comprend: un contréleur non-linéaire adaptatif, un moteur synchrone A aimants permanents
alimenté par un onduleur 4 MLI et un observateur d’état non-lin€aire. Notre étude est
centrée sur la comparaison des résultats obtenus par voie de simulation avec ceux obtenus
expérimentalement. Notons que les paramétres qui interviennent en simulation sont les
mémes que ceux donnés au chapitre 4. Le moteur utilisé€ est celui dont les parametres sont
ceux donnés au chapitre 1.

Pour cette analyse, on considére trois types de références de vitesse (voir figure 7.1):

» Un échelon de vitesse de 50 rad/sec

 Une trajectoire de vitesse de premier ordre de valeur finale 50 rad/sec.

* Une trajectoire sous forme de sinus d’amplitude 50 rad/sec.
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A noter que le fonctionnement au-deld de 50 radfsec n’a pas été possible A cause des

limitations physiques du banc d’essai.
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Figure 7.1  Les trois références de vitesse considérées.

A moins d’une indication contraire, les conditions suivantes sont considérées:
= le moteur démarre & vide puis une charge, inconnue par le contrdleur, est appliquée a
I’instant indiqué par chaque test.

= les valeurs initiales des estimés sont nulles sauf 1a ot c’est indiqué.
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7.2 Résultats théoriques et expérimentaux

7.2.1 Cas de variations sur R et Ty,

On commence par noter que les performances du contrbleur non-adaptatif et celles du
controleur adaptatif sous les conditions nominales (sans incertitudes) sont exactement
pareilles. Cependant, I’ajout de trois résistances supplémentaires de (0.5 Q) en série avec
les enroulements statorique fait nettement démarquer le contrleur adaptatif. En effet, on
remarque qu’a vide les deux contrdleurs se comportent relativement bien et ce n’est
qu’apres 1’application du couple de charge d’approximativement (2 Nm) que le contrleur
non-adaptatif perd complétement ses performances (figures 7.4 et 7.5) provoquant une
erreur de vitesse de 16% en simulation et de 30% en pratique. Le contrdleur adaptatif, de
son cOté, maintient ses performances puisque la loi d’adaptation réagit rapidement pour
annuler I’erreur produite aprés 1’application du couple de charge (figures 7.2 et 7.3).

On peut ajouter, d’aprés la figure 7.3, qu’en pratique 1’application du couple de charge
provoque une erreur de vitesse négative durant tout le temps d’adaptation. Cette situation
est due principalement aux conditions initiales imposées aux estimés. En effet, on a essayé
de vérifier cela en imposant d’autres conditions initiales aux estimés ce qui a donné un
comportement relativement bon proche de celui obtenu en simulation (voir figures 7.10,
7.11, 7.12, 7.13, 7.14 et 7.15). De plus, les nouvelles conditions initiales améliorent la
réponse du systéme durant la durée d’adaptation. Le maximum que I’erreur de vitesse peut
atteindre est réduit a 7% au lieu de 20% obtenue avec les conditions initiales nulles (figure
7.12).

D’autre part, le contrdleur réagit trés bien avec un probléme de poursuite de trajectoire. En
examinant les figures 7.16, 7.17 et 7.18, on peut remarquer que le temps d’adaptation
diminue dans le cas nominal et augmente avec des incertitudes dans R.

On a aussi essayé d’augmenter les contraintes sur le contrfleur adaptatif en lui imposant

une référence de vitesse sous forme sinusoidale. Cette derniére permet de laisser le modele
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du moteur continuellement non-lin€aire. On obtient un parfait suivi dans le cas nominal.
Avec des incertitudes dans R, cependant, une faible erreur de vitesse est obtenue a vide qui
ne tarde pas a s’annuler lorsqu’on applique une charge (figures 7.19 et 7.20).

Le demier teste effectué consiste i faire démarrer le moteur avec une charge de (1 Nm) puis,
une fois stabilisé, on augmente la charge & (2 Nm). Le démarrage avec une charge de (1
Nm) provoque un délai dans la réponse transitoire et fait augmenter la durée d’adaptation
sans toutefois influencer les performances en régime permanent (figure 7.6.b et 7.7). Le
contrdleur non-adaptatif, cependant, provoque des erreurs de vitesse considérables (figures

7.6.aet7.7).

De plus, I’erreur d’estimation de la résistance (8;) a vide est de -1.5 2 en simulation et 2.7
Q en pratique, puis s’annule compiétement en charge (figure 7.2 et 7.3.d). Par contre,
I’estimation du couple provoque des erreurs de (-0.25 Nm) et (-0.15 Nm) a vide et en charge
respectivement (figures 7.2 et 7.3.d). Cela est peut étre dil a la mauvaise quantification du
couple.

Les figures (7.3.c, 7.5.c, 7.9.c, C.1, C.3, C.5 et C.8) montrent la réponse de la composante
longitudinale du courant statorique (iy). Nous remarquons que ce courant reste négligeable
et ne s’écarte pas de la référence imposée. Le bruit observé est causé par la commutation
des interrupteurs statiques.

Une comparaison des performances du contrleur adaptatif obtenues par voie de simulation
et expérimentalement est donnée par le tableau 7.1. Nous avons considéré le cas ol la

référence de vitesse est un échelon. Les conditions initiales des estimés sont nulles
( 51(0) = 52(0) =0).

1. cas nominal ot R =R, = 1.2 Q.

2.casouR=17Q.
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Parameétre simulation pratique
Maximum d’erreur de vitesse pendantla | 1. +10.0 1.-6.0
période d’adaptation (rad/sec) 2. +5.0 2. +12.0
Durée d’adaptation (sec) 1.1.5 1.0.5
2.13 2.05
1.0.0 1.0.0
8, encharge () 2 0.5 2 0.48
1.-0.15 1.-0.32
5, en charge (Nm) 2.-0.09 2..0.7

Tableau 7.1  Performances du contrdleur adaptatif avec des variations sur R
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Comportement pratique de la vitesse obtenu a I’aide du contréleur adaptatif (variations sur

R). Type de référence: échelon. R=1.41R et (a) 81(0) = 82(0) = 0 et (b) 51(0) = 0, Set 52(0) =2.

a4 - - &7, -
\-»..__ ash v |
IS
AR st 4
g cs §04 - 4
“ a2k ~ear <
ez 1
¢ R4
- 2z o as as 12 T4 % oz Ty as o8 T Z T4
(e ey
cs —— 2 - r -
-at
op W 2 r
345 o E E-u F 1
> -t l B E
-5 -
- gl
g 22 e a5 e T2 T4 g 32 Y’ a5 or T 12 T4
Qe Ksec}
() ®
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Figure 7.17  Simulation de la vitesse et des estimés obtenue a 1’aide du contrdleur adaptatif (variations
sur R). Type de référence: premier ordre. (R=1.41R, et §,(0) = 3,(0) = 0).
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Figure 7.20  Comportement pratique de la vitesse obtenu a 1’aide du contréleur adaptatif (variations sur
R). Type de référence: sinusoidale. (a) R=1.41R, et (b) R=R,,. 81(0) = 82(0) =0
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L}
7.2.2 casde variationssur L, = L, et]J

II faut noter, avant tout, que pour tester le premier contrdleur on a ajouté de réelles
résistances en série avec les phases statoriques. Cependant, pour le présent contréleur on a
procédé autrement. En effet, au lieu d’ajouter des inductances en série avec les phases
statoriques (non disponibles au laboratoire), on a plutdt congu le contrbleur en considérant

que la valeur nominale de 1'inductance L est 30% moins que celle du moteur (L= 0.007 H,

L=0.011 H).

7.2.3 Effetde la variationde L; = L,

Les figures 7.21 et 7.22 montrent le cas ol on impose au moteur un échelon de vitesse de
référence de 50 rad/sec en considérant le cas nominal (L,= L= 0.011 H) et le cas ol (Ly=
0.007 H, L= 0.011 H). On remarque qu’a vide, les deux cas présentent les mémes
performances. Lorsqu’on applique un couple de charge de (2 Nm), on récolte un maximum
d’erreur de vitesse de 7% pour le cas nominal et 20% pour 'autre cas. Les mémes
remarques sont obtenues avec la trajectoire de vitesse de premier ordre (figures 7.25 et
7.26). De plus, et & I'exception de la période d’adaptation, le contrdleur réalise une
excellente poursuite.

Finalement, on a test€ le moteur avec une référence de vitesse sinusoidale en considérant le

cas ot (L,=0.007 H, L=0.011 H). On a obtenu un trés bon suivi & vide et en charge (figure

7.27 et 7.28). De plus, le temps de convergence est relativement trés faible.

L’erreur entre la valeur estimée et la valeur réelle de I'inductance est relativement faible
(théoriquement de I'ordre de 1073 et pratiquement de I’ordre de 8.1073) et elle n’est pas
affectée par l'application de la charge. L'erreur d’estimation du moment d’inertie est,
cependant, sensible 4 la charge sauf qu’elle reste relativement faible. Le courant iy, de son
coté, est maintenu nul.

Une comparaison des performances du controleur adaptatif, qui tient compte des
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incertitudes dans L seulement, obtenues par voie de simulation et expérimentalement est

donnée par le tableau 7.2. On a considéré seulement le cas ol la référence de vitesse est un
échelonet 6,(0) = 8,(0) =0 .

1.casnominal ou L =L, =0.011 H.
2.casou L =0.011 Het L, =0.007 H.

Parameétre simulation pratique
Maximum d’erreur de vitesse pendant la 1. +3.0 1. +5.0
période d’adaptation (rad/sec) 2. +6.0 2.+10.0
Durée d’adaptation (sec) 1.0.1 1.0.25
2.0.25 2.0.45
(Le-L) en charge (H) 1. 0.0012 1. 0.008
2.0.0011 2.0.0025
(Jo-]) en charge (Kg.m?) 1.-0.0005 | 1.-0.0005
2.-0.00054 | 2.-0.00055

Tableau 7.2  Performances du contrSleur adaptatif avec des variations sur L

7.2.4 Effet de la variation de J

On a aussi testé les performances du contrdleur quand le moment d’inertie du moteur (J)

change. En effet, on a considéré le cas nominal ou (J = J,= 0.006 Kg.m?) et quand le

moment d’inertie augmente de 60% de sa valeur nominale (J = 0.01 Kg.m?). Dans le
premier cas, une bonne poursuite de vitesse est réalisée a vide et quand on applique un
couple de charge de 2 Nm, l'erreur de vitesse atteint 22% puis s’annule aprés
approximativement 0.3 sec. (fig. 7.29, 7.30, 7.31, 7.33.a et 7.34). L'erreur entre la valeur

estimée et la valeur réelle du moment d’inertie reste faible et comparable au cas ol on
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considére 1'inductance seule.
Une comparaison des performaances du contrfleur adaptatif obtenues par voie de simulation

et exp€rimentalement est donn.ée par le tableau 7.3. On a considéré seulement le cas ou la
référence de vitesse est un écheslon et §;(0) = §,(0) = 0 .

1. cas nominal o1 J = J, = 0.00s6 Kg.m>.

2. cas ot J = 0.01 Kg.m? et J, = 0.006 Kg.m?.

Parametre simulation | pratique
Maximum d’erreur de vitesse pendant la | 1. +5.0 1. +7.0
période d’adaptation (rad/ sec) 2. +10.0 2. +15.0
Durée d’adaptation (sec) 1.0.1 1.0.3
2.0.2 2.04
(Le-L) en charge (H) 1. 0.0012 1. 0.008
2.0.0035 2.0.0048
(Je-J) en charge (Kg.m?) 1.-0.0005 | 1.-0.0005
2.-0.014 2. -0.0008

Tableau 7.3  Performancees du contrdleur adaptatif avec des variations sur J

Les figures (7.35, 7.36) montre:nt le cas oil on impose au moteur une référence de vitesse
sous forme sinusoidale et démarrrant avec un couple de charge de T; = 4Nm. I est clair que
dans ce cas le contrdleur ne pserforme pas bien vu ’ensemble de contraintes qu’on lui
impose.

Finalement, on a test¢ les performances du contrdleur dans le cas ou

(L+L,, J#J,, et T,(0) = 2Nm). Le contrdleur perd ses performances en régime

n
dynamique réalisant des erreusrs de vitesse considérables. Cela est di 4 l’action de
I’observateur sur le systéme, qui. devient importante lorsque le moteur est chargé. En régime

€tabli, cependant, I’erreur de vitessse s’annule (figures 7.37 et 7.38).

147



[223
(=]

T T T T T T T
T | z - T -
8 R :
540 TN S, : ......... PRRREEEE S -
=3 3 . :
Y :
§20— -------------------------- :- --------- :- -------------------------------------------------- -
> : :
0 L 1 I 1 1 ! 1 1 1
o] 0.1 0.2 Q.3 0.4 0.5 0.6 0.7 Q.8 09 1
x 10 Temps (sec.)
1 T T T T T T T T T
g b T ;..,-.....: ......... :Y—ﬁ .....:..........;: ............................ =
= : : z :
‘o : : :
=j—o.s— --------------------------- ...--....--——-------—--------—:»-----s---_- ........................... -
o ] 1 ; 2 ] ; ; 3 L
o a.1 0.2 a3 0.4 0.5 a.6 0.7 0.8 0.9 1
x107¢ Temps (sec.)
0 T T T T T T T T T
< : : : :
d_z ........ L RS RLTTRTR PPN SRRCTTTEP LR RERRTP S TSRO .
£ s : :
?._4— ....... :.....-......._“....,....-...._....._...............; ..................................... -
= :
_s ; 12 L L 1 1 L 1 1
c o.1 0.2 0.3 0.4 Q.5 0.6 0.7 0.8 a.9 1

Temp§ (sec.)

Figure 7.21  Simulation de la vitesse et des estimés obtenue 4 I’aide du contrdleur adaptatif (variations
sur L). Type de référence: échelon. ( 81(0) = 82(0) = 0 etL=L_ =0.011 H).

4
0 X 10
v T T T T
np- : -
10 FAUII SV S
s :
= g -
=z H
<t )
o — 7E-
o s USRS SO
yd Y I S S S S
/ o o.t 02 03 .

L i }:‘:’
~a15
Horiz. 0.2 sec/div, Verti, 21 rad/sec/div -28

Teps (3ec)

(a) ®)

Figure 7.22  Comportement pratique de la vitesse (a) et de I'erreur d’estimation (b) obtenu i I’aide du
conudleur adaptatif (variations sur L). Type de référence: échelon. L= L=0.011 Het 61(0) = 5,(0) = 0.

148



€0 T T T T T T T T ;
I A= == : . B
g 40+ [ el L AT TR PP P e ceedes - N
4 : : : : :
r : 2 : :
3 20.— .. ....._._.__......._._._........._..,...-..:......,._A,_'_...,v.....,....................' ........ -]
a : :
s : :
0 1 L r L 1 ' 1 1 I}
0.1 0.2 Q.3 a4 0.5 0.6 0.7 G.8 0.9 1
x 10~ Temps (sec)
1. T T T T —1 T T T
g L] iR R - """"""""""""""""""" t/-—-——. =
oy of : : : :
e H :
=|_q_5-.... R L R e R T - -
fo) L i . 2 1 1 L 1 i
0 0.1 Q.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 c.8 0.9 1
x10™* Temps (sec.)
[} T T T T T T T T T
d_z ................................................ R AL LR PP DR R PP PP -
£ :
= <
?|:~4_ - - - - .-::.-..... .- - - - -y
—
- 1 L 1 1 1 ) i I 1

o} 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Temps (sec.)

Figure 7.23  Simulation de la vitesse et des estimés obtenue i I’aide du contrdleur adaptatif (variations
sur L). Type de référence: échelon. (81(0) = 52(0) =0 etL,=0.007H, L=0.011 H).

: . —
N ) L i
/ i
}
7 ! 75 — — r T T
; i i 7 ;
i : ! ~
- Tss
{ 1l o
! I § 6
] 1 | ¥ 13.5
Sl
Horiz. 0.2 sec/div, Verti. 21 rad/sec/div ‘s

i L z
[} 0.t 02 a3 04 o5 08 07 o8 0.5 1
Temps (sec)

(2) (b)

Figure 7.24  Comportement pratique de la vitesse (a) et des estimés (b) obtenu 4 1’aide du contrdleur
adaptatif (variations sur L). Type de référence: échelon. L,=0.007 H, L=0.011 Het 8,(0) = 3,(0) = 0.

149



60 T - | T T T T T

sof : ——p=a
D S : L
3 :
© .
B0 ] Y A P T R SO -
Q :
] :
_-2' 20 bor f- s e cvrrrercsssem e nanenn i et R PR P -
> .
10 ............................ 5. ................................................................... _‘
o 5 )4 4L i I L ] 1 L 1
o} 01 02 G3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Temps (sec.)
(@)
so 1 1 1] E 27 5 1 19 )
[0 R e : Y ;
- : —
540_ ..................................... ;..........l.....;...". .................................... -
k-l .
=4 :
T ] e e e cessrereiraontercaiecsesantaileccecorsadecorerrastacenrnnn =
[+] .
a :
g 20 bo of-ccrccecccntrccrrsmensssrcssvcnnsern e i R e R
= : ’
1 0 ...................................... : .......................................................... -
0 - | i 1 JV; L L 1 1 L
] 0.1 02 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.8 1
Temps (sec.)

(®)

Figure 7.25  Simulation de la vitesse obtenue 2 I’aide du contrdleur adaptatif (variations sur L).
Référence: premier ordre. (81(0) = 82(0) =0et(adL,=L=0.011 H(b) L,=0.007 H. L=0.011 H.

@ A ;
: i : 1 ;
- » 1 . i .
] oo —d
S P Pl
, - — : ; i
. /—' ! : ) t § '
H T * H T ==
@ /0 L b
I3 L
L ’. ' . i . i i i '
N NN I S SO S SRS A S|
Y

Horiz. 0.2 sec/div, Verti. 21 rad/sec/div
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Figure 7.27 Comportement de la vitesse obtenu i I’aide du contrleur adaptatif (variations sur L)). Type
de référence: sinusol‘dale.(SI(O) = 82(0) = 0:L=0.011H, L,=0.007 H.
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Figure 7.28 Comportement pratique de la vitesse obtenu 2 1'aide du contr6leur adaptatif (variations sur
L). Type de référence: sinusoidale. L= 0.007 H, L= 0.011 H, 5,(0) = 5,(0) = 0
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Figure 7.30  Simulation de la vitesse et des estimés obtenue a I’aide du contrSleur adaptatif (variations
sur J). Type de référence: échelon. (8,(0) = 3,(0) = 0 etJ,=0.006 Kg.m? J=0.01 Kg.m?).
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Figure 7.31  Comportement pratique de la vitesse obtenu a I’aide du contrdleur adaptatif (variation sur
7). Type de référence: échelon. (a) J = J, = 0.006 Kg.m? (b) J,= 0.006 Kg.m?, J=0.01 Kg.m?,
81(0) = 82(0) = 0.
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Figure 7.32  Comportement pratique des estimés obtenu a I’aide du contrleur adaptatif (variations sur
D). Type de référence: échelon. (a) J = J, = 0.006 Kg.m2 (b) J =0.01 Kg.m?, 81(0) = 82(0) = 0.
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Figure 734 Comportement pratiQue de la vi:tesse obtenu a I’aide du contrdleur adaptatif (variations sur
J). Type de référence: premier ordre. (2) J,= J= 0.006 Kg.m2 (b) J,= 0.006 Kg.mz, J=0.01 Kg.m2 et
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Figure 7.36  Comportement pratique de la vitesse obtenu a I’ aide du contréleur adaptatif (variations sur
J). Type de référence: sinusoidale. J= 0.01 Kg.m?, Tr(0)=2Nmet 81(0) = §,(0) = 0.
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Figure 7.38 Comportement prauquc de la vitesse obtenu a {’aide du contrbleur adaptauf (variations sur
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7.3 Avantages et inconvénients de la commande considérée

Pour positionner de maniére trés générale la commande que nous avons étudiée, il est
intéressant de présenter ses qualités et ses défauts.

Les essais effectués sur le montage réel ont confirmé les résultats de simulation et les
principaux objectifs relatifs aux performances ont été atteints. L'algorithme de commande
adaptatf implanté ne nécessite pas de procédures spéciales pour superviser sa mise en
ceuvre. L'estimation des paramétres incertains commence dés le premier instant du
fonctionnement. La poursuite et la régulation de la vitesse €taient trds bien assurées 2
I'intérieur de la plage de variation des parameétres incertains considérée. En ce qui concerne
la régulation du courant iy, elle a ét€ parfaitement assurée.

Les résultats obtenus et qui concernent le comportement du systéme face aux variations
paramétriques montrent que le contrdleur adaptatif a bien maftrisé leur effet et a amélioré la
réponse par rapport au cas sans adaptation.

On a constaté, cependant, que dans certains essais une erreur de vitesse négative se produit
aprés l'application du couple de charge (durant le temps d’adaptation). Cela est dii
principalement aux conditions initiales imposées aux estimés. En effet, en changeant ces
derniéres, on a obtenu un comportement proche de celui obtenu en simulation.

Ajoutons que le comportement transitoire de la vitesse dépend de la valeur du gain de la loi
d’adaptation (I"). Une valeur trés faible fait augmenter le temps d’adaptation mais réduit
considérablement le saut de vitesse lors d’application de la charge. Le cas contraire est
produit avec une valeur élevée du gain. Dans nos essais, nous avons choisi une valeur qui a
engendré un comportement transitoire acceptable.

D’autre part, on a remarqué que I’erreur d’estimation du couple de charge ne s’annule pas
dans toutes les régions de fonctionnement. Cela est peut étre di 4 la mauvaise quantification
du couple. En effet, ce dernier est évalué comme un multiple de la composante transversale
des courants seulement. Si la valeur du couple de saillance n’est pas tout  fait nulle, 4 cause

d’une faible saillance, I’erreur entre la valeur imposée et la valeur estimée ne sera donc pas
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nulle. L'estimé de la résistance statorique, quant 2 elle, ne converge vers la valeur réelle que
lorsque le moteur est chargé. Quand celui-ci fonctionne 3 vide une importante erreur
d’estimation est produite.
De point de vue pratique, quelques problémes ont €t€ rencontrés a cause des limitations du
banc d’essai expérimental. Parmi ces problémes on cite:
¢ La vitesse et I"accélération ne pouvaient étre lues directement. Elles sont plut6t estimées a
I’aide d'un observateur d’état non-linéaire. Cette situation a fait augmenter
considérablement les contraintes lors de I’implantation pratiques.
* Le fonctionnement au-dela de 50 rad/sec n’a pas été possible & cause du mauvais
fonctionnement de 1’onduleur & des vitesses élevées.
Sur le plan théorique, on a aussi signalé d’importantes remarques. La méthode considérée
est indépendante de la facon dont les parameétres incertains rentrent dans le modeéle non-
linéaire considéré (de fagon linéaire ou de fagon non-linéaire) et elle n’engendre aucune
surparameterisation. De plus, elle est basée sur les conditions de Akhrif-Blenckchip moins
dures que les conditions assorties. Un autre avantage important réside dans le fait que la loi
linéarisante rend le syst¢me équivalent linéaire et surtout représenté, en boucle ouverte, par
des intégrateurs. Cette situation permet d’obtenir, d’une fagon naturelle, des erreurs
statiques nulles.
Cependant, le défaut majeur de cette méthode reste la nécessité d’utiliser des calculs longs
et basés sur les notions complexes de la géométrie différentielle. Pour alléger cet
mmconvénient, nous avons simplifi€ les étapes de conception des contrdleurs. De plus, la
nature de la loi d’adaptation impose 4 ce que les parameétres incertains restent constants
durant tout le temps d’adaptation. Si une variation de ces derniers se produit 4 I'intérieur du

temps d’adaptation, la méthode devient insuffisante.
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7.4 Conclusion

Dans ce chapitre, on a testé les performances des conurdleurs adaptatifs non-linéaires
congus au chapitre 3. L’analyse de leurs performances a ét€ basée sur ’analyse du
comportement de la vitesse et de la composante longitudinale du courant ig.

Les essais effectués sur le montage réel ont confirmé les résultats de simulation concernant
I’efficacité de cette commande adaptative non-linéaire & maitriser 'effet des parameétres
incertains et des perturbations. Cette derniére s'est avérée posséder beaucoup d’avantages
mais aussi certaines limitations.

Malgré tout, la commande étudiée et dont nous avons montré la faisabilité sur un banc
d’essai pratique présente suffisamment d'intérét, pour que son industrialisation soit

envisagée.
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CONCLUSION GENERALE

L'objectif principal de cette thése était I’étude du comportement d’une commande
complexe dans un environnement pratique. Ce dernier comprend deux composantes
(matériel et logiciel). Sur le plan matériel, le montage comprend un contrdleur numérique
du type DSP, un onduleur triphasé a modulation de largeur d’impulsion, un circuit
d’acquisition de données et un moteur synchrone a aimants permanents. Le calculateur
numérique utilis€ est un processeur numérique de signal du type TMS320C31 qui est
suffisamment performant pour permettre 1’implantation en temps réel du processus. Du c6té
logiciel, nous avons adopté et optimisé les programmes utilisés en simulation numérique
pour permettre I'implantation en temps réel des algorithmes de commande congus.

La commande considérée est une commande adaptative non-linéaire combinant la
technique de linéarisation au sens des entrées-sorties avec les techniques adaptatives
destinées aux systémes linéaires. Deux contrdleurs ont été congus: 1’un tient compte de la
résistance statorique et du couple de charge alers que 'autre tient compte de I’'inductance et
du moment d’inertie du rotor. Ces deux contrdleurs se sont révélés performants avec un bon
choix des valeurs initiales des paramétres incertains estimés. Les essais effectués sur le

montage réel ont donné des résultats comparables a ceux obtenus par voie de simulation.
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D’autre part, on a comparé le comportement de la vitesse du moteur a ’aide de deux
contrdleurs robustes: le contrdleur adaptatif non-linéaire et un contréleur linéaire xobuste du
type QFT. Les deux contrbleurs ont réussi 8 commander la vitesse et le courant iy «du moteur
a l'intérieur de la plage de variation des parameétres incertains considérés. Nous avons
trouvé que le fait de concevoir le contrfleur adaptatif non-linéaire d’unes maniére
symbolique offre I’avantage de I’appliquer a n’importe quel autre moteur. Ceci lui a donné
une supériorité sur le contrdleur du type QFT congu spécialement pour le moteur considéré.
Si on désire I’appliquer & un autre moteur, on doit refaire la conception en consi-dérant les
parameétres de son modéle et surtout vérifier la faisabilité des spécifications qu™on désire
imposer. Cependant, et contrairement au contrdleur du type QFT, la qualit€ des résultats
obtenus pour le contrdleur adaptatif non-lin€aire dépend des valeurs initiales des estimés.
Un autre avantage du contrbleur non-linéaire est que sa loi linéarisante rend le systéme
équivalent lin€aire et surtout représenté, en boucle ouverte, par deux intégrateurs. Cette
situation permet d’obtenir, d’une fagcon naturelle, des erreurs statique de positEon et de
vitesse nulles. Si on désire obtenir ces derniéres avec le contrdleur du type QFT, il avait
fallu ajouter un intégrateur dans la fonction de transfert du compensatetar Gs(s).
Malheureusement, le gain produit dans ce cas est tellement élevé qu’on ne peut |’irmplanter.
A cause des limitations du banc d’essai expérimental, la vitesse et [’accélération ne
pouvaient €tre lues directement, elles étaient plutdt estimées a partir de la meswre de la
position. Nous avions essayé de les estimer en se basant sur 1’approximation d’Euller suivie
d’un filtre passe-bas sauf qu’un délai produit par le filtrage nous empéchait de réa:liser une
bonne poursuite en régime dynamique. Cette situation nous a amené i considérer uine autre
solution. En effet, notre choix a été porté sur un observateur d’état non-linéaire= d’ordre
réduit a cause principalement de sa simplicité.

L’érude des performances en temps réel de I’ensemble contrdleur non-linéaire -MSAP-
observateur d’état non-linéaire sont ensuite présentées. La poursuite et la régulati on de la

vitesse Etaient treés bien assurées a l'intérieur de la plage de variation des pamamétres
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incertains considérés. On peut ajouter qu’en pratique, 1’application du couple de charge a
provoqué, dans certains essais, une erreur de vitesse négative durant tout ie temps
d’adaptation. Cette situation est due principalement aux conditions initiales imposées aux
estimés. En effet, le changement de ces conditions initiales a donné un comportement

relativement bon proche de celui obtenu en simulation.

A la fin, on aimerait faire quelques recommandations quant a la suite de ces travaux.

Notons que les contrdleurs adaptatifs non-linéaires étudiés présentent suffisamment

d’intér€t pour que leur application soit retenue dans le domaine du transport d’énergie

€lectrique et dans le fonctionnement a vitesse élevée des moteurs électriques pour les
raisons suivantes:

» Il est connu que le taux de variation des parameétres du réseau électrique est trés
important. Combiner cette technique avec la technique du filtrage actif donnera siirerent
un trés bon résultat quant a la régulation du facteur de puissance du réseau de transport.

* Le fonctionnement du moteur synchrone a aimants permanents dans la région des vitesses
élevées est lié au probléme du défluxage. On a montré que dans cette région, une

importante variation de la composante transversale des inductances statoriques (Lg) se
produit [14]. Le taux de variation de L dépend du degré de saillance du MSAP. Ainsi, le

deuxi€éme contrdleur adaptatif non-lin€aire congu peut résoudre ce probléme

(compensation de 'effet de variation de Lg) et ainsi assurer des comportements

satisfaisants dans une grande plage de vitesse.
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ANNEXE A

CONCEPTION DU CONTROLEUR DU TYPE QFT

A.1 Introduction

L’objectif de cet annexe est la présentation des étapes de conception d’un contrdleur basé
sur la théorie du retour d’état quantitatif QFT (Quantitative Feedback Theory) dont les
performances ont été comparées a celles du contrdleur non-lin€aire adaptatif au chapitre 5.
Le contrdleur du type QFT est un contrdleur linéaire robuste dont la théorie a été établie par
I. M. Horowitz ([65],[66]). Le but de ce contrdleur consiste & confiner la réponse du
systeme en boucle fermée entre deux limites: supérieure et inférieure. Les deux limites
dépendent des spécifications imposées et de la plage de variation des parameétres incertains
(figure A.1.b). La plage de variation de la réponse du systéme en boucle ouverte avec les
mémes incertitudes est bien connue (figure A.l.a). Dans cette méthode (ot le modele
considéré est linéarisé autour d’un point d’opération) les non-linéarit€s sont considérées

comme des perturbations dont le rdle du compensateur est d’atténuer leurs effets.
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— ™ G(s) —*
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Yref | K(s) i’l G(s) _

v

(b)

Figure A.1 : (a) Plage de variation des réponses en boucle ouverte pour les valeurs

extrémes des paramétres incertains. (b) Réponse désirée en boucle fermée

L’objectif de [’asservissement de la figure A.l.b est d’avoir en régime établi que

T(0)= lim —X&)G(s)

— 1. Cependant, cette condition ne peut étre réalisée qu’avec
s—=0 1+ K(s)G(s) P P e

un gain K trés élevé. St la valeur élevée du gain K va compromettre la stabilité du systéme,

on fait appel a2 un compensateur dynamique.
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La marge de stabilité de la boucle donnée par la figure (A.1.b) est donnée par:

supunl TGw)| avec T(s) = 1 + K(5)G(s)

ol: sup(,)|T(Gw)|l n’est que le facteur de résonance du systéme en boucle fermée.

A.2 Conception du contrdleur QFT

La conception de ce contrdleur est réalisée dans le domaine fréquentiel en utilisant les
abaques de Nichols. Si les spécifications qu’on désire imposer & notre systéme sont données

dans le domaine temporel, on est obligé de les convertir dans le domaine fréquentiel.

A.2.1 Spécifications et contraintes dans le domaine temporel

Dans la conception du contréleur, on doit tenir compte de la contrainte du couple de charge
dont la plage de variation est: (0 <7, <5) Nm . Il doit aussi tenir compte des incertitudes

dans la résistance statorique (R) et I’inductance (L). La variation permise de ces parameétres

est limitée par I’aire du rectangle suivant (N désigne le point nominal):

AL (mH)
15 L
11 N
07+
: ; » R (£2)
0.6 1.2 1.8

Figure A.2 : Surface désignant la limite de variation des parameétres incertains.



De plus, le contréleur doit réaliser le comportement en boucle fermée désiré a savoir une

bonne poursuite de vitesse avec une excellente régulation du courant iy.

Ainsi, on a comme spécifications:

¢ La vitesse doit avoir un dépassement inférieur a 23% et elle doit en tout temps éue a

I'intérieur d’une zone délimitée par les deux références: m(t, ®,,) < 0, < M(z, ©,,f) . O

m(t, @,z = 095w,,(1-e") (A.2)

M(r, @, = 1,050,,(1-¢")

900

a= a((x),ef) = m>0

Ceci autorise une erreur de vitesse maximale en régime permanent de 5%. A noter que le
choix d’une erreur de 5% facilite la conversion des spécifications dans le domaine
fréquentiel. En effet, imposer une erreur nulle engendre un compensateur avec un gain
tellement grand qu’il ne sera pas implantable.

La constante du temps 1/a = 1/a{w,,) a été choisie de telle sorte que la référence de

vitesse atteigne la valeur finale de 20 rad/sec en un temps de 0.1 sec.

¢ On désire aussi que le contrleur garde ses performances dans la plage de variation de

vitesse imposée (de 20 rad/sec a 100 rad/sec).

¢ Le courant iy doit étre régulé azéro (i, > 0 quand ¢— o).

La structure du contrdleur est donnée par la figure A.3. Les deux grandeurs (®, et ig) sont
commandées d’une maniere indépendante. Le compensateur Gy(s) assure la poursuite de
vitesse, alors que G,(s) régule le courant iy. F(s) est le préfiltre, choisi pour imposer une

certaine dynamique a la vitesse.
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W, )
= () 3’%& Gy(s)
idref +

‘b(%—v Ga(s)

Figure A.3 : Structure du contrdleur QFT.

On commence la conception du contrdleur QFT en déterminant les réponses (0, iq et iq)
dans le domaine fréquentiel en fonction des deux fonctions de transfert (G(s) et G(s)) et

du préfiltre F(s). Le modéle d’état non-linéaire est exprimé par:

di, R L 1

4= =7 4+ 4 3 —_— .
= Ldld Ldpmrzq + I:dud (A.3)
di R Ld (Dv 1

— == ——pW,i,— —pW, +—u

dr L,? L, L, L,

Ar _320@ i + (L~ L,)igi,) T, - Bo

E - 27 vig d™ q)ldlq)_J L_J r

Ailnsi, pour trouver les différentes réponses, on fait appel au systéme d’équations(A.3) et a

la structure en boucle fermée donnée par la figure A.3:

Uls) = Gl(S)(Idrej(S)”Id(S)) (A4)

Uy(s) = Gas)F(5)R, A5) —L,(s))

174



o:  Q,,As), 2,(s), I4,,As), I,(s) désignent la transformée de Laplace des grandeurs
©,.p O, iy iy, respectivement. On note la transformée de Laplace des non-linéarités par

N(s) avec:

Lin: i=1,273 (A.5)

sz
~~
(%
p g
]

nl(t) = idiq
nz(t) = Cx),,l'q

ny(r) = ®,i,

En appliquant la transformée de Laplace aux équations (A.3) et aprés manipulations

algébriques on obtient:

Yia(s)pL,

Id(S) = 1+rid(S)G1(S)N2(S) (A'ﬁ)

1(s) = 1 (GZ(S)F(S)Qref(S)+(Pcbv+GZ(S))Qr(S)_pLdN3(3)) (A7)

S+i& Lq Lq LQ
q
Y
Q.(s) = ﬁ(T(s)Gz(s)F(s)Q,ej(s)+—Ls(i)+T[(S)N1(s) +Y3(5)N3(s)) (A.8)
avec:
YQ(S) = 1+T(S)G2(S) (Ag)
%)
2L
- -~ 97
T =3
=T, R
7+ 1)
T.(s) = A
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3 R
L= Lq)(s + L—J

Ti(s) =

A(s)
{525
T;(s) = ——A'—(E?——
1
L,

3p @2
D R) (l_)_R+p v

2
A(s) = s+ =+ =
(s) s+(J+L s+ 73 27L,

A.2.2 Conversion des spécifications dans le domaine fréquentiel

L’étape suivante consiste & convertir les spécifications données dans le domaine temporel a
leurs équivalentes dans le domaine fréquentiel. A signaler qu’il n’existe pas de méthodes
analytiques pour établir cette conversion. La bonne connaissance des deux domaines,
cependant, facilite beaucoup cette conversion.

La spécification qui concerne le dépassement sur la vitesse et qui doit étre inférieur a 23%
est représentée, a I’aide des abaques de Nichols, par le contour de 2.3 dB en boucle fermée
“I. M. Horowitz, “Quantitaive feedback theory (QFT)”, vol. 1, QFT Publications, ISBN 0-
9635760-1-1, 1993.” on page 168. Ceci signifie que la réponse en fréquence du systéme

corrigé ne peut pas pénétrer a I’int€rieur de ce contour. Ainsi:

<2,3dB pour s = jw (A.10)
dB

‘ Y(s5)Ga(s)
1 +Y(s)Gy(s)

176



Pour convertir la deuxi®éme spécification m(z, ®,.0) <®,<M(t,®,) , on alloue au

T F(s)Q
premier terme de 1’expression (A.8), i.e ( (S)Gz(;) (S) ref(5) ) une marge d’erreur de
0

2% alors que pour les trois autres termes (considérés comme des perturbations) on alloue

la marge d’erreur de 3%. Ceci permet d’écrire pour le premier terme:

0,98 < Y(s)G2(s)F(s) < 1,02 (A.11)
|43 L +Y(s)Ga(s) |4 1+ —S
a((x),ef) dB a(mref) 4B

s=jw et WE |[—w, Wl]

Afin de compenser ’effet des trois derniers termes de 1’expression (A.8), on a simulé le
systéme en boucle ouverte en considérant les valeurs extrémes des parameétres incertains.
Les résultats de cette simulation nous ont permis de constater que: (i) En régime transitoire,
la pire performance est obtenue quand on est proche des limites imposées par la condition
(A.10). (1i) En régime permanent, on a que la pire performance donne une erreur de vitesse
de 85%.

Par la suite, on a voulu réduire cette erreur de 50 fois (pour qu’elle soit inférieure 4 3%), ce

qui a permet de trouver:

1 | <-3448 s=j 2
< =jw e WE |—w, w (A.12)
L+ Y(5)G2(s5)|4s v v

ou les pulsations w; et w; sont a définir.
Finalement, la spécification li€e au courant iy doit satisfaire:

1 .
—— | —0 quand s = jw—0 (A.13)
.1 + Xig(8)|as
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A.2.3 Conception de G,(s)

Pour la conception du compensateur G,(s), on a fait appel aux spécifications (A.11), (A.12)
et aux expressions (A.8) et (A.9). Sans le compensateur G,(s) et le préfiltre F(s), on trace

pour chaque pulsation w les surfaces S(w) a I'aide de Y(s) et des valeurs extrémes des

paramétres incertains (figure A.2). Comme exemple, sur la figure A 4, on montre la surface
S(10).

-10.175 T T : ; : " ; 3
v : w = 10 rad/sec - : _ :
-10.18}------ . P i R T T R T Y]
: : : (R=0.6Q, L=15mH)
-10.1851 - B -
(R=1.7Q. L=15mH)
[>e] . -
o
S 1018 : . 4
=
g N
. ,
N (R=1.2Q. L=i1mH)
10195} St SC SRR S J
—1028 .
(R=1.7Q.
-10.205 : :
-26 -24 -22 -2 -1.8 -1.6 -1.4 -1.2 -1 -0.8 -0.6

phase en degres

Figure A 4 : La surface S(10) décrivant Y(j10)

Ensuite, on fait bouger les surfaces S(w) a l'intérieur des abaques de Nichols en boucle
fermée. Pour chaque fréquence w on note seulement un point qui correspond au cas

nominal. L'ensemble des points donnent les tracés de la figure A.5. Pour la spécification
(A.12), la réponse extréme correspond & une pulsation de w, = 100 rad/sec , alors que
pour la spécification (A.11) elle correspond a une pulsationde w; = 230 rad/sec

La réponse en fréquence comrespondant 2 la spécification (A.10) correspond a une pulsation

de w = 4000 rad/sec
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II suffit maintenant de visualiser le contour de 2.3 dB de la figure A.5 pour apprécier au

premier coup d’oeil que la réponse n’est pas acceptable (violation des spécification (A.10),
(A.11) et (A.12)).

20

(=]

0Q
=
=
D_20
£
<
<o N
-40f -
_60-._,........, B LRI IR RIS S »v....,.......AT.--...--..-A Nrsrresercnen —
: : i : .\ réponse du systéme
; : . . : non cormpensé
_ao_,‘. N - - . - s . . . - - S .- -
B 1 P A e 4
1 1 1 1 1 11 g
-350 -300 -250 -200 -150 -100 -50 0

phase en degré

Figure A.5 : Réponses extrémes et celle du systéme non compensé.

Pour que les trois spécifications soient vérifiées, on a fait intervenir deux correcteurs du
type avance phase et un correcteur proportionnel.

A I’aide de Matlab (QFT toolbox), on trouve la fonction de transfert du compensateur qui a

pour forme:

748(s + 182)(s + 1638)

G2(s) = =672y (s + 12364)

(A.14)

La réponse fréquentielle du systéme compensé est donné par la figure A.6. Notons, que ce

compensateur satisfait seulement la borne supérieure des contraintes.

179



gainen dB

-10

-30 ™ réponse du systiéme -
compensé
; 1 K ; ' 1 l
350 300 250 200 ~150 -100 -50 0

phase en degré

Figure A.6 : Réponses extrémes et celle du systéme compensé.

A.2.4 Conception du préfiltre F(s)

Le préfiltre F(s) est congu en faisant appel a la spécification (A.11) et au compensateur
(A.14). La conception est réalisée en imposant que la réponse en fréquence de Bode, pour

plusieurs valeurs de la pulsation w, soit 4 I’intérieur des bornes imposées par la spécification

Y(s)G(s)
L+ Y(s)Gy(s)

(A.11) avec le rapport connu. Ainsi, on trouve:

daB

(A.15)

qui est dépendant de la vitesse de référence.
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A.2.5 Conception du compensateur Gy(s)

La spécification (A.13) fait appel 2 un intégrateur dans la structure de G/(s). On désire avoir

un G(s) qui soit dépendant de ®,,, alors:
20a(w
G,(s) = _ai_"fL) (A.16)

Le gain est détermin€ afin d’avoir une réduction de phase de =20° en échange d’une

réponse rapide.
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Signaux d’auaque

Signal de prolection
contre les surintensités

d'un bras

ANNEXE B

SCHEMAS DETAILLES DE L’ONDULEUR (AVEC SES CIRCUITS
D’ATTAQUE ET DE PROTECTION) ET DU CIRCUIT DE CONVERSION
DU SIGNAL DE POSITION.

Le schéma détaillée de 1’un des bras de I’onduleur triphasé réalisé€ est donné par la figure

B.1.

3ponr

} 1 —— 1914 IRFP460 @ 1
i roPte—y 3 < —=47ar
— 33onr 184745 EFA20PASO
_ T j 2m2907 Pixares xf e
= 4584 1
%150 I

- I :f‘: | — lu¥
330ar 1M914 IRPP4E0 @ _L

i Py

{le-

kz\ 1 == 4¢Tnr
14745 HFA20PAS0
M2907 Tinq74s [

r 3 220

Figure B.1 : Schéma détaillé d’un bras d’onduleur



Pour protéger I'onduleur contre les surintensités qui peuvent I’endommager, on a réalisé un

circuit de protection. Le schéma bloc est donné par la figure B.2.

CD4075B
Vers la pin 11
du IR2110
B 1 Circuit de protection contre les surintensités
- “ - Phase A
Bras2 ¢ /'_Lt Circuit de protecuPo:acsoen;re les surintensités
Bras3 ¢ E Circuit de protection contre les surintensités
Phase C

Figure B.2 : Schéma bloc global du circuit de protection contre les surintensités

Le circuit de protection détaillé de la phase A est donné par la figure B.3.

LEM
1000:2 TLOSL
TLOBE 1N9148

4075

2 g1L3
1k ‘” @—m : onl _j‘D"
R
_17_ -5V x A .3k €075
| =Py

+15v 4975

Phase B ——
Phase C —-——‘

Figure B.3 : Détail du circuit de protection contre les surintensités de la phase A
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Afin d’adapter les signaux d’attaque issus du DSP aux spécifications du IR2110, on a congu

le circuit de la figure B.4.

+[_§_V
+15V Vers les pins 10 et 12
f_aﬁ— K2 1Kk Sk T du IR2110
N L — Bras 1 (i 1etd)
: i Bras 1 (interrupteurs 1 et
>
i Bras 2 (interrupteurs 3 et 6)
> [0 [0t ———p B 2meme
—
: Bras 3 (interrupteurs 5 et 2)
7406

MC14584

O
<

Figure B.4 : Circuit d’adaptation des signaux d’attaque

Finalement, le schéma du circuit utilisé pour convertir le signal analogique fourni par le
résolveur en un signal numérique est illustré par la figure B.5. On peut le configurer selon
une résolution de 10, 12 ou 16 bits. Dans le cas présenté, les valeurs des composants

correspondent a une résolution de 12 bits.
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INPUT & o
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COS HIGH - l 180k
REF LOW -
COS LOW — s «70pF 100nF
SIN LOW — —— M f————{|—¢
SIN HIGH ——
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RESOLVER DIRECTION
SIGNAL
msa BuSY
1 AD2S82A DATA LOAD
12 TQP VIEW COMPLEMENT
(Not to scals) =
DATA
ourpuT ov

18 19 20 21 22 23 24 25 26 27 28

LS8 +5V YTE
\——— DATA QUTPUT ———~ SELECT
ENABLE

Figure B.5 : Circuit de conversion du signal de position

185



ANNEXE C

RESULTATS PRATIQUES ILLUSTRANT LES COURANTS (ig; ig) ET LES
TENSIONS DE COMMANDE (ug, ug)

Dans cet annexe, nous présentons quelques courbes pratiques illustrant les courants (ig, ig)
et les tensions de commande (uy, uq). Les courbes données correspondent aux essais

suivants:

Figures ajoutées Fig;‘u ;,Zg::;.‘:;:ﬁ:ggnd Page
CletC.2 7.14 (a) 152
C3etC4 7.14 (b) 152
CS5etC.6 7.19 (b) 155

C.7 74 147
C8etC9 7.38 (b) 167
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Horiz. 0.2 sec/div  Verti. 3 A/div

Figure C.1 : Courants (iq et ig) pratiques correspondant & I’essai de la figure 7.14 (a)

Horiz. 0.2 sec/div  Verti. 40 V/div

Figure C.2 : Tensions de commande (uq et uq) pratiques correspondant 2 I’essai

de la figure 7.14 (a)
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Horiz. 0.2 sec/div  Verti. 3 A/div

Figure C.3 : Courants (ig et ig) pratiques correspondant a 1’essai de la figure 7.14 (b)

Horiz. 0.2 sec/div  Verti. 40 V/div

Figure C.4 : Tensions de commande (uq4 et ug) pratiques correspondant 2 I’essai
de la figure 7.14 (b)

188



Horiz. 0.2 sec/div  Verti. 3 A/div

Figure C.5 : Courants (iq et iy) pratiques correspondant & I’essai de la figure 7.19 (b)

Horiz. 0.2 sec/div  Verti. 40 V/div

Figure C.6 : Tensions de commande (uq €t Ug) pratiques correspondant a I’essai
de la figure 7.19 (b)
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Horiz. 0.2 sec/div  Verti. 40 V/div

Figure C.7 : Tensions de commande (uq4 et ug) pratiques correspondant a I’essai
de la figure 7.4
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Horiz. 0.2 sec/div  Verti. 1 A/div

Figure C.8 : Courants (iq et ig) pratiques correspondant a I’essai de la figure 7.37 (b)

Horiz. 0.2 sec/div  Verti. 30 V/div

Figure C.9 : Tensions de commande (ug et ug) pratiques correspondant  I’essai

de la figure 7.37 (b)
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