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Résumé court 

O bje ctif poi lrsuivi dans cette thè se 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 i'optimisauon de I'algorithme d'implantation en présence des contraintes 

physiques constituent le cœur 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 à un moteur synchrone à 

aimants permanents. Le contrôleur conçu permet de maîtriser l'effet des incertitudes dans les 

paramètres et des perturbations externes ainsi que les incertitudes dues à l'imprécision des circuits 

d'acquisition et les tolérances dues aux caiculs numériques. 

Ses performances sont comparées à ceLIes d'un contrôleur Linéaire robuste du type QFT 

(Quantitative Feedback Theory). De plus, l'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 contrôleur adaptatif non-linéaire 

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



Résumé long 

De nos jours, de nombreux actionneurs associant des machines à courant alternatif et des 

convertisseurs statiques manifestent de nouvelles perspectives dans le domaine de 

l'entraînement à vitesse variable. Cette solution n'était pas possible dans le passé à cause 

principalement des structures de commande complexes de ce type de machines et des 

limitations des calculateurs numériques classiques. Les contrôleurs obtenus, conçus à l'aîde 

des techniques de commande linéaires utilisant la linéarisation de premier ordre- resrient 

valables seulement autour d'un point d'opération. Le développement de nouvelles techniques 

de commande non-linéaire basées sur la théorie de la géornéuie différentielle a permis de 

résoudre ce problème. Parmi ces techniques, la technique de linéarisation au sens des 

entrées-sorties est la plus utilisée. Les contrôleurs concus sont, cependant, très complexe3 et 

représentés par de longues expressions mathématiques. Ces deux contraintes, ajoutées à =ne 

limitation des calculateurs numériques classiques, ont permis de soulever des questions sur 

les possibilités d'implanter ce type de commande. De plus, pour résoudre le problème d e  la 

robustesse. on a proposé une méthode de commande adaptative non-linéaire combinant les 

techniques de linéarisation exacte avec les méthodes adaptatives des systèmes linéaires. 

D'autre part, en pratique, on ne dispose pas directement de certains etats, en l'occurrence les 

signaux de vitesse et d'accélération. Ces derniers sont plutôt estimés à partir de la m e s u r e  

de la position. Pour ce faire, on a choisi  I'approche qui combine l a  c o m m a n d e  



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 l'expression du con&ôfeur 

encore plus complexe ce qui nous oblige à optimiser le temps de calcul a h  de rendre 

possible l'implantation pratique. 

Devant tous ces défis, nous nous sommes fixés les objectifs suivants. En premier lieu, on 

vise à réaliser un banc d'essai af5.n de rendre possible l'implantation des contrôleurs avancés 

(adaptatifs et nonliéaires) dans un environnement pratique. Ensuite, il est question 

d'analyser leurs performances en temps réel et les comparer à celles d'un contrôleur héaire  

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 I'ensembfe 

(contrôleur adaptatif non-linéaire - observateur d'état non-linéaire - moteur synchrone à 

aimants permanents) sont présentées et discutées. 

Azeddine Kaddouri Hoang Le-Huy uassima Akhrif 

directeur de thèse CO-directrice de thèse 
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Type de référence: échelon. R=R, et (a) 61(0) = 0. Set 62(O) = 2 ,  (b) S1(0) = 5,(0) = 0. - 
Figure 7.14 comportement: pratique de la vitesse obtenu à I'aide du contrôleur adaptatif (variations sur R). 

Type de référence: échelon. R=1.41Rn et (a) al(0) = Z2(O) = O et (b) 

6,(0) = 0, Set a2(0) = 2. 

Figure 7.15Comportement pratique des estimés obtenu à I'aide du contrôleur adaptatif (variations sur R). 
Type de référence: échelon. pour: R=l AlRn et (a) 6 (0) = 0, Set 62(0) = 2 , 



Figure 7.16 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
R). Type de référence: premier ordre. (R=R, et 61 (0) = 62(0) = 0). 

Figure 7.17 SirnuIation de la vitesse et des estimés obtenue à f aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
R). Type de réference: premier ordre. (R=1.41Rn et 61(0) = 62(0) = O ). 

Figure 7.18 Comportement pratique de Ia vitesse obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur R). 

Type de référence: premier ordre. ( S1 (0) = a2(0) = O ). (a) R=1.41Rn, @) R=R,. 

Figure 7.19 SimuIation de Ia vitesse obtenue à I'aide du contrôleur adaptatif (variations sur R). 

Type de référence: sinusoïdale. ( 6 (0) = S2(0) = O et (a) R= Rn @) R= 1 AIR,). 
Figure 7.20 Comportement pratique de la vitesse obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur R). 

Type de référence: sinusoïdale. (a) R=1.41Rn et @) R=Rn. FI (0) = 62(0) = O 

Figure 7.21 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue à I'aide du contrôleur adaptahf (variations sur 
L). Type de référence: échelon. ( 61(0) = 62(0) = O et L=L, 0.011 H). 

Figure 7.22 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue à I'aide du contrôieur adaptatif (variations sur 
L). Type de référence: échelon. ( bl(0) = S2(0) = O et L=Ln= 0.01 1 H). 

Figure 7.23 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue à I'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
L). Type de référence: échelon. ( 61 (0) = 62(0) = O et b= 0.007 H, k 0.011 H). 

Figure 7.24 Comportement pratique de la vitesse (a) et des estimés (b) obtenu à l'aide du contrôleur adap- 
tatif (variations sur L). Type de référence: échelon. Ln= 0.007 H, L= 0.011 H et 

61 (O) = S2(0) = 0 . 
Figure 7.25 Simulation de la vitesse obtenue à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur L). Référence: 

premier ordre. ( 6 (0) = = O et (a) L,,= L= 0.01 1 H @) Ln= 0.007 H, L= 0.0 11 H. 
Figure 7.26 Comportement pratique de la vitesse obtenu à I'aide du contrôleur adaptatif (variations sur L). 

Référence: premier ordre. (a) Ln= 0.007 H, L= 0.01 1 H (b) Ln= L= 0.01 1 H et 

al(0) = Zi2(O) = O .  

Figure 7.27 comportement de la vitesse obtenu à I'aide du contrôleur adaptatif (variations sur L). Type de 

référence: sinusoïdale.( 6 (0) = 62(0) = O: L= 0.0 11 H, Ln= 0.007 R 
Figure 7.28 Comportement pratique de Ia vitesse obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur L). 

Type de référence: sinusoïdde. Ln= 0.007 H, L= 0.01 1 H, 61 (0) = a2(0) = 0. 

Figure 7.29 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
7 J). Type de référence: échelon. (S1(0) = S2(0) = O et Jn= 1= 0.006 Kg.rnW) 

Figure 7.30 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
3 J). Type de référence: echelon. (6 (0) = 62(0) = O et Jn = 0.006 Q.rn2 ,  J = 0.0 1 Kg.rn-)). 

Figure 7.31 Comportement pratique de Ia vitesse obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variation sur J). 
Type de référence: échelon. (a) J = Jn = 0.006 ~ g . r n ~  (b) J,= 0.006 ~ g r n ~ ,  J= 0.01 ~ ~ . r n ' .  

al(0) = Zi2(O) = O. 

Figure 7.32 Comportement pratique des estimés obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (varia- 
2 tions sur J). Type de référence: échelon. (a) J = J, = 0.006 ICg.rn2 @) J = 0.01 Kg.m , 
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Figure 7.33 SimuIation de la vitesse obtenue à I'aide du contrôleur adaptatif (variations sur J). Type de 
référence: premier ordre.( S (0) = tj2(0) = O et (a) J,= J = 0.006 ~gxn' @) J,= 0.006 ~ ~ . m ' ,  

J = 0.01 ISg.m2. 
Figure 7.34 Comportement pratique de la vitesse abtenu à I'aide du contrôIeur adaptatif (variations sur J). 

Type de référence: premier ordre. (a) J,= J= 0.006 ISg.rn"b) Jn= 0.006 ICg.rn2, J= 0.01 ~ ~ . m ~  

et ijl(0) = S2(0) = O. 

Figure 7.35 SimuIation de la vitesse obtenue à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur J). Type de 
référence: sinusoïdaie. S (O) = 62(0) = O. J= 0.0 1 ICg.m2, TL(0) = 2 Nm. 

Figure 7.36 Comportement pratique de la vitesse obtenu à I'aide du contrôleur adaptatif (variations sur J). 
Type de référence: sinusoïdaie. J= 0.01 ICg.m2, TL(0) = 2 Nrn et 61 (0) = S2(0) = O 

Figure 7.37 Simulation de la vitesse obtenue à I'aide du contrôleur adaptatif (variations sur J et L). Réfé- 

rence: premier ordre. 61 (0) = a2(0) = O et (a) L = 0.0 I l  H, J,= 0.01 ~gg.m~,  T(0) = 1 Nm, 
3 (b) L = 0.011 H, J,= 0.01 Kgm-, T(O3 = 2 Nm. 

Figure 7.38 Comportement pratique de la vitesse obtenu à I'aide du contrôleur adaptatif (variations sur J et 
L). (a) L = 0.01 1 H, J= 0.01 Q m 2  et T(0) = 1 Nm (b) L = 0.01 1 H, J= 0.0 1 ~ ~ . r n ~  et T(0) = 2 
Nm. S1(0) = a2(0) = O. 

Figure A.1 (a) Plage de variation des réponses en boucle ouverte pour les valeurs extrêmes des 
paramètres incertains. (b) Réponse: désirée en boucle fermée. 

Figure A.2 Surface désignant la limite de variation des paramètres incertains. 
Figure A.3 Structure du contrôleur QFï. 
Figure A.4 La surface S(10) décrivant Y u  10) - 
Figure A S  Réponses extrêmes et celle du système non compensé. 
Figure A.6 Réponses extrêmes et celle du systeme compensé. 

Figure B.1 Schéma détaillé d'un bras d' ondulexr, 
Figure B.2 Schéma bloc global du circuit de protection contre les surintensités. 
Figure B.3 Circuit de protection contre les surintensités détaillé de la phase A. 
Figure B.4 Circuit d'adaptation des signaux d'attaque. 
Figure B.5 Circuit de conversion du signal de position. 

Figure C.1 Courants (id et iq) pratiques correspondant à l'essai de la figure 7.14 (a) 
Figure C.2 Tensions de commande (ud et uq) p~atiques correspondant à l'essai de la figure 7.14 (a) 

Figure C-3 Courants (id et iq) pratiques correspondant à l'essai de la figure 7.14 (b) 
Figure C.4 Tensions de commande (ud et uq) pratiques correspondant à I'essai de  la figure 7.14 (b) 
Figure C.5 Courants (id et iq) pratiques correspondant à l'essai de la figure 7.19 (b) 
Figure C.6 Tensions de commande (ud et uq) pratiques correspondant à l'essai de la figure 7.4 
Figure C.7 Courants (id et ig) pratiques correspondant à l'essai de la figure 7.37 (b) 
Figure C.8 Tensions de commande (ud et uq) pratiques correspondant à l'essai de la figure 7.37 (b) 
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Dans ces vingt dernières années, le domaine de la conversion de l'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 électromécaniques) ont été peu 

à peu dépassées par des ensembles associant des convertisseurs statiques à des moteurs 

électriques. Historiquement, le moteur à courant continu a parfaitement assuré Ie 

fonctionnement de la plupart d'équipements industriels. Cependant, son principal défaut 

reste le collecteur mécanique que l'on tolère mal dans certains environnements et qui fait 

augmenter les coûts d'entretien. Ces contraintes ont dirigé les études vers les entraînements 

équipés de machines à courant alternatif. De nos jours, de nombreux actionneurs associant 

des machines à courant alternatif et des convertisseurs statiques manifestent de nouvelles 

perspectives dans le domaine de I'entraînement à vitesse variable. On assiste à une période 

d'abondance tant théonque que pratique au niveau des études sur les entraînements à 

courant alternatif qui concurrencent avec succès ceux à courant continu. Dans le passé, 

cette solution n'était pas possible à cause principalement des structures de commande 

complexes de ce type de machines. Leurs modèles multivariables et non-linéaires, les états 

non mesurables et les paramètres qui peuvent varier durant le fonctionnement ont limité les 

performances. Cependant, l'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 façon classique, la commande linéaire dite en cascade a été largement utilisée ([16], 

[17], [19], [go], [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 

réalisé par l'une des trois méthodes suivantes: la commande par hystérisis ([17], [19], [50], 

[84]), Ia commande par modulation de largeur d'impulsion ([lS], [BI, [49], [83], [84]) et la 

commande prédictive ([SI J, 1801, [81]). La régdation 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 à la boucle interne. Il est intéressant de signaler que les deux 

boucles peuvent fonctionner à deux périodes d'échantillonnage différentes. Cependant, les 

régulateurs sont conçus à l'aide des techniques de commande destinées aux modèles 

parfaitement linéaires. Les modèles des moteurs à courant alternatif n'étant pas linéaires, 

les techniques de linéarisation de premier ordre sont utilisées pour linéariser les équations 

du modèle autour d'un point d'opération. Cette solution reste, cependant, valable 

uniquement autour de ce point d'opération car il est difficile de prédire l'effet des non- 

linéarités si on s'éloigne de ce point. Maîtriser l'effet des non-linéarités d'un modèle sans 

avoir besoin de le linéariser autour d'un point d'opération était donc un défi de taifle pour 

les chercheurs. Sur le plan théorique, ce problème a été résolu par le développement de 

techniques de commande non-linéaire basées sur la chéorie de Ia géométrie différentielle. 

Parmi ces techniques, la technique de linéarisation au sens des entrées-états et la technique 

de linéarisation au sens des entrées-sorties sont les plus importantes ([5], [25], [26], [37], 

[47], [52], [55], [56], [58], [59]). Bien que la technique de Iinéarisation 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 à aimants permanents, ont été réalisés par Bodson et 

Chiasson en 1989 [BO] et Zribi et Chiason 1241 où ils ont réalisé une commande de position 

d'un moteur pas à pas. Peu après, beaucoup de références se sont succédées pour démontrer 

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



moteurs électriques (voir [42] et ses références). Les contrôleurs conçus étaient très 

complexes et représentés par de longues expressions mathématiques. Ces deux contraintes, 

ajoutées à une limitation des calculateurs numériques classiques, ont pennis de soulever des 

questions 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 l'implantation pratique de cette commande. 

En plus de la problématique susmentionnée, un autre problème d'ordre théorique se pose 

lors de l'application de cette commande à un problème pratique: le problème de robustesse. 

Vu qu'elle est basée sur Ie modèle du système, eue peut être affectée par des incertitudes de 

modélisation découlant d'une approximation ou de réduction d'ordre du modèle et par des 

incertitudes liées aux variations d'un ou plusieurs paramètres du modèle considéré. Elles 

sont aussi causées par des perturbations inconnues et variables s'appliquant brusquement 

au système. De plus, si on désire réaliser une implantation pratique, il est nécessaire que le 

contrôleur tolère des incertitudes dues à l'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 systèmes linéaires. Ces méthodes se limitent, cependant, 

à certaines structures de modèles et la manière dont ils dépendent des paramètres incertains. 

En effet, l'erreur entre le modèle incertain et son modèle nominal doit satisfaire I'une des 

conditions suivantes: les conditions assorties [44] ou la version étendue des conditions 

assorties (1451 et [46]). Malheureusement, il y a un nombre important de systèmes 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]. 

À noter que le fait de considérer la version adaptative rend l'expression du contrôleur 

encore plus complexe. Notre défi consiste à optimiser l'algorithme aFin de réduire son 

temps de calcul et ainsi obtenir des performances désirables lors de l'implantation pratique. 

De plus, à cause des limitations du banc d'essai expérimental, la vitesse et l'accélération ne 



peuvent être lus directement, elles sont plutôt estimées à partir de la mesure de la position. 

Parmi les approches existantes, on a choisi celie 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 modèle non- 

linéaire. 

Pour positionner notre travail, il est nécessaire de citer les travaux déjà réalisés. Dans 

Bodson et al. [18], une version adaptative basée sur l'identification des paramètres du 

moteur en temps différé est présentée. Blauch et al. [61], ont présenté une méthode 

d'identification de paramètres basée sur la technique des moindres carrés et qui a besoin de 

dériver les courants et la vitesse du moteur. Ces deux versions présentent l'inconvénient 

d'être en temps différé. En effet, si un ou plusieurs paramètres changent durant le 

fonctionnement, ces méthodes ne seront plus valables. D'autre part, dans l'article de Grcar 

et al. [23], on a présenté une version adaptative basée sur une Iinéânsation 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 paramètres incertains. Alors que la 

méthode que nous avons adoptée ici est basée sur l'estimation en temps réel des paramètres 

incertains. Il faut, cependant, que les paramètres incertains restent constants pendant le 

temps d'adaptation des paramètres. À noter aussi que la majorité des applications ont été 

réalisées à I'aide du modèle complet du moteur synchrone à aimants permanents (MSAP) 

alors qu'on propose de le faire à l'aide du modèle réduit ce qui réduira considérablement la 

complexité du contrôleur et donc le temps de calcul lors de l'implantation pratique. 

Devant les défis d'ordre théorique et pratique mentionnés ci dessus, nous récapitulons dans 

ce qui suit notre contribution. Le point principal concerne l'étude du comportement d'une 

conunande complexe dans un environnement pratique. Pour rendre possible l'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 à aimants permanents triphasé alimenté par un onduleur de 

tension à modulation de largeur d'impulsions, 

- un contrôleur numérique utilisant un DSP du type TMS320C31 lié à 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 à un moteur synchrone à aimants 

permanents. Les objectifs de commande sont: une régulation ethu poursuite de vitesse 

jumelée à un fonctionnement à couple maximal. 

Le deuxième point traité concerne la robustesse du contrôleur conçu. On vise à concevoir 

un contrôleur adaptatif non-lineaire afin de maîtriser l'effet des incertitudes dans les 

paramètres et l'effet des perturbations externes s'appliquant d'une façon brusque et 

imprévue. 

De plus, les performances en temps réel du contrôleur adaptatif non-linéaire sont présentées 

et comparées avec celles d'un contrôleur linéaire robuste du type (QFT). 

Le dernier point m i t é  concerne l'étude, par voie de simulation mais surtout par des résultats 

pratiques, des performances de l'ensemble contrôleur adaptatif et non-linéaire-observateur 

d'état non-linéaire-moteur synchrone à aimants permanents. 

La thèse s'articule donc autour des chapitres suivants: 

Dans le premier chapitre, nous présenterons le modèle mathématique du moteur synchrone 

à aimants permanents (MSAP) permettant l'étude de son comportement dynamique. Le 

modèle adopté est basé sur la transformation de Park. 

Dans le deuxième chapitre, nous allons concevoir un contrôleur non-linéaire basé sur la 

technique de linéarisation au sens des entrées-sorties afin de réguler la vitesse du MSAP et 

comparer ses performances à celles d'un contrôleur linéaire par retour d'état. Nous allons 

montrer la non robustesse du contrôleur non-linéaire conçu et sa faiblesse lors des 

variations paramétriques du modèle du moteur. 

Dans le troisième chapitre' on se propose de concevoir des contrôleurs adaptatifs non- 



linéaires qui tiennent compte des incertitudes dans les paramètres du moteur. Il s'agit de la 

résistance statorique et le couple de charge d'un côté et de l'inductance et du moment 

d'inertie de 1' autre côté. 

Le chapitre quatre est consacré à la présentation du banc d'essai expérimental destiné à 

l'implantation en temps réel. Il comprend un contrôleur numérique basé sur un DSP 

TMS320C31, un circuit d'acquisition, un moteur synchrone à aimants permanents et un 

onduleur à 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 

aussi présentés. 

Le chapitre cinq est destiné à l'étude des performances en temps réel de l'un des deux 

contrôleurs adaptatifs non-linéaires consus. Ses performances sont comparées à celIes d'un 

contrôleur Linéaire robuste du type QFT. 

Dans Ie chapitre six, nous d o n s  concevoir deux observateurs d'état non-linéaires qui vont 

résoudre le problème du délai causé par le filtrage du signal de vitesse estimé. On montre 

qu'en se basant sur les critères de la simplicité et des hautes performances, c'est 

l'observateur d'ordre réduit qui a été retenu. 

Finalement, au chapitre sept, on présente les performances en temps réel de l'ensemble 

contrôleur adaptatif non-linéaire-moteur-observateur d'état non-linéaire, En premier lieu, 

on teste les performances du contrôleur qui tient compte de la résistance statorique et du 

couple de charge. En second lieu, on teste les performances du contrôleur qui tient compte 

de l'inductance et du moment d'inertie. 

Une conclusion générale vient clôturer les sept chapitres de cette thèse. 



CHAPITRE 1 

MODÉLISATION D'UN MOTEUR SYNCEJRONE À AIMANTS 
PERMANENTS 

1.1 Introduction 

L'étude du comportement d'un moteur électrique est une tache et qui nécessite, 

avant tout, une bonne connaissance de son modèle dynamique afin de bien prédire, par voie 

de simulation, son comportement dans les différents modes de fonctionnement envisagés. 

Historiquement, les servo-moteurs utilkant des moteurs à courant continu ont assuré le 

fonc tiomement de la plupart d'équipements industriels (robots et machines outils). 

Cependant, leur principal défaut reste le collecteur mécanique que l'on tolère mal dans 

certaines applications. C'est pour cette raison qu'on a eu intérêt à utiliser des moteurs 

électriques à courant alternatif aFi  d'écarter cet inconvénient et profiter de leurs avantages 

tels que, la flexibilité de variation de vitesse et la stabilité de fonctionnement. Parmi les 

moteurs électriques à courant alternatif utilisés dans les entraînements, le moteur synchrone 



à aimants permanents (MSAP) reste un bon candidat à cause d'un certain nombre 

d'avantages qu'il présente, 2 savoir pas de pertes au rotor, une grande capacité de 

surcharge, une vitesse stable et constante à une fiéquence donnée et suaout à cause de son 

couple massique élevé comparativement à celui du moteur asynchrone et du moteur 

synchrone classique. 

Ce dernier avantage lui dome la supériorité aux autres types de moteurs. Il est souvent 

appelé moteur à courant continu sans balais car lorsqu'il est autopiloté, ses caractéristiques 

coiiicident avec celles d'un moteur à courant continu à excitation shunt, En effet, les travaux 

qui ont été comacrés au fonctionnement du MSAP autopiloté ont conclu qu'il y a une 

similitude entre ses caractéristiques et  celles du moteur à courant continu et que le transfert 

des lois de commande se fait aisément Cependant, l'autopilotage nécessite l'utilisation 

d'un onduleur et un capteur de position ce qui affecte sensiblement le coût du système. 

Dans ce chapitre, la modélisation du moteur synchrone à aimants permanents est présentée. 

On présente le modèle triphasé ainsi que le modèle obtenu à l'aide de la décomposition 

selon deux axes (transformation de Park). 

1.2 Modelisation du moteur 

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

triphasé représenté par les trois axes (a, b, c) déphasés, l'un par rapport à l'autre, de 120' 

électrique (figure 1.1) et au rotor des aimants permanents assurant son excitation. En 

fonction de la manière 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 

homogène, le moteur est appelé à rotor lisse et les inductances ne dépendent pas de la 

position du rotor. Dans le deuxième, par contre, les aimants sont montés ZL l'intérieur de la 



masse rotorique et l'entrefer sera variable à cause de l'effet de la saillance. Dans ce cas, les 

inductances dépendent fortement de la position du rotor. De plus, le diamètre du rotor du 

premier type est moins important que celui du deuxième ce qui réduit considérablement son 

inertie en l u i  offrant la priorité dans lyentraûiernent des charges rapides. 

Afin de modéliser le MSAP, on adopte les hypothèses simplificatrices usuelles données 

dans la majorité des références: Ie moteur possède une armature symétrique non sanirée ce 

qui permet d'exprimer les flux comme fonctions linéaires des courants et une distribution 

sinusoi'dale de la FMM créée par les enroulements au stator. 

Figure 1.1 Référentiel a, b,c et eférentiel d-q. 



Le modèle mathématique du MSAP est similaire à celui de la machine synchrone classique 

[l], [2], [3] .  En considérant les conditions simplincatrices citées ci-haut, le modèle triphasé 

s'exprime par: 

avec: 

avec v*,, iabc et hab, 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 habc sont exprimés par: 

où: 

avec L,, et Ms représentant l'inductance propre et l'inductance mutuelle entre les 

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



3 (L, = L, + -Lm), l'inductance de fuite LIS et l'inductance de magnétisation Lm Les flux 
2 

Qj, j = a, 6, c sont les flux rotorïques vus par les enroulements du stator. Ils représentent 

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

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

Le couple électromagnétique est exprimé par: 

d 
où cab, = représentent les FÉMS produites dans les phases statonque. w, définit 

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

On remarque que le système (1.5) engendre des équations fortement non-linéaires et 

couplées. Pour simplifier ce problème, la majorité des travaux dans la Littérature préfèrent 

utiliser la dite transformation de Park [4] qui, par une transformation appliquée aux 

vanables réelles (tensions, courants et flux), penrîet d'obtenir des variables fictives appelées 

les composantes d-q ou les équations de Park Du point de vue physique, cette 

transformation est interprétée comme étant une substitution des enroulement immobiles (a, 

b, c) par des enroulements (d, q) tournant avec le rotor. Cette transformation rend les 

équations dynamiques des moteurs à courant alternatif plus simples ce qui facilite leur étude 

et leur analyse. 



La transformation de Park est définie comme suit: 

où X peut-être un courant, une tension ou un flux et 0 représente la position du rotor. 

Les termes xd, xq représentent les composantes longitudinale et transversale des variables 

sratonques (tensions, courants, flux et inductances). 

La matrice de transformation Ke est donnée par: 

1 cos (8) cos@ - 231) COS (0 + -3) 

dont la matrice inverse a pour forme: 

Le moteur est supposé avec une cornexion étoile qui forme un système équilibré 

i, + ib + i, = O .  Ainsi, la composante homopolaire désignée par la troisième li_me de la 

matrice (1.8) est nulle. 

En appliquant la transformation (1.7) au système (1. l), on aura: 



ensuite, en se basant sur (1 -9) et (1 3, on cobtient: 

En utilisant: 

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

comme suit: 

où: 



Et la transformation appliquée à (1.3) donne: 

où: @, p, désiFent respectivement le flux crée par les aimants au rotor et le nombre de 

paires de pôles. L'équation électromécanique est eAxprirnée par: 

avec: B, J et TL définissent le coefficient d'amortissement, le moment d'inertie du rotor et le 

couple de charge. Le couple électromap6tique (T,d est produit par l'interaction entre les 

pôles formés par les aimants au rotor et les pôles engendrés par les FMMs dans l'entrefer 

générées par les courants statoriques. Ii est exprimé par: 
C 

En développant le système d'équations (1.13)' on peut déduire la forme finale des équations 

du MSAP dans le référentiel d-q: 



Ce système d'équations est plus simple que celui donné en (1.1) sauf qu'il est toujours non- 

linéaire. À noter que si le moteur est à entrefer constant (sans pièces polaires Ld = L, ), le 

modèle sera encore plus simple comme l'indique le système d'équations suivant: 

Le terme p ( (  - L ) )  formant le couple de réluctance est nul dans ce cas. 

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

figure 1.2. 

MSAP 

Figure 1.2 Bloc diagramme de la MSAP dans le référentiel d-q 



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-linéarités wJd, w,id et  i,i, sont représentées par les trois blocs de multiplication. De 

plus, les dynamiques du système sont représentées 

fonctions de transfert donnant la dynamique rapide 

par trois fonctions de transfert. Deux 

(courants) et une fonction de 

qui définit la dynamique lente (vitesse). 

Finalement, dans le tableau 1.1 on donne les 

dispose au laboratoire: 

paramètres nominaux du moteur 

I Paramètre 

Puissance nominale 

1 Résistance d'une phase 

3.0 IXW] 

Vitesse maximale 

Tension nominde de ligne 

1 Couple nominal / 5 ~ 1  

3900 P M ]  à 195 m] 
210 CVJ 

1 Inductance synchrone 1 11 [mH] 

Flüx à vide 1 0.18 w] 
Nombre de paires de pôles 

Moment d'inertie du moteur seul 

3 

transfert 

dont on 

Moment d'inertie total (avec le moteur à 
courant continu) 

- 

Table 1.1: Paramètres du moteur synchrone à aimants permanents utilisé 

0.006 mg.rn2] 

Frottement 1 0.0001 mm.sec/rad] 



1.3 Conclusion 

Dans ce chapitre, on a présenté le modèle dynamique du moteur synchrone à aimants 

permanents. Le modèle triphasé est de nos jours rarement utilisé à cause de sa complexité et 

du fort couplage de ses équations. On a montré qu'à l'aide de la transformation de Park, le 

modèle devient plus simple et les non-linéarités sont réduites au nombre de trois. Les 

équations obtenues par la transformation de Park engendrent des phénomènes identiques 

aux phénomènes liés à la machine à courant continu ce qui conhrme I'analogie entre les 

deux modèles. 



CHAPITRE 2 

APPLICATION DE LA COMMANDE N O N - ~ o v É m  PAR 
LINÉARTSATION AU SENS DES ENTRÉES-SORTIES POUR LA 

RÉGULATION DE VITESSE DU MOTEUR SYNCEIRONE A AIMANTS 
PERMANENTS 

2.1 Introduction 

La conception d'un contrôleur donné dépend de la nature du système lui même et de la 

qualité de son modèle dynamique. L'intérêt constant d'améliorer les performances des 

systèmes commandés conduit à des modélisations de plus en plus précises. Les modèles 

résultants sont souvent non-linéaires et les outils fondamentaux de synthèse de lois de 

commande dans le domaine héa i r e  deviennent insuffisants ce qui oblige d'avoir recours à 

de nouvelles méthodes. Plusieurs techniques d'analyse de ce type de systèmes sont 

présentement disponibles et chacune d'elles dépend du degré des non-linéarités et de l'ordre 

du système considéré. Les systèmes appelés quasi-linéaires où Ies non-linéarités ne sont pas 

prononcées, permettent d'utiliser la technique de linéarisation de premier ordre, 



maintenant maîtrisée. Dans ce cas, le système non-linéaire peut être approximativement 

représenté dans une région héaire 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 l'appliquer à d'autres régions. 

D ' autre part, les techniques de héar is  ation de premier ordre sont généralement appliquées 

aux problèmes où 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 à flux orienté, commande prédictive etc.). Les contrôleurs conçus 

restent, cependant, très dépendant du point de fonctionnement considéré et surtout du taux 

de variation des non-linéarités du modèle du moteur. Si ces non-linéarités deviennent très 

prononcées, la linéarisation de premier ordre n'est donc plus valable et les contrôleurs 

perdent automatiquement leurs performances et peuvent rendre le système instable. 

Cette situation a poussé les chercheurs à 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 été introduit principalement pour remédier aux problèmes rencontrés avec la commande 

linéaire. Présentement, plusieurs méthodes traitant le sujet sont disponibles ([5], [6], [7], 

[8], [23], [25], [2q7 [27], [43]). Parmi ces méthodes, on trouve la technique de linéansation 

au sens des entrées-sorties introduite par [47] et par la suite par [5]. Son principe consiste à 

trouver une transformation qui permet de compenser les non-linéarités du modèle et ainsi 

rendre la relation entre la sortie d'un système et son entrée complètement linéaire. 

Dans ce chapitre, on présente le principe de la technique de linéarisation au sens des 

entrées-sorties. Nous allons concevoir un contrôleur non-héaire basé sur cette technique 

afin de réguler la vitesse d'un moteur synchrone à aimants permanents et comparer ses 

performances à celles d'un contrôleur linéaire par retour d'état À la fin du chapitre, nous 

allons montrer les limitations et les faiblesses du contrôleur non-linéaire lorsqu'on est en 

présence d'incertitudes dans les paramètres du moteur. 



Dans cette section, nous présentons quelques outils mathématiques nécessaires pour 

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

2.2.11 Gradient 

On définit le gradient d'une fonction scalaire lisse h(x) par rapport au vecteur x, par le 

vecteur ligne Vh(x) , défini par (Vh)i = - ah . D'une façon similaire, le gradient d'un axi 
champ de vecteur f(x) est défini par le Jacobien de f (matrice de (n x n) déments) comme 

ah suit: (Vf), = - . axj 

2.2.2 Dérivée de Lie 

Soientfi R~ + R" un champ de vecteurs et h: R" -t R une fonction scalaire. On introduit 

la dérivée de Lie comme étant une nouvelle fonction scalaire, notée Lfi , donnant la dérivée 

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

L f h = V h  f =  

Pour un ordre quelconque, on a: 



et: 

~ ; h  = h 

De plus, si g est un autre champ de vecteurs alors la fonction scalaire LgLfh(x) est donnée 

par: 

2.2.3 Crochets de Lie 

Soient f et g deux champs de vecteurs 

champ de vecteurs défini par: 

af - sont des matrices ax 

dans R" . Le crochet de Lie de f et g est un troisième 

Jaco biennes. L'application des crochets 

donne: 

de Lie successives 



La fonction @ : R~ + R~ définie dans une région iL c R" est appelée dBéomorphisme si 

elle vérifie les deux conditions suivantes: 

@ est inversible, i-e, il existe une fonction @-' tel que: 

pour tout x E R c R= et 

$-* et $ sont des fonctions lisses. 

Le difféomorphisrne est utilisé pour transformer un système non-linéaire en un autre 

système non-linéaire en effectuant un changement d e  variables de la forme: 

où @ ( x )  représente n variables: 

À noter que si @ ( z )  existe pour tout z c R", le difféomorphisrne est dit global. Dans le 

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

de la région SL c R" . 



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 très connu. 

Plusieurs références qui décrivent la manière de l'appliquer sont maintenant disponibles [5], 

[7], [a, [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 linéarisante. Le modèle 

équivalent étant linéaire, on peut lui imposer une dynamique stable en se basant sur les 

méthodes Linéaires classiques. Avant tout, on considère que le système non-linéaire de p 

entrées et p sorties a pour forme: 

T 
où x = [q x2 -.- x.] E R~ est le vecteur des états, u = [ I I ,  LL, ... up I T  E R~ est le 

T 
vecteur des commandes et y = [y, -. . Y A  E lf représente te vecteur des sorties. f, gj 

sont des champs de vecteurs lisses et hi, i = 1,2, . . ., p est une fonction lisse. 

Le problème consiste à trouver une relation linéaire entre l'entrée et la sortie en dérivant la 

sortie jusqu'à ce qu'au moins une entrée apparaisse en utilisant l'expression: 

où: ,$hj et ~ i h ~  sont les ieme dérivées de Lie de hj respectivement dans la direction de f et g. 

rj est le nombre de dérivées nécessaires pour qu'au moins, une des entrées apparaisse dans 

l'expression (2.3) et est connu sous le nom du degré relatif correspondant à la sortie yj- 



L e  degré relatif total (r) est défini comme étant la somme de tous les de@% relatifs obtenus 

P 

à l'aide de (2.3) et doit être inférieur ou égal à l'ordre du système: r = C r, 5 n . 
j = l  

On dit que le système (2.1) a pour degré relatif (r) s'il vérifie: 

et: 

Dan 

L,L;I~~ + O 

s où le degré reIatif total est égal à 1' ordre du système, on est en présence d'une 

linéarisation au sens des entrées-états. Si par contTe le degr6 relatif total est strictement 

inférieiir à l'ordre du système, la héarisation est dite linéarisation au sens des entrées- 

sorties. 

Pour trouver l'expression de la  loi linéxisante u qui permet de rendre linéaire la relation 

linéaire entre l'entrée et la sortie, on récrit I'expression (2-3) sous forme matricielle: 

où: 



et: 

où D(x) est appelée matrice de découplage du système. 

Si on suppose que D(x) n'est pas singulière, la loi de commande linéarisante a pour forme: 

rc = D (x)-' (- ( x )  + V) 

Notons que la linéarisation ne serait possible que si la matrice de d6coupIqe D(x) est 

inversible. Le schéma bloc du système linéarisé est donné 2 la fi,g.ne 2- 1. 

Figure 2.1 Schéma bloc du système linéarisé 



En remplaçant (2.7) dans (23,  le système équivalent devient linéaire et totalement 

découplé de la forme: 

ou plus eAyliciternent par: 

ce qui nous permet de lui imposer n'importe quelle dynamique 

conception du nouveau vecteur d'entrée v = [yI - 
v~ 1' . 

Remarquons que 1' expression (2.8) représente p intégrateurs 

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

stable par une bonne 

en cascade dont le 

Figure 2.2 dynamique du système linéarisé. 

Ce comportement indésirable nécessite une mise en f o m e  canonique. Cela est réalisé en 

effectuant un changement de vanable basé sur la propriété donnée par la section (2.2.3). 



2.3.1 Mise sous forme canonique 

P 

Supposons que le système (2.1) a des degrés relatifs { r, r, . . ., rp} et que r = ri I n où 

n est l'ordre du système. On d é f ~ t  r fonctions (QI, $,, . .., 9,) qui permettent d'écrire: 

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

k -  1 
cas 1: ( r  = r, + r, + ... + r, = n). Dans ce cas, l'ensemble des fonctions @* = Lf hi 

avec 1 5 k L ri et 1 S i S p  défissent un difféomorphime, tel que: 

(2, Il) 

cas 2: ( r  = r ,  + r, + . . . + r, c n ). Dans ce cas, il est possible de trouver (n - r) autres 

k 
fonctions bk, ( r  + 1 5 k S n) pour que 0 , (1 l k a  n)  soit de rang n. On introduit un 

vecteur de variables complémentaires q de sorte que: 



Dans les nouvelles coordonnées, le système (2.1) s'écrit: 

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

variables, toutefois on les note d'une façon générale par fi = ~ ( z ,  q ) + O (z, q )u . 

T 

] peut être écit  dans les En ce qui concerne la sortie, le vecteur y = [& ,, 
yp 

nouvelles coordonnées par: 



En appliquant la loi linéarïsante (2.7) au système (2.12) nous obtenons: 

- 

avec: 

et pour la sortie: 



2.3.2 Conception du nouveau vecteur de commande Y 

Le vecteur v est conçu selon les objectifs de commande. Pour le problème de poursuite 

envisagé, il doit satisfaire: 

r j  (9) 
où les vecteurs , . . .. ydj > ydj dénnissent les trajectoires de référence imposées 

pour les différentes sorties. Si les ki sont choisis de façon à ce que le polynôme 

r - r.- I 
s ' + krj- ,s ' + . . . . . . + k,s + k, = O soit un polynôme 

avec des parties réelles négatives), alors on 

d7Hunvitz (possède des racines 

peut montrer que l'erreur 

e j ( t )  = yd-(t)  - y j ( t )  satisfait iim e j ( t )  = 0 . 
t 3 -  

Le système lin6arisé en boucle fermée est donné par la figure 2.3 suivante: 

Figure 2.3 Schéma bloc du système linkaris6 en boucle fermée. 



2.4 Application au moteur 

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

di, - R . 4 Qv 1 - _ -- 1 - - p a r i d - P O , +  -zi 
dt L q 4  Lq 4 L, 

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

perturbation. Le système d'équations est récrit sous Ia forme suggérée pour l'applic. ation de 

la linéarisation au sens des entréessorties comme suit: 

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

avec: 



et: 

On s'est donné comme objectif d'assurer la ré-dation de vitesse du moteur tout en 

maintenant un fonctionnement à couple maximal (où la composante longitudinale des 

courants statoriques id est forcée à rester n d e  en tout temps). Pour ce faire, on applique à 

son modèle une linéarisation au sens des entrées-sorties qui assure un découplage to ta1 entre 

les commandes et les sorties. Dans ce volet, les sorties doivent être la vitesse du rotor (CO,) et 

le courant (id): 

Ces deux sorties doivent suivre les trajectoires qu'on leur impose. La stratégie de 
fonctionnement à couple maximal nous mène à imposer idref = O tandis que la vitesse doit 

suivre sa référence qui peut être un échelon ou une trajectoire quelconque définie par a,,,-. 
Pou. la première sortie (id) on a: 

En la dérivant par rapport au temps, on aura: 



ainsi, l'entrée ud apparait dans l'expression (2.24). On arrête ici et on note, pour cette sortie, 

un degré relatif r, = I . Pour la deuxième sortie, on a: 

En la dérivant une fois, on a: 

ah2 -- ah, a h ~  
- ~ f ( ~ ) + ~ ~ g ~ ( x ) - u , + - ~ g 2 ( x ) ~ u ~  ax ax 

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

avec: 

où: f2(x) etfi(x) sont donnés par (2.20). Les deux entrées (ud et uq) apparaissent dans (2.24) 

et le degré relatif est donc (r2 = 2). Le degré relatif total est r = r, + r2 = n = 3 et donc 

nous avons effectué une linéarisation exacte. Aucune dynamique interne n'est à considérer. 



En regroupant les expressions (2.24) et (2.27), on obtient la forme suivante: 

où: 

et: 

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

de t [D(x ) ]  = 
A(@, + (Ld - Lq)id) 

# O ou encore a, # (L,  - Ld) id 
kp%i 

Ainsi, la loi de commande hé& ante qui assure le découplage est exprimée par: 

où: 



En remplaçant l'expression (2.32) dans celle donnée en (2.29) on obtient un système 

linéake totalement découplé de la forme: 

Les nouvelles entrées (vl, v2) doivent être conçues pour nous assurer que: 

pour cela, on procède par placement de pôles. Dans le cas général, et pour un problème de 

poursuite de trajectoires, on a: 

Mais si la trajectoire imposée est un échelon, alors on a = a& = O ,  et l'expression (2.36) 

devient: 



Le schéma bloc du système linéarisé en boucle fermée est représenté par la figure 2.1 

suivante: 

Figure 2.4 Schéma bloc du système linéarisé en boucle fermée 

On a décidé d'imposer les pôles suivants (-10, -0.125, -4000) pour que le système bouclé 

soit stable et que sa réponse n'est aucun dépassement. Les gains du contrôleurs sont dors: 

Nous avons jugé intéressant de comparer les performances du contrôleur non-linéaire avec 

un contrôleur linéaire classique. Le choix a été porté sur le contrôleur linéaire par retour 

d'état du fait que les deux contrôleurs utilisent la méthode de placement de pôles. Pour ce 

faire, le principe du retour d'état linéaire et son application au moteur sont présentés dans la 

section suivante. 



2.5 Commande linéaire par retour d'état 

Pour concevoir le contrôleur linéaire par retour d'état, on doit effectuer deux étapes: la 

linéarïsation du système autour d'un point d'opération et le calcul de la matrice des gains K 

qui permet de réaliser le placement des pôles souhaités. Avant tout, on doit vérifier que le 

système est contrôlable. 

Une fois que le système est héansé, on lui applique une commande par retour d'état de la 

forme rr  = K x + r où les sorties sont forcées de suivre une certaine référe~ce dénnie par 

le vecteur r, 

Puisque le MSAP forme un système multivariable, le calcul de la marrice K n'est pas aussi 

direct que pour le cas monovariable. Plusieurs méthodes existent, cependant, nous avons 

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

2.5.1 Linéarisation du système autour d'un point d'opération 

On considère un système régi par l'équation dynamique suivante: 

où f s R" est une fonction non-héaire des états x R" et des commandes LL E R ~ .  On 

désire linéariser cette équation autour du point d'opération (xo, uo ) .  

Si on suppose que le système n'est pas sujet à de grandes perturbations, on peut représenter 

l'équation (2.38) par la série de Taylor comme suit: 



En fixant le point d'opération, on a: 

Pour que le système soit en Cquilibre autour de ce point d'opération, il doit vérifier la 

condition suivante: 

f(xO, 1 1 ° )  = O 

De cette façon, le système linéarisé s'exprime par: 

où: A et B sont des matrices dites J a c o b i e ~ e s  définies par: 



2.52 Principe de la méthode par retour d'état 

Soit le système linéaire: 

o t  X E  R ~ ,  y~ R ' , U E  R' et A ( n - n ) , B ( n - p ) , C ( q * n ) , D ( q . p )  sont des mamces 

réelles et constantes. Il a été montré que si le système considéré est commandable, on peut 

imposer à notre système en boucle fermée n'importe quelle dynamique stable. Cela signSe 

qu'on peut influencer directement la dynamique du système en boucle fermée. Cette 

méthode est connue sous le nom de la méthode par retour d'état ou méthode de placement 

de pôles. Son principe consiste à remplacer l'entrée du système u par ZL = K x + r ,  où r 

désigne le vecteur des références. K(p  - n) représente la matrice des _gains. Le système en 

boucle fermée a pour forme: 

Le travail consiste donc à calc-der la matrice des gains K qui place les pôles en boucle 

fermée. Cependant, il est recommandé de mettre le système en boucle ouverte sous la forme 

canonique avant de lui imposer la nouvelle dynamique. En effet, on peut transformer le 

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

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



avec: 

- - -  
Les valeurs propres de ( A  + B .  K) doivent correspondre aux pôles imposés définis par 

l'équation caractéristique: 

où les pôles hi peuvent être arbitrairement choisis (réels ou complexes). 

Cependant, pour appliquer le retour d'état au système réel, la matrice des gains K doit être 

convertie en utilisant le changement de vaxiables inverse: 



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 modèle (id i, , or i, et CO,. id). On désire linéariser ce modèle autour du 

point d' opération: 

En utilisant l'expression (2.45) et les équations du moteur (2.17), on peut cdcuier les deux 

matrices A et B : 

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



II doit exister un point d'opération différent de l'origine qui rend les valeurs propres de la  

matrice Jacobienne A dans la partie gauc::he du plan complexe (système stable). Le point 

d'opération choisi est: 

qui correspond à un moteur fonctionnant E vide sous la stratégie à couple maximal. Ainsi, 

on trouve: 

Le choix de la matrice des gains K se repose sur la localisation des pôles qu'on désire 

imposer au système. En considérant les mêmes pôles que pour le contrôleur non-linéaire, on 

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

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

la fi,we 2.5: 

- 
Figure 2.5 Schéma bloc de la commande Linéaire par retour d'état. 



2.6 Comparaison des performances des deux contrôleurs 

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

utilisant les paramètres du moteur donnés par le tableau 1.1 du chapitre 1. Notons que nous 

avons Ld = Lp . Les figures (2.6 et 2.7) montrent les courbes de la vitesse o.+, du courant id 

et du courant iq quand on applique un échelon de vitesse de 50 radsec et le moteur 

fonctionne à vide. Les fi,wes (2.8 et 2.9) montrent le cas où on applique, en régime 

permanent, des échelons de couple de charge de 1 Nm. On remarque bien la supériorité du 

contrôleur non-héaire qui comge l'effet de la perturbation du couple alors que le 

contrôleur linéaire perd ses performances et provoque des erreurs de vitesse considérables. 

À noter que l'erreur de vitesse et du courant id produite par le contrôleur linéaire par retour 

d'état en ré-gime permanent est causée par la non existarice d'intégrateur dans le système 

linéarisé en boucle ouverte. On a aussi soumis les contrôleurs à une perturbation de couple 

élevée (TL = 6 Nm). Dans ce cas, le contrôleur linéaire perd complètement ses 

performances rendant le système instable (figures 2.10). Le contrôleur non-héaire, par 

contre, garde les mêmes performances et donne des résultats très conclumts (figure 2.1 1). 

Notons finalement que les erreurs de vitesse et du courant h produites par le contrôleur 

linéaire sont causées par la non existence d'intégrateurs dans le modèle linéarisé en boucle 

ouverte. On peut ajouter un effet intégral dans le modèle en considérant le modèle complet 

du MSAP (id, i,, 8, a,) au lieu du modèle réduit considéré (id, i,, a,) . Cependant, on a 

vu que la commande non-linéaire a engendrée deux ht6grateurs en cascade boucle ouverte. 

Elle sera donc toujours supérieure sur la commande linéaire par retour d'état. 
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Figure 2.6 Contrôleur linéaire par retour d'état à vide. 
(a) vitesse, (b) les courants id et iq. 

Figure 2.7 Contrôleur non-linéaire à vide. 
(a) vitesse, (b) les courants h et iq. 
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Figure 2.8 Contrôleur linéaire par retour d'état avec un couple de charge de 1 Nm appliqué 2 

t = 1 sec. (a) vitesse, (b) les courants id et iq. 

Figure 2.9 Contrôleur non-linéaire avec un couple de charge de 1 et 4 Nm appliqués à t = 1 sec. 
(a) vitesse, (b) les courants id et iq. 
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Figure 2.10 Contrôleur par retour d'état avec un couple de charge de 6 Nm appliqué à t = 1 sec. 
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Figure 2.11 Contrôleur non-linéaire avec un couple de charge de 6 Nrn appliqué à t = 1 sec. 
(a) vitesse, @) les courants id et ig. 



2.7 Sensibilité du contrôleur non-linéaire aux variations paramétriques 

Pour mettre en évidence la sensibilité du contrôleur non-linéaire conçu, on a testé ses 

performances lorsque deux des paramètres du moteur changent (cas de la résistance et de 

l'inductance statonque). Dans la figure 2.12, on montre le comportement du mcteur avec la 

valeur nominale de la résistance statorique et quand celle-ci auamente de 50% par rapport à 

sa valeur nominale. 
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Figure 2.12 Contrôleur non-linéaire: TL = 1 Nm appliqué à t = 1 sec. (a) vitesse, (b) les 
courants id et iq. 

On remarque que cette a~~mnentation n'affecte guère le contrôleur lorsque le moteur 

fonctionne à vide mais elle provoque d'importantes erreurs de vitesse après l'application 

d'un échelon de couple de charge de 1 Nm, alors que le courant id n'est p è r e  affecté. La 

fi_mire ((2.13)' de sa part, montre le cas où I'inductance statorique augmente de 35% 

(Ld=Lq=L=15 mH). Avec cette au-entation, l'erreur de vitesse en ré,@rne permanent 

atteint 52%. De plus, le contrôleur n'arrive plus à réguler la composante longitudinale des 

courants statoriques (voir fi-mire 2.13 .c). 
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(a) vitesse, (b) courant iq et (c) courant id. 

A noter que l'erreur de vitesse et du courant id produitent par le controôleur par retour d'état 

sont causées par la non existence d'intégrateurs dans le système linéarisé. 



2.8 Conclusion 

Dans ce chapitre, on a constaté que la commande non-linéaire développe des performances 

supérieures à ceUes de la commande linéaire par retour d'état_ On peut facilement voir la 

faiblesse du contrôleur Linéaire quant on s'écarte du point d'opération en lui appliquant une 

perturbation de couple de charge qui, une fois a~~gmentée, le rend complètement instable. 

Le réedateur non-linéaire, par contre, conserve les mêmes performances longtemps et aussi 

longtemps qu'on n'est pas en présence d'incertitudes dans les paramètres. 

Finalement, la technique non-linéaire par la héarisation au sens entrées-sorties est basée 

sur l'idée de transformer un système non-linéaire en un système linéaire puis lui appliquer 

le retour d'état. Elle est bien adaptée aux problèmes de suivi de trajectoires et aux 

problèmes de stabilisation. Les principales limitations sont: le manque de robustesse et, du 

point de vue pratique, l'exigence que tous les états soient mesurables. Le problème de la 

sensibilité du contrôleur aux changement des paramètres sera discut6e dans le prochain 

chapitre où on fait appel aux méthodes adaptatives. La deuxième limitation sera traitée dans 

le chapitre 6 où on réalisera un observateur permettant l'estimation des états non 

mesurables. 



CHAPITRE 3 

CONCEPTION D'UN CONTRÔLEUR NON-LINÉAIRE ADAPTATIF 
POUR LE MOTEUR SYNCHRONE À AIMANTS PERMANENTS 

3.1 Introduction 

Comme on a déjà mentionné, Ia commande non-Linéaire basée sur la technique de 

Iinéarisation au sens des entrées-sorties a fait ses preuves au niveau de la commande des 

moteurs électriques ([8] ,[10], [ 1 11, [18], [ 181, [24] , [23], 1241 J38] ,C42]). Il a été démontré que 

le contrôleur non-linéaire maftnse très bien les non-linéarités et maintien ses performances 

dans une grande plage d'opération longtemps et aussi longtemps que les paramètres du 

moteur ne changent pas. Cependant, il perd complètement ses performances lorsque le 

modèle du moteur est sujet à des incertitudes dans les paramètres. Dans le cas du moteur 

synchrone à aimants permanents, les paramètres 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 difîkilement 



quanWiables). De plus, en examinant le modèle, on peut remarquer que deux de ces 

paramètres rentrent d'une façon linéaire dans le modèle (résistance et couple de charge) 

alors les deux autres rentrent d'une façon non-linéaire (inductances et moment d'inertie). 

Au début, on a essayé de résoudre le problème en développant des algorithmes 

d'identification des paramètres incertains qui ont tendance à changer durant Ie 

fonctionnement [18]. Cependant, malgré les résultats obtenus, ils ont été repoussé à cause 

de leur complexité. 

Parallèlement à cela, un grand nombre de recherches ont été destinés aux développement 

des méthodologies adaptatives non-linéaires combinant !a techniques de linéarisation avec 

les méthodes adaptatives ([6], [8], [15], [ a ] ,  [45], [46]). Toutes les méthodes ont aboutit à 

des résultats satisfaisant mais elles Iimitent les structures des modèles et la manière dont ils 

dépendent des paramètres incertains. En effet, dans la méthode proposée en [MI, les 

modèles doivent satisfaire les dites conditions assorties, dors que dans ([45], [46]), ils 

doivent satisfaire la version étendue des conditions assorties. 

De plus, La plupart des méthodes sont destinées au cas où les paramètres incertains rentrent 

d'une façon linéaire dans le modèle ([3 11, [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 où les paramètres incertains rentrent de façon 

linéaire dans le modèle mais il s'applique aussi aux modèles dont les paramètres incertains 

rentrent d'une façon non-linéaire. Marino [8] a montré que le modèle de la machine 

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

de triangularité) proposé par [ZS]. 

Le présent chapitre est organisé comme suit. Au début, on présente le principe de la 

méthode adaptative adoptée. Le détail de la conception du contrôleur adaptatif destiné à la 

régulation de la vitesse du MSAP est ensuite présenté. On commence par le cas où les 

paramètres rentrent d'une façon linéaire dans le modèle du MSAP (la résistance statorique 

et le couple de charge). Ensuite, on applique la méthode dans le cas où les paramètres 



rentrent d'une façon non-linéaire (l'inductance statorique et le moment d'inertie). 

Les performances du contrôleur adaptatif sont comparées à celles d'un contrôleur linéaire 

robuste au chapitre 5. 

3.1.1 Conditions assorties 

P 

Considérons le système idéal i = f (x)  + gi(x)  - ui où f; g ,  i = 1,2, . . ., p sont des 
i =  1 

fonctions lisses et f(0) = O. Ce même système exposé au incertitudes dans les paramè~es 

P 

s'écrit = f ( 6  x )  + gi(S, X )  ui où f(& x) ,  gi(S, x), i = 1, 2, . . ., p sont aussi des 
i =  1 

fonctions lisses. Si on assume que le système incertain est de même dimension que le 

système idéal et qu'ils ont les mêmes entrées (commandes), alors: 

Si le système idéal est Iinéarisable alors il doit exister une transformation qui le rend sous 

forme canonique commandable, ce qui rend le placement de pôles plus facile. La question 

qui peut se poser est: queiles sont les conditions sur AL Agi, i = 1,2, ..., p qui nous 

permettent de linéariser le système incertain et en même temps le rendre sous forme 

canonique cornrnandable. 

La condition suffisante est que l'erreur entre le modèle incertain et le modèle idéal satisfait 

les conditions assorties définies par 



Cette condition autonse des incertitudes élevées à condition que les commandes (entrées) 

restent bornées. Son 

une condition dure à 

nom de conditions de 

inconvénient réside dans le fait que Af fs Span } est 

vérifier. Cette dernière est remplacée par une autre condition donnée 

8 2  * * O  g, z = 1,2, ...,p. Cette dernière est connue sous le 

trianplarité Cl41 et énoncée par le théorème suivant. 

3.1.2 Théorème (Condition de triangularité) 

P 

Soit le sysrèrne incertain x = f(6,x)+ g i ( 6 , x ) ÿ  où on modèle nominal 
i =  1 

P 

x = f ( x )  + gi(x) - ui est linéarisable par retour d'état avec des indices de Kronecker 
i =  1 

k,, k2, ..., k,. Le système incertain est aussi linéarisable si A$ Ag,, Ag2, .--, Agp vont 

satisfaire les conditions suivantes: 



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

la forme triangulaire suivante: 

3.2 Étapes de conception du contrôleur adaptatif 

La conception se fait en deux étapes: Dans la première, on effectue la conception du contrôleur 

non-adaptatif à l'aide du modèle nominal (6 = O).  Dans la deuxième, cependant, on se 

propose d'estimer le vecteur des paramètres incertains à partir du bon choix de la loi 

d'adaptation. 

Considérons le système dynamique rnultivariable: 

avec: 

et f (x) ,  g i (x)  représentent le modèle nominal, Le: 



alors que Af(x, 6), Agi(x, 6 )  représentent la partie produite par les paramètres incertains. 

On commence par considérer le cas nominal représenté par le modèle (3.3). Les démarches 

de conception du contrôleur correspondant sont les mêmes que celles données au chapitre 2. 

Le modèle (3.3) est linkarisable, s'il existe une région U au voisinage de O tel que pour tout 

x e U et pour tout 6 E B ~ ,  il existe un changement de variables 

i zi = ~;'-'%(x, 8) j = 1 p, = 1 .  ri où q est le degré relatif 

correspondant à la sortie i, et une loi linéarisante 

transforment le système (3.3) sous la fome canonique: 

et: 



D(x) est la matrice de découplage qui doit être non-singulière et ri représente tous les degrés 

relatifs. Ensuite, on impose à la nouvelle entrée v une dynamique qui dépend de la stratégie 

de commande souhaitée. Le détail est fourni au chapitre 2. 

Jusqu'ici la première étape à été complétée. Dans la deuxième étape, on doit trouver le 

moyen d'utiliser le contrôleur conçu pour le cas nominal afin de tenir compte des 

contraintes liées aux paramètres incertains. Il est aussi intéressant de vérifier jusqu'à quel 

point ce nouveau contrôleur peut garantir ses performances. 

Le vecteur des paramètres incertains 6 est maintenant inconnu et il doit être remplacé par 
. . 

son estimé 6. Dans ce cas on a: 

Ainsi, en utilisant (3.8)' le système Iinézisé en boucle fermée devient: 

A 

où le terme A6 représente l'erreur d'estimation donnée par A6 = 6 - 6  et 

commande adaptative, sous le nom du regresseur. 



A 

Ainsi, pour chacun des termes w,'(x, 6, v), i = 1, ..., p on a: 

et: 

On remarque que sans le terme W2(x, 6, v)S , l'expression (3.9) est très familière dans la 

commande adaptative destinée aux systèmes linéaires. L'expression (3 -9) doit être 

manipulée en utiIisant Ie concept de i'erreur augmentée [48] de la rendre sous une 

forme habituelle. 

3.2.1 Modèle de référence 

Le modèle de référence imposé au système (3.9) est donné par: 

id = Adzd + Bdrrd 

est composé de p fois ri sous-systèmes indépendants: 

- 1 

= A ~ Z ;  + ~ d r ~ ~ ~ ~  z: E R~~ 



où: 

et les l-ki k', -. - k:i- sont choisis afin de former un poIynôme dYHurwitz. 

A 

Si on défini l'erreur de poursuite par e = z - zd et l'erreur augmentée par q = e - E , alors 

leurs dynamiques satisfont: 

3.2.2 Loi d'adaptation 

Si on choisit la fonction de Lyapunov V(z,  6) par: 

en considérant l'erreur augmentée: 

sans l'erreur augmentée: 



où r > O est le gain d'adaptation et P = pT > O est la solution de I'équation de Lyapunov: 

et Q est une matrice définie positive, k est la mairice qui dépend des pôles imposés. 

En dérivant (3.16) par rapport au temps: 

Si maintenant on définit la loi d'adaptation (Ia dynamique des paramètres estimés) de la 

forme: 

ës = -r-' wlTpq 
A6(0) = 

ce qui nous garantie: 

A A A h  

En effet, si (6(0) ,  z(0) 1 sont bornés, alors (6, z) sont aussi bornés: 

et si en  plus V(z) 2 O e t  V( t )  I O et Ilq (t)ll E ~ ~ ( 3 )  aiors: 



Pour montrer que q ( t )  + O quant r + O. , on a besoin de vérifier que q(t) est 

continue et que i ( t )  est bornée. On a que W ,  et CV, sont des fonctions continues de 

A A A 

6 ,z .  Puisque 6 est bomée, alors si z est bornée, W ,  et W2 seront bornées et d'après 

(3.20) on a que e ( t )  est aussi borné et donc: 

De plus, puisque W ,  est borné alors: 

qui, combinée avec & de (3.20) donne que lim lle(t)ll = O . Finalement, la vraie erreur 
t + -  

e = q - E tend aussi vers zéro, i.e Iim [le ( t )  11 = 1 ( )  - ( t )  = O 
t + -  t + -  

Le contrôleur adaptatif nous assure que l'erreur entre les sorties et leurs références tend vers 

zéro mais il ne le fait pas pour I'erreur d'estimation des paramètres incertains. 



3.3 Application au moteur 

3.3.1 Cas de variations sur R et TL 

Dans cette section, on réalise la conception du contrôleur adaptatif non-linéaire qui assure la 

régulation de vitesse du MSAP. Dans cette partie, on ne tiendra compte que des paramètres 

qui rentrent d'une façon linéaire dans le modèle du MSAP. II s'agit de la résistance 

statorique (R) et le couple de charge (Td. Pour se faire, on commence par concevoir un 

contrôleur basé sur la technique de linéarisation au sens des entrées-sorties et appliqué au 

modèle nominal, ensuite on calcul la loi d'adaptation qui permettra d'estimer le vecteur des 

paramètres incertains. Marino [8] a montré que le modèle du MSAP satisfait Ies conditions 

de triangularité. 

En considérant le vecteur des paramètres incertains: 

alors, on peut récrire les équations du MSAP sous la forme suggérée par (3.1): 

avec: 
Rn L,pw,i, 

- - i d  4- 
L d  =, 

4 - -- L&O,id P a ,  -- 
L, l4- L, r, o r  

- B 1 

J@Y 

l d lq  - j m r   TL^ 



et: 

gdx) = 

fs, ( x )  

où R et TL sont les valeurs réelles, R,., et TL, sont les valeurs nominales. 

3.3.1.1 Cas non adaptatif 

Assumons que le vecteur des paramètres incertains est connu et nul (cas nominal). Comme 

on I'a déjà mentionné au chapitre 2, on est intéressé par Ia regdation de la vitesse et de la 

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

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

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

alors: 
Lzil 



avec: 

et: 

D(x) est une matrice donnée par: 

où son déterminant satisfait de t [D(x ) ]  = - K~ (1 + (Ld i:) id) + 0 aussi longtemps 
"dLq 

que id # 
@" . Cette condition est satisfaite dans notre cas puisque le courant id est 

(L, - Ld) 

réguler pour rester nul en tout temps. 



La loi de corrimande Iinéarisante est donc: 

T 
où v = vd sont les nouveLles commandes conçues par assurer la poursuite de la 

vitesse et la régulation du courant id, alors: 

k s  pôles imposés sont les mêmes que dans le chapitre 2. 

3.3.1.2 Cas adaptatif 

Pour la suite, on va considérer que le vecteur des paramètres incertains 6 est inconnu. II 
A 

doit être remplacé par son estimé 6 qu'on se propose de concevoir. Ainsi le vecteur des 

estimés est donné par: 

Le vecteur des sorties est toujours: 



.- 
On définie un changement de coordonnées dépendant de 6 comme suit: 

dont la dynamique s'exprime par: 

où D(x) est exprimée par (3.32) et: 

La Ioi de contrôle linéarisante devient dans ce cas: 



avec c,,(x) représente la fonction linéarisante pour le modèle nominal, donné par (3.3 1) et: 

A T 
représente la partie linéarisante introduite par les incertitudes. v = [i, ,t] est donnée par 

Puisque D(x) est indépendante des estimés 6 ,  le système (3.37), en boucle fermée, devient: 

ou sous forme développée: 

où A 6  représente le vecteur de l'erreur des paramètres estimés, donné par: 

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



qui satisfait: 

avec: 

A - 
Afin de déduire la loi d'adaptation, on fait appel à la fonction V(z,  6) donnée par (3.16): 

où sa dérivée donne: 

avec r>  0 est le gain d'adaptation et P = PT> O est la solution de l'équation de 

Lyapunov: 

où Q est une matrice définie positive prise égale à Q = 13,, , et k est la matrice des gains 

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



et puisque: 

On évalue la matrice P à l'aide de I'équation de Lyapunov kTp + Pk = -Q , ainsi: 

La matrice des gains d'adaptation est dans ce cas r-' = diag(l0-', 1 0 3  . 



33.2 Cas de variations sur (& = Lq) et J 

Le second contrôleur qu'on se propose de concevoir tient compte de deux paramètres 

rentrant d'une façon non-linéaire dans le modèle du MSAP. Il s'agit de I'inductance L et le 

moment d'inertie J qui sont difficilement mesurables. On suit les mêmes étapes que dans la 

section précédente. Le modèle du MSAP est récrit dans ce cas comme suit: 

où fa(x) est donnée dans ce cas par: 



Le vecteur des paramètres incertains 6 est: 

On remarque, d'après (3.56), que nou .s proposons d' estimer 1' in verse des paramètres 

incertains et non les paramètres eux mêmes. 

Le contrôleur conçu pour le cas nominal est exactement le même que celui donné par (3.39). 

Cependant, lorsque le vecteur des paramètres 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: 

dont la dynamique s'exprime par: 



où: 

JL dont le déterminant est non nul si 6, +; -- . 
J n r ,  

D'autre part, <,(x) est donné par: 

La Ioi commande linéarisante est dans ce cas: 



En boucle fermée, le système (3.57) devient: 

ou sous une forme développée: 
-. 1 r 

avec: 

et A6 représente le vecteur de l'erreur des paramètres estimés, donné par: 

On défini le vecteur d'erreur par: 

e = 



qui satisfait: 

avec: 

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

d'adaptation, on fait appel à la variable e: qui satisfait: 

puis, on défini l'erreur augmentée q par: 

qui satisfait: 

Ainsi, on aboutit à une forme standard. 

La loi d'adaptation donnée dans ce cas par: 



Finalement, P , r et Q sont donnés par: 

A A 

Notons, finalement, qu'à l'aide des erreurs d'estimation Fi, &, on peut calculer les valeurs 

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



3.3-3 Cas de variations sur (Ld f Lq ) et J 

Dans cette dernière partie, on se propose de concevoir un contrôleur adaptatif qui tient des 

deux paramètres considérés précédemment mais pour un moteur possédant une saillance 

(L,  # L,). Si on défK comme paramètres incertains: 

Le vecteur des paramètres incertains 6 est: 

où l'indice n correspond au cas nominal. 

Alors, le modèle du MSAP s'écrit dans ce cas: 

où f,(x) est donnée par: 





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

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

dont la dynamique s'exprime par: 

D'autre part, <,(x) et Ts(x, 6) sont données par: 



La loi commande linéarîsante est dans ce cas: 

avec: 



3.4 Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons présenté la conception de deux contrôleurs non-linéaires et 

adaptatifs. La loi d'adaptation impose à ce que les paramètres incertains soient constants. 

Le premier contrôleur concerne deux paramètres rentrant d'une façon linéaire dans le 

modèle du moteur (R et Td .  Le deuxième, par contre, tient compte de deux paramètres 

rentrant d'une façon non-linéaire dans le modèle (L et J). Pour ce dernier et, contrairement 

au premier, on a estimé l'inverse des paramètres plut& que les paramètres eux mêmes. 

On a aussi montré qu'avec les deux contrôleurs conçus, on n'a pas rencontré une 

surpararnetensation. Cependant, I'exemple sur le moteur à pôles saillants a abouti à une 

surparameterisation causée principalement par la dépendance entre les différents paramètres 

considérés. 

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

pour tester les performances des contrôleurs conçus. 



CHAPITRE 4 

4.1 Introduction 

L'utilisation des techniques numériques dans la conception des systèmes de commande des 

moteurs électriques est maintenant un fait acquis. L'avantage principal de ces techniques 

par rapport aux méthodes analogiques est leur grande souplesse d'utilisation au niveau d u  

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 utilisé un processeur numérique @SP) du type 

TMS320C3 1. Ce dernier fonctionne en point fi ottant et donc détient une grande nexibilitk 

de programmation que les processeurs à point iixe n'ont pas. 

Dans ce chapitre, nous décrivons les différentes composantes du système utilisé pour 

l'implantation pratique. À 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 contrôleur 

numérique du type DSP, un onduleur triphasé à modulation de largeur d'impulsion, d'un 



circuit d'acquisition de données et d'un moteur synchrone à aimants permanents. Du côté 

logiciel, nous décrivons la procédure suivie pour l'implantation des algorithmes de 

commande conçus. 

Avant tout, on aimerait présenter les conditions adoptées pour réaliser Ies programmes de 

simulation numériques. En effet, pour l'analyse du comportement du système par voie de 

simulation, on utilise des programmes en langage C basés sur la méthode d'intégration 

d'Euler. Cette dernière nécessite un temps relativement faible pour assurer une meilleure 

convergence. On a utilisé donc une Wquence d'échantillonnage de 10 kHz. Le moteur est 

représenté par son modèle dynamique dans le référentiel de Park. Conduleur est simulé par 

les interrupteurs idéaux avec une fréquence de commutation de 20 kHz. 

Le schéma bloc de  l'ensemble moteur-onduleur- contrôleur non-linéaire est donné par la 

figure suivante: 

Structure de la simulation numérique 



4.2 Banc d'essai: 

La configuration du banc d'essai expérimental est montrée par les figures 4.2 et 4.3. lï est 

composé principalement de deux parties: d'une part le contrôleur numérique et ses 

périphéries et d'autre part les composants de puissance (onduleur et moteur équipé de 

capteurs) , 

Le senromoteur est un moteur synchrone & aimants permanents dont les paramètres sont 

donnés par le tableau 1.1 du chapitre 1. Il est connecté mécaniquement à une machine à 

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 à l'aide du convetisseur AD2S82AYP. Le circuit détaillé est donné en annexe par 

la figure B -5. 

Ce moteur est alimenté par un onduleur triphasé à modulation de largeur d'impulsions 

(ML) fonctionnant à une fréquence de 10 KHz pilotée par la carte de contrôle. 

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

mesurée à l'aide d'un résolveur. 

1 ORDINATEUR 1 

Figure 4.2 Schéma du montage expérimental 



Onduleur 1 y y- 

1 

Carte de contrôle ib 

Séquences de la MLI Convertisseurs de la position 

(AD2SS2AHP) 

Fi_mire 4.3 Montage expérimental 



4.2.1 Caractéristiques du contrôleur numérique utilisé 

De nos jours, les contrôleurs numériques utilisant des microcontrôleurs ou des DSPs sont de 

plus en plus utilis6s. Le lecteur qui désire s'informer sur l'évolution des contrôleurs 

numériques et leur rôle dans les entraînements, peut consiilter la référence [lq. 
Les avantages de ces contrôleurs par rapport aux contrôleurs analogiques se résument par: 

une grande souplesse d'utilisation au niveau des développements des commandes, 

une réalisation des lois de commande par programmation. 

Le contrôleur numérique e n  basé sur un DSP de type TMS320C31 ayant les 

caractéristiques suivantes: 

60 mec: temps d'une simple instruction. 

33.3 M n O P S  (million d'opérations en point-flottant par seconde). 

16.7 MPS (million d'instructions par seconde). 

Le contrôleur est composé d'une carte p ~ c i p a l e  (MX3 1) connectée à une carte de contrôle 

(utilisée pour gérer les signaux de la MLI) et une carte d'acquisition. 

L'ensemble nous fournit: 

Deux ports numériques de 8 bits chacun ~ o ~ g u r a b l e s  en entrée ou en sortie. 

Un port numérique de 4 bits c ~ ~ p r a b l e  en sorrie utilisé pour commander l'onduleur. 

Deux entrées analogiques utilisant des convertisseurs analogiques-numériques (AN) de 

12 bits de résolution avec un temps a minimal de conversion de 10 psec (typiquement 

20 psec). 

Deux entrées analogiques utilisant des convertisseurs analogiques-numériques (A/N) de 

12 bits de résolution avec un temps a minimal de conversion de IO psec (typiquement 

20 psec). 

Deux sorties analogiques utilisant des convertisseurs numeriques-analoaques (NIA) de 

12 bits de r6solution. 

Deux temporisateurs internes programmables. 

Trois interruptions externes. 



4.2.2 Onduleur à modulation de largeur d'impulsions 

Le récent développement de l'électronique de puissance a rendu les machines synchrones 

très compétitifs aux moteurs asynchrones dans les applications à vitesse variable. 

Les onduleurs ont permis d'améliorer Ieur Eonctiomement en leur permettant de 

fonctionner comme des moteurs CL courant continu sans avoir les problèmes engendrés par 

les collecteurs. Ils permettent d'effectuer l'autopilotage des moteurs synchrones. Ce dernier 

consiste à asservir la fréquence de l'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 même à partir du repos. La seule contrainte liée à l'autopilotage est 

la nécessité d'utiliser un capteur de  position (un résolveur ou un encodeur). 

Les onduleurs peuvent être 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 à la commande par hystérisis ([49], 

[50]), la technique ML1 reste la plus utilisée et la plus conseillée. En effet, elle a fait objet de 

recherches intensives depuis maintenant plusieurs années (voir [28] pour plus de détails). 

Trois categories de MLI, qui different dans le concept et les performances, ont été 

développées: la ML1 sinusoïdale, la ML1 pré-calculée et la méthode vectorielle de la ML1 

[28]. La dernière catégorie reste la plus favorable pour le contrôle instantané des courants 

car elle assure de faibles harmoniques et une réponse très rapide. 

Actuellement, un certain nombre de critères sont mis au point pour aider à choisir la 

méthode qui  soit favorable à l'application souhaitee. Parmi ces critères, on cite: 

Le taux d'harmoniques du couranc 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 l'augmenter délibérément au dessus d'un certain seuil 

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



est de quelques Kilo-Hertz, pour les IGBTs il est autour de IO KHz alors que pour les GTOs 

il ne dépasse pas les quelques centaines de Hem [28]. 

Les performances dynamiques: elles dépendent du temps de réponse des courants. En 

effet, parfois, on a besoin d'utiliser le filtrage pour réduire Ies harmoniques d' ordre élevé ce 

qui affecte directement le temps de réponse des courants. 

Dans ce qui suit, on présente Ie modèle de l'onduleur et on explique la technique de  la ML1 

adoptée. 

Le s c h h a  représentatif de l'ensemble moteur-onduleur est donné par la fi,- 4.4. On 

considère que les intemipteurs sont idéaux et présentent deux états possibles: fermé ou 

ouvert. 

Figure 4.4 Représentation de 1' ensemble onduleur-mo teur 

On considère que les intemipteurs de chaque bras sont commandés par deux signaux 

complémentaires. Ainsi, on a besoin de trois signaux logiques (Si, S2 et Sj) pour 

commander les six interrupteurs formant l'onduleur [51]. Toutefois, dans la pratique il faut 

prévoir un délais entre les deux signaux pour ne pas court-circuiter la source V,,. Lorsque le 

signal logique est à 1, l'un des interrupteurs Hi est fermé, alors que s'il est à 0 c'est l'un des 

interrupteurs Bi qui est fermé. 



La figure 4.5 fait le lien entre Ies différentes séquences, les vecteurs de tensions et l'état des 

interrupteurs formant 1' onduleur. 

États 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. 

T u e P  

b 
axe 

Figure 4.6 Représentation des vecteurs de tension 



Puisque chaque interrupteur a deux états (ouvert ou fermé) ce qui d o ~ e  donc 23 = 8 

combinaisons possibles représentées par huit vecteurs: six vecteurs principaux (1 2 6) et 

deux vecteurs de roues libres (O et 7), figure 4.6.b. Les six vecteurs principaux sont 

déphasés, l'un par rapport à l'autre, de 60" formant ainsi s i r  sections (triangles). Chaque 

vecteur correspond a une séquence bien définie composte de trois variables logiques qui 

pi10 tent instantanément les trois bras de 1' onduleur. Par exemple, le vecteur V, est lié à la 

séquence (001) ce qui correspond 2 la situation où les interrupteurs Hl, Bî et B; sont 

fermés. Sachant qu'à la sortie du contrôleur, on obtient deux tensions de commande (u, et 

u,) qui toument avec le référentiel fucé au rotor. fi d'exploiter cette méthode il faut 

transformer ces deux tensions en deux tensions de commande (u, et up) qui, celles-ci, 

toument avec le référentiel fixé au stator et ainsi eues dev i e~en t  les entrées du modulateur. 

On définie un vecteur V,, représentatif à l'instant t du système triphasé, et qui satisfait: 

Vs = u,+ j -  up (4.1) 

Ce vecteur est ainsi généré en valeur moyenne par une application successive des séquences 

actives et des séquences de roue-libre. 

À chaque rotation complète 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 6tat à un autre, un seul bras de 

l'onduleur soit affecté à la fois. 

Pour montrer comment la modulation s'effectue, on fait appel à la figure 4.7: 

Figure 4.7 Principe de la modulation 



Le vecteur V, se  situe dans la secteur 1 entre le vecteur V1 et V3, ce qui permet d'écrire: 

V, Te = VI - Tl + V3 T2 (4-2) 

où Te représente la période de commutation, T, et  T2 sont l e s  durées de modulation liées 

aux séquences correspondant a m  vecteurs V, et  V, . Elles sont exprimées par: 

I v*l G = & - T ~ - - -  sin (a) 
Vdc 

To est la durée d'application de la séquence de roue-libre. 

En supposant qu'initialement, le vecteur V, coïncide avec le wecteur V,, deux séquences 

sont actives. La séquence qui correspond au vecteur VI est appliquée durant la durée Tl et la 

séquence de roue-libre est appliquée durant la durée To. La sdquence qui correspond au 

vecteur V2 est inactive car la durée T, est nulle. Au fur et à mesure que le vecteur V, 

s'éloigne du vecteur V1 et on s'approche du vecteur V,, T, diminue et T2 augmente. Quand 

le vecteur V, atteint le vecteur V,, T, sera nul et T, sera rnaximde. 

Les expressions (4.3) sont valzbles uniquement lorsque le cercle formé par le vecteur V,, 

durant sa rotation, ne dépasse pas les droites de l'hexagone (voir figure 4.7). Toutefois, dans 

le cas contraire, on est en présence d'une sur-modulation (341 mù les durées de modulation 

doivent être corrigées comme suit: 



La détermination de la position du vecteur V, est réalisée à l'aide de I'algorithme suivant: 

Si I Vg>O 

Sinon 

Sinon 

Si 

Sinon 

alors 

v, > O alors 

calcut des temps alors calcul des temps 
du sectcu. 2- sinon 

du secteur I 

calcul des tcmps 
alors calcul des temps sinon du secteur 2 du secteur 3 

calcul des temps calcul des temps 
ai'rS du secteur 5 sinon du secteur 6 

Si - ~ ~ > - J f ~ , a l o n  caicul des temps sinon calcul des temps 
du secteur5 du secteur 4 

Fin si 

Fi,aure 4.8 Organigramme de la détermination des séquences 

L'application des signaux d'attaque se fait par deux façons. Dans la première, 1'application 

des séquences se fait dans l'ordre indiqué par la figure 4.9.a. À l'intérieur d'une période de 

commutation, on applique la première séquence durant le temps Tl, la deuxième s6quence 

durant le temps T2 et la roue-Libre durant le temps T,. Cet ordre est maintenu durant la 

prochaine période. 

Figure 4.9 Application des signaux d'attaque 



Dans la deuxième, on applique en premier la première séquence de roue-libre durant la 

moitié du temps T,, ensuite la première et la deuxième séquences durant les temps Tl et T, 

respectivement et finalement on applique la deuxième séquence de roue-libre durant la 

moitié du temps T, (voir figure 4.9.b). L'avantage de la deuxième façon est le fait qu'à 

chaque période, on fait appel aux deux séquences de roue-libre. Cette procédure permet de 

diminuer les contraintes thermiques sur les interrupteurs pendant la roue-libre en 

l'effectuant une fois avec les interrupteurs (Hl, & et H3) et une fois avec les interrupteurs 

(BI, B2 et B3). 

4.3 Organigramme général du programme en temps réel 

Nous avons porté une attention particulière à la réduction du temps de calcul dans les 

programmes développés. Celui-ci a été réduit en tenant compte particulièrement des points 

suivants: 

Le DSP utilisé ne possède pas d'instructions de division. Ceci nous a ramené à 

remplacer toute division par une constante par une multiplication par l'inverse de 

cette constante pré-calculée. La division par une vanable, cependant, est exécutée 

par une fonction existant dans les Librairie du compilateur C de Texas Instruments. 

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 été intercalées dans le programme en langage 

C. Il s'agit des commandes d'initialisation et de validation des différents registres. 



43.1 Organigramme général 

L'organigramme général de la figure 4.10 résume d'une manière séquentieue les différentes 

tâches exécutées par le DSP. 

début ç' Carte principale 

inïtialisation du DSP + + 
fconi5gutation des entrees-sorties\ 

f 
f Lancer la premi~re\ 

conversion N/A + 
Programme principal C 

+ B S 
(acquisition des courants et de la position) 1 

I s 

Lancer la nouvelle 

! Carte de contrôle 
P m - - - -  

oui ( 

séquences 
r * 

ontinuer à exécuter 
les antiennes séquences -+ 

+ 
ers le circuit d'attaque de l'ondule 

Figure 4.10 Diagramme bloc des differentes tâches exécutées par le DSP. 



D'une façon général, le calculateur numérique (DSP) guidé par le programme développé 

effectue essentiellement les tâches suivantes: 

Acquisition du signal de position: 

Réalisée à l'aide de l'un des deux ports numériques de 8 bits qu'on a configuré en 

entrée, 

Acquisition de deux courants de phase: 

Les courants sont mesurés à l'aide de capteurs à effet Hall, puis lus à travers deux 

convertisseurs analogques à numériques. La durée de la conversion est de 20 p 

sec. 

Calcul des deux composantes (id iq): 

Ce calcul est effectué en utilisant la transformation de Park décrite au chapitre 1 et 

qu'on récrit ici comme suit: 

Estimation de la vitesse et de Z'acce2ération: 

En premier lieu, on a esàmé la vitesse en dérivant puis filtrant le signal de position 

tout en tenant compte des discontinuités. En second Lieu, on a utilisé un 

observateur non-linéaire dr ordre réduit. 

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

Calcul de la vitesse 
Position et tenir compte des 

discontinuités 
b c b  vitesse 4-, accélération 

l'accélération 

Figure 4-1 1 Estimation de la vitesse et de l'accélération 



À noter que la détection des discontinuités nous a posé un problème surtout en 

régime dynamique lors de l'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 fZltre af5n d'atténuer l'effet de la mauvaise détection des 

discontinuit6s. Le Gltre est choisi simple pour ne pas augmenter considérablement le 

temps de calcul lors de l'implantation pratique. Malheureusement, le filuage a causé 

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

Calczil des lois de commande et des lois d'adaptation: 

Les expressions utilisées sont principalement (3.39)' (3 SO). (3 -62) et (3.73). 

Calcul des signaux d'attaque de l'onduleur: 

On débute par calculer les deux tensions de commande dans le référentiel fié au stator 

(u, et up) en utilisant la uansfomation suivante: 

Ensuite, on détermine les séquences de commutation en se basmt sur l'organigramme de la 

figure 4.8- 

Envoi des signaux d'attaque à la carte de contrôle: 

Un port numérique de 4 bits est utilisé pour envoyer les signaux d'attaque à la carte 

de contrôle de l'onduleur. 

À la sortie de la carte de contrôle, les signaux d'attaque possèdent une amplitude 

de +5 Volt. Avant qu'ils atteignent le circuit d'attaque des gâchettes (IR2 1 10). ces 

signaux passe par un circuit d'adaptation donné par la figure B.4 (Annexe B) afin 

de rendre leurs amplitudes égales à +15 V. 



À noter que la période d'échantillonnage utilisée dans I'irnplantation a été fh5e en tenant 

compte du temps d'exécution de tout le programme qu'on charge dans le DSP. Cette 

période est égale à Ts = 200 psec. Le temps nécessaire pour l'exécution de chacune des 

tâches est donné par le tableau suivant: 

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

. . .  . T k h e . ' .  , * - 
.. . 

Calcul du contrôleur 

Calcul des signaux d'attaque 

Durée (pec) 
1 

Durée de la conversion anaiogique/numérique 20 

Table 4.1: Temps de calcul des dinérentes tâches du programme 



4.32 Compilation des programmes écrits en langage C 

L'ordinateur a été utilisé pour écrire le programme en C, le compiler puis Ie charger dans la 

mémoire du DSP pour l'implantation. Les étapes 2 suivre pour la compilation d'un fichier 

écrit en langage C sont résumés par l'organigramme suivant: 

1 pré-assemblé 1 

( Fichier du type COFF 

(fichier c o m m u n  de f o r m a t  objet)  t 
Programme exécutable 1 de sortie 1 

Vers le TMS320C31 

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

Dans le but de rendre facile l'exécution de ces étapes, nous avons développé un logiciel 

travaillant sous I'enviromement Wmdows et qui automatise toute la procédure d'obtention 

du fichier de sortie (exécutable). 



4.4 Autopilotage du MSAP 

On a testé le fonctionnement de l'onduleur et l'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 à cause d'un certain nombre de  contraintes physiques: les tensions 

sont limitées par la tension continue alimentant l'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 conrinue alimentant l'onduleur (Vd est f i é e  à 150 

V et le circuit de protection contre les su~tensi tés  est reglé à 15 Ampères. 

On montre le signal de vitesse (figure 4-13), les courants de phase et id, iq (figure 4.14) et la 

tension ligne-ligne (figure 4.15). 

Figure 4.13 Résultat pratique montrant la vitesse du moteur. 

(Ho riz. 0.2 sec/div, Verti. 20 rad/sec/div) . 



4.14 Résultat pratique montrant un courant de phase et les courants id, iq. 

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

Figure 4.15 Rksultat pratique montrant la tension ligne-ligne. 

(Horiz. 50 msedcliv, Verti. 40 V/div) 



4.5 Conclusion 

Ce chapitre a été consacré à la présentation du banc d'essai expérimental destiné ii 

l'implantation en temps réel. Il comprend un processeur numérique basé sur un DSP de type 

TMS320C31, un circuit d'acquisition, un moteur synchrone 2 aimants permanents et un 

onduleur à modulation de largeur d'impulsions. 

Le principe de fonctionnement de l'onduleur ainsi que la technique vectorieUe de la 

modulation de largeur d'impulsions sont ensuite présentés. 

À la fin, on a donné quelques graphiques illustrant les hautes performances obtenues par 

1' autopilotage du moteur (fonctionnement en boucle ouverte). 

Dans le prochain chapitre, nous d o n s  exploiter ce banc d'essai pour évaluer, 

expérimentalement, les performances des contrôleurs adaptatifs non-linéaires conçus. 



CHAPITRE 5 

PERFORMANCES EN TEMPS RÉEL DU CONTR~LEUR NON-LINÉAIRE 
ADAPrATiF CONÇU 

5.1 Introduction 

Le présent chapitre est consacré à l'illustration des performances du contrôleur non-linéaire 

adaptatif conçu au chapitre 3 et qui tient compte des variations dans R et TL. Il est aussi 

question de comparer ses performances avec ceiles d'un contrôleur linéaire robuste du type 

QFT (quantitative feedback theory) dont les étapes de conception sont présentées en annexe 

A. À noter que le contrôleur QFT est conçu pour fonctionner à l'intérieur de la plage de 

vitesse (20 radsec et 100 radsec). Cependant, 3 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 

à vide, puis un couple de charge s'applique brusquement à un instant t propre à 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 à 10 kHz alors que 

l'onduleur travaille avec une fréquence de commutation de 20 H z .  

5.2 Performances en temps réel du contrôleur non-linéaire adaptatif 

M m  de tester les performances en temps réel du contrôleur non-linéaire adaptatif, on a 

réalisé des essais en considérant: 



deux références de vitesse: 20 radlsec et 80 rad/sec, 
une variation de la r6sistance statorique entre 1.2R et 1.7R 

une variation du couple de charge entre O Nm et 4 Nm. 

Les résultats sont donnés par les figures 5.1 2 5.8. 
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Figure 5.1 Simulation de la vitesse obtenue à l'aide du contrôleur non-linéaire. 
aref = 80 radsec, R=R,=1.2 R, TL=4 Nm appliqué à t=l sec. 

4 l l 

- 
- 

O 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 
Temps (sec) 

8 

%, " - 

F i p e  5.2 Comportement pratique de la vitesse obtenue à l'aide du contrôleur non-linéaire. 
arei = 80 radhec, R=R,=1.2 Li, TL=4 Nm appliqué A t=1.4 sec. 

....... .-:- ........ .:. ................... .:. ........ .:. ....... .;. ....... , 

........ 1.. ...... -1- ....... - 

........................ 
1 1 1 1 1 I I 1 

O 
I 

0 2  0.4 0.6 0.8 1 1 2  1.4 1.6 1 -8 2 
Temps (sec.) 

I 1 I 1 I 1 I 

-.............................................-.......... - - - - - - - - .  .."'....'."......"" ........- 

1 



100 8 I I l 1 1 l I 1 

.............. 80 -... - 
.......... ......... ...... ......... ---...; L., *; .....-...,--.--- **.:*-* ._--.-.: J .,.-.-.-- 

..... ......... ......... ......... ...... ............. r 5 i ..*....-.,......... i I .........; : - 

... ..'-.........'....................%................................................ .- 

O f I I I 1 t f 1 

O 
f 

02 0.4 0.6 0.8 1 1 2  1.4 1.6 1.8 2 
Temps (sec.) 

Temps (sec.) 

Fi_me 5.3 Simulation de la vitesse obtenue à l'aide du contrôleur non-linéaire. 
wXf = 80 radlsec, R=1.7 i2,TLd Nm appliqué à t=l sec. 
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Figure 5.4 Comportement pratique de la vitesse obtenue l' aide du contrôleur non-linéaire. 
oref = 80 rawsec, R=1.7 Ci, T L 4  Nm appliqué à t=1.6 sec. 
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Temps (sec.) 

Figure 5.5 Simulation de la vitesse obtenue à l'aide du contrôleur non-linéaire. 
oEf = 20 rad/sec, R=Rn=1.2 Q,TL=4 Nm appliqué à t=OS sec. 
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Fiz% 5.6 Comportement pratique de la vitesse obtenue ii l'aide du contrôleur non-héaire. 
oRf = 20 radsec, R=R,=1.2 n,TL=4 Nm appliqué à t=0.5 sec. 
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Figure 5.7 Simulation de la vitesse obtenue à l'aide du contrôleur non-linéaire. 
qef = 20 radsec, R=1.7 R,TL=4 Nm appliqué à t=OS sec. 

Figure 5.8 
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Comportement pratique de la vitesse obtenue à l'aide du contrôleur non-linéaire. 
oref = 20 radfsec, R=1.7 QTL4 Nm appliqué à t 4 . 5 5  sec. 



5.3 Performances en temps réel du contrôleur QFï  

On a test6 les performances en temps réel du contrôleur QFï en considérant les mêmes 

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

les fiam 5.9 à 5.16. 

Temps (sec.) 

0.5 1 
Temps (sec.) 

Figure 5.9 Simulation de la vitesse obtenue à l'aide du compensateur QFï. 
cï~,f = 80 radsec, R=Rn=l-2 Ry TL=4 Nm appliqué à t=0.8 sec 
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Figure 5.10 Comportement pratique de Ia vitesse obtenue à l'aide du compensateur QFT. 
mrer = 80 radsec, R=Rn=l-2 i2,TL=4 Nm applique à t=1.7 sec. 
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Figure 5.11 Simulation de la vitesse obtenue à l'aide du compensateur QFï. 
oref = 80 radhec, R=1.7 R, TL=4 Nm appliqué à t=0.8 sec. 
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Comportement pratique de la vitesse obtenue à l'aide du compensateur QFï. 
or& = 80 radsec, R=1.7 a, TL=4 Nm appliqué à t=1.7 sec. 
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Fi,gure 5.13 Simulation de la vitesse obtenue à l'aide du compensateur QFï. 
w,l= 20 radkec, R=R,=1.2 R, TL=4 Nm appliqué à td .5  sec. 

Temps (sec) 

Fibwe 5.14 Comg ortement pratique de la vitesse obtenue 2 l'aide du compensateur QFT. 
COref = 20 rad/sec, R=Rp1.2 R, TL=4 Nm appliqué à t=0.35 sec. 
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Fiewe 5.15 Simulation de la vitesse obtenue à l'aide du compensateur QFT. 
qef = 20 radsec, R=1.7 ZT, T+ Nm appliqué à t=0.5 sec. 
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Fi_- 5.16 Comportement pratique de la vitesse obtenue à l'aide du compensateur QFI 
oref = 20 radsec, R= 1.7 R, TL=4 Nm appliqué à td .3  sec. 



5.4 Comparaison des deux contrôleurs 

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

Remarquons d'après les figures (5.1)-(5.8) que le contrôleur non-linéaire adaptatif réalise 

une régulation de vitesse parfaite dans les deux cas, nominal et avec incertitudes d a n s  R et 

TL. Au moment de l'application de la charge, l'erreur de vitesse maximale transitoire 

enregstrée ne dépasse pas les 10% (figure 5.8) et ne tarde pas à s'annuler complètement 

après ie 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) = 0,5R, 82(0) = -4,ONm ). 

Le contrôleur QFT, de son côté, provoque une erreur de vitesse d'au plus 3.8% (on cite le 

mauvais cas rencontré et qui correspond à la fiame 5.16). Cette erreur, imposée par les 

spécifications, ne s'annule qu'après annulation du couple de charge. Notons aussi que le 

contrôleur QFT maîtrise mieux la perturbation (couple de charge). De plus, ce contrôleur ne 

dépend pas des conditions initiales. 



5.5 Conclusion 

Dans ce chapitre, on a présenté une comparaison des performances de deux contrôleurs 

robustes: le contrôleur adaptatif non-iinéaire et le contrôleur du type QFT. 

Le premier, de nature non-linéaire, a réalisé une excellente ré_milation de vitesse dans la 

plage de variation des deux paramètres incenains imposée. Ce contrôleur, conçu sous forme 

symbolique, peut être adapté à 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 deuxième, de nature linéaire, a aussi réalisé une bonne régulation de vitesse et a respecté 

les spécifications qu'on lui a imposées. Ce contrôleur est indépendant des conditions 

initiales. Cependant' il est basé sur un modèle du MSAP qui a été linéarisé autour d'un point 

d'opération donné. Ii reste propre à ce MSAP et ne peut être appliqué à 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 probIème du 

retard causé par le filtrage de vitesse. 



CHAPITRE 6 

CONCEPTION D9UN OBSERVATEUR D'ÉTAT NON-LINÉAIRE 

Pendant la conception du contrôleur nodinéaire, on a supposé que toutes les sorties 

id, mr et mr sont mesurables. Cependant, à cause des limiîations du banc d'essai 

expérimental, la vitesse et l'accélération ne peuvent être Lues directement, eues sont plutôt 

estimées à partir de la mesure de la position. Au départ, on a essayé d'estimer la vitesse et 

l'accélération en se basant sur l'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 l'accélération, situation jugée inacceptable pour le problème de poursuite envisagé. Cette 

situation nous a amen6 à faire appel à d'autres approches. En effet, les approches qui 

eristent sont: 



Filtre de Kalman. Dans ce cas, le modèle du moteur doit être linéarisé autour d'un point 

d'opération. En effet, il est di"icie de l'appliquer à un problème de poursuite sauf peut 

être 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 à ce que les courants 

demandés soient plus élevés que d'ordinaire ([78], [79]). 

Observateur d'ordre réduit. I l  représente le cas particulier de l'observateur d'ordre 

complet Dans ce cas, le signal de la position est disponibIe ce qui réduit l'ordre de 

l'observateur et du fait même le temps de calcul lors de l'implantation en temps réel. 

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

observateur non-linéaire d'ordre réduit basé sur la technique de héarisation 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 modèle, du contrôleur ou de l'observateur). 

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

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

méthode de linéarisahon. 

La première méthode consiste à construire une fonction dont la dérivée doit décroître le 

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

difficilement applicable à tous les systèmes. 

La deuxième méthode est un prolongement de l'idée de Luenberger [62], [63]. En effet, 

Luenberger a montré que, pour n'importe quel sysrème linéaire observable, on peut 

concevoir un observateur d'état qui fait tendre l'erreur d'estimation (erreur entre les états du 

système et ceux de l'observateur) vers zéro. Cependant, la technique de conception de 

l'observateur non-linéaire basée sur la deuxième méthode repose sur la notion 

d'équivalence à une équation d'erreur linéaire et sur la technique de placement des pôles 



([69], [7U], 17 11, [72], [73 1, [74],[75] et 1761)- Le placement de pôles est arbitraire et il n'est 

Iimité que par des considérations physiques ou expérimentales. De plus, le système ori&@inaI 

étant non-linéaire, cette méthode nécessite la vérification de la stabilité de l'ensemble 

système 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 Ie modèle du 

moteur, puis on procède à la conception de l'observateur. À noter que les deux sorties 

disponibles sont le courant id et la position 8. 

Si on choisit comme variables d'état (id, i,, 0, ar) , le système d'équations global (y 

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



6.2 Loi de commande Iinéarisante 

On a montré au chapitre 2 que la loi de commande linéarisante est obtenue en dérivant les 

sorties disponibles par rapport au temps jusqu'à ce que l'une des deux carnmandes (u,, uJ 

apparaisse. Ainsi, en considérant les sorties disponibles (id et O), on obtiernt après calcul: 

La loi linéa.risante a pour forme: 



T 
où: v = [,, J représente le nouveau vecteur des commandes, eç 

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

linéaire et s'exprime par: 

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

dynamique suivante: 



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

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

ce qui donne: 

Si on définit l'erreur de poursuite en boucle fermée par: 

alors sa dynamique satisfait 

Les gains (k,, k,, k,, kW, ) sont choisis pour que la  matrice Ac ait des pôles stables, ce qui 

nous garantit que: id + idrep 0, + o , ~ ~ ,  quant  t + 0 0 .  



6.3 Observateur d'état complet 

Cet observateur est appelé observateur d'ordre complet car il a un ordre toujours égal à 

celui du système indépendamment du nombre de sorties choisies [63]. 

On a vu que l'implantation des commandes non-linéaire 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 l'accélération ne le sont pas et seront estimées à l'aide de 

l'observateur non-linéaire, qu'on se propose de concevoir. Cet observateur est destiné aux 

systèmes linéaires (ou linéarisés) de la forme: 

avec: 

L'observateur d'état complet destiné au système (6.11) est défmi par: 

T 
où: G = [-, g, gd représente le vecteur des gains de l'observateur qu'on se propose de 

A T 
calculer et x = [; '& ~j définir le vecteur des états des estimés. 

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



Ainsi, I'obsenrateur (6.12) s'exprime par: 

On définit l'erreur d'estimation par: 

qui possède une dynamique de la forme: 

Les gains de I'obsenrateur (g,, g,, g,) sont choisis de manière à ce que les valeurs propres 

de la matrice A. forment un polynôme d'Hurwitz (avec des racines stables). 

La conception est complétée en remplaçant les variables (w, &) dans les expressions du 

* 
A 6 

contrôleur ((6.3)-(6.6)), par leurs estimés ( a ,  or). Ainsi, on obtient: 

avec: 



A 

D(x)  et 5 ( x )  sont donnés par (6.4) où la vitesse (or) est remplacée par son estimé (or). 

Le système en boucle fermée s'exprime par: 

Ainsi, la dynamique de l'erreur de poursuite en boucle fermée du contrôleur est: 

et celle de l'observateur: 



6.4 Stabilité du système en boucle fermée 

Pour vérifier la stabilité du système en boucle fermée (contrôleur non-linéaire et 

observateur), il sufnt de montrer que la dynamique des erreurs en boucle fermée (6.20) et 

(6.21) est stable à l'origine. Pour ce faire, on fait appel à la théorie de Ia stabilité de 

Lyapunov, 

On commence par donner les défimitions suivantes: 

- Soit A(x)  une matrice définie positive (MDP). AM et A, d é ~ s s e n t  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 llxll = Z x i ,  2 a lon  que la norme d'une 
i = 1  

T 
(rn x n ) matnce A (rn x n ) est définie par: l l~ll  = Jmax,,,,,, ,,,,(A A)  . 

- La valeur maximale d'un vecteur d(x)  est définie par: d ,  = supx ,.lld(x)ll . 

Si les matrices Ac et A, sont des matrice d7Hurwitz, donc il doit exister les MDP 

T suivantes: P, Po, Q, et Q, tel que:A,P, + P A c  = -2Q,, AP, +PA, = -2Q,. 

Considérons maintenant la fonction de Lyapunov: 

1 
V(E,  e) = -(E'P=E + eTp0e) E € R~ , e E R' 

2 

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

 TT 1 T 1 1 V(E, e) = - - + -e D P,E + -& Ppe + -e,dTp0e + - e T ~ , d e ,  2 2 2 2 



Notons que la valeur propre maximale de la matrice D (DM) et la valeur maximale du 

vecteur d (diM) existe puisque id est toujours nul et i, est bornée. 

Ainsi, la borne supérieure de V ( E ,  e )  est donc: 

1 2  2 La matrice A est positive seulement si: Q,,(Qo, - dMPOM) - qD,&, > 0 ou encore 

l~&P,p:, 
Qom > d ~ p o u  + 4 Qcm . Si cette dernière condition est vérifiée, alors il doit y avoir une 

D'après [67] (théorème 3.8 et le corollaire 3.4), on peut condure que: 

constante positive 3 qui permet d'avoir: V(E, e) 5-9 

où: 3, et 3, sont des constantes positives. L'équation (6.22) indique que le système en 

boucle fermée est exponentiellement stable. 

E 

e 

2 



6.5 Observateur d'ordre réduit: 

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

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

l'accélération du MSAP. Il a été démontré que l'observateur d'ordre réduit est plus robuste 

que l'observateur d'ordre complet puisque l'un des états est mesurable C36-J. 

On écrit le système héarisé (6.11) sous une forme qui  regroupe l'état mesurable x ,  = 0 et 

les états non mesurables x2 = [ or or * ] - On a btienr ainsi la représentation d'état suivante: 

avec: 

La sortie s' exprime par: 

Puisque Cl = 1 alors l'état mesurable est égal à la sortie mesurable: 



L'observateur d'état d'ordre réduit proposé est un observateur non-linéaire basé sur l'idée 

de Luenberger et qui s'applique, dans ce cas, comme suit: 

* 

où L représente le vecteur des gains de I'observateur. On a aussi que x ,  = x, = 8, alors, 
I'observateur proposé doit avoir la forme suivante: 

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

matrice du système en boucle ouverte A. Ainsi, les performances de I'observateur sont 

dépendantes des valeurs propres de Atz Pour résoudre ce problème de dépendance de la 

matrice AT2, on fait appel à une autre structure de la forme: 

où z représente le vecteur des états non mesurables ( [ zI Z2 I T =  [w,o.]T)  et dont la 

dynamique est donnée par: 



On défuiit l'erreur d'estimation par: 

La dynamique de l'erreur d'estimation du vecteur q satisfait donc: 

et  d'après (6.29) on a: 

z = x 2 - e , - L - 8  

Remplacer (6.33) dans (6.32) donne: 



Finalement, pour avoir une erreur d'estimation indépendante de x,, x, et v on pose: 

Cela permet de  trouver: 

La matrice des gains de l'observateur (L) impose les valeurs propres de la matnce F et donc 

la dynamique de I'observateur. La dynamique de l'erreur en boucle fermée est alors: 



La dynamique des erreurs de l'obsenrateur d'ordre réduit ((6.37) et (6.38)) est analogue à 

celle de l'observateur d'ordre complet ((6.20) et (6.21)). Ainsi, la  stabilité du système en 

boucle fermée dans le cas de L'observateur d'ordre réduit est vérifiée de la même manière 

que pour l'observateur d' ordre complet. 

On a imposé à l'observateur une dynamique 5 fois plus rapide que celle du contrôleur non- 

linéaire, ce qui a permet de déduire que I I  = 28 et  l2 = 400. À noter, cependant, qu'avec 

&=O), 1'0 bservateur conçu aura l'expression trouvée en (6.27). Ceci permet de conclure que 

l'observateur conçu peut être vu comme un cas général de celui domée en (6.27). 

À noter que la disponibilité du signal de position nous conduit à adopter l'observateur 

d'ordre réduit pour l'estimation de vitesse et  d'accélération. 

6.6 Simulation de l'ensemble contrôleur non-linéaire/observateur non-linéaire 

La simulation des deux observateurs est présentée sur les fi*gures (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 1' observateur d'ordre réduit et I'observateur d'ordre complet, dors que 

les figures (6.2) et (6.4) montrent les courbes de l'accélération et de l'erreur d'accélération. 

Mm de bien montrer les performances des deux observateurs, on a pensé les tester dans le 

cas où les non-linéarités sont contïnueIlement variables, en leurs imposant une référence de 

vitesse sous forme de sinus. Le moteur démame à vide puis un couple de charge de (3 Nm) 

est appliqué à l'instant t = 3.5 sec. Remarquons que la vitesse estimée par l'observateur 

d'ordre réduit est plus sensible 5 la perturbation du couple la charge que celle estimée par 

l'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 l'observateur d'ordre réduit: (a) Vitesse (b) Erreur de vitesse. 
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Figure 6.2 Simuiation de L'observateur d'ordre réduit: (a) Acctl6ration (b) Erreur de I'accéliration 
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6.7 Conclusion: 

Dans ce chapitre, on a présenté deux observateurs d'état non-héaires: un observateur 

d'ordre complet et un observateur d'ordre réduit. Les deux observateurs ont pour tâche 

d'estimer la vitesse et l'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 l'observateur d'ordre réduit. Ce dernier est, naturellement, plus robuste 

que l'observateur d'ordre complet puisque l'un des états est mesurable. 

Finalement, en simulant le système avec les deux observateurs, on a constaté que 

I'estimation de la vitesse par I'observateeur d'ordre réduit est plus sensible aux perturbations 

que celle estimée par l'observateur d'ordre complet. Par contre, l'accél&ation estimée à 

l'aide de l'observateur d'ordre complet est plus sensible aux perturbations que 

l'accélération estimée à l'aide l'observateur d'ordre réduit. 

Dans le prochain chapitre, on propose d'étudier les performances des deux contrôleurs 

adaptatifs non-linéaires conçus au chapitre 3. Les résultats sont obtenus à l'aide de 

l'observateur d'ordre réduit conçu dans le présent chapitre. 



CHAPITRE 7 

PERFORMANCES DE L'ENSEMBLE CONTRÔLEUR NON-LINÉAIRE 
ADAPTATIFMOTEUR SYNCHRONE À AIMANTS PERMANENTS/ 

OBSERVATEUR D'ÉTAT NON-LINÉAXRE 

7.1 introduction 

L'objectif visé dans ce chapitre porte sur l'analyse du comportement du système qui 

comprend: un contrôleur non-linéaire adaptatif, un moteur synchrone à aimants permanents 

alimenté par un onduleur à ML1 et un observateur d'état non-linéaire. Notre étude est 

centrée sur la comparaison des résultats obtenus par voie de simulation avec ceux obtenus 

expérimentalement. Notons que les paramètres qui interviennent en simulation sont les 

mêmes que ceux donnés au chapitre 4. Le moteur utilisé est celui dont les paramètres sont 

ceux donnés au chapitre 1. 

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

Un échelon de vitesse de 50 radkec 

Une trajectoire de vitesse de premier ordre de valeur finale 50 radkec. 

Une trajectoire sous forme de sinus d'amplitude 50 radsec. 



À noter que le fonctionnement au-delà de 50 radsec n'a pas été possible à cause des 

limitations physiques du banc d'essai. 

491 f 1 I I t f f t 1 I 
O 0.2 0.4 0.6 O .8 1 1 2  1 -4 1 -6 1.8 2 

t (sec.) 
60 I ï I I i I I t 1 

t I I t I I I I r 1 
O 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1 -2 1.4 1.6 1.8 2 

t (sec.) 

t (sec.) 

Figure 7.1 Les trois références de vitesse considérées. 

À moins d'une indication contraire, les conditions suivantes sont considérées: 

le moteur démarre à vide puis une charge, inconnue par le contrôleur, est appliquée à 

l'instant indiqué par chaque test. 

les valeurs initiales des estimés sont nulles sauf là où c'est indiqué. 



7.2 Résultats théoriques et expérimentaux 

7.2.1 Cas de variations sur R et TL 

On commence par noter que les performances du contrôleur non-adaptatif et celles du 

contrôleur adaptatif sous les conditions nominales (sans incertitudes) sont exactement 

pareilles. Cependant, I'ajout de  trois résistances supplémentaires de (0.5 52) en série avec 

les enroulements statorique fait nettement demarquer le contrôleur adaptatif- En effet, on 

remarque qu'à vide les deux contrôleurs se comportent relativement bien et ce n'est 

qu'après l'application du couple de charge d'approximativement (2 Nm) que le contrôleur 

non-adaptatif perd complètement ses performances (figures 7.4 et 7.5) provoquant une 

erreur de vitesse de 16% en simulation et de 30% en pratique. Le contrôleur adaptatif, de 

son côté, maintient ses performances puisque la loi d'adaptation réagit rapidement pour 

annuler l'erreur produite après l'application du couple de charge (fi-mes 7.2 et 7.3). 

On peut ajouter, d'après la fi-me 7.3, qu'en pratique l'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 Ia 

réponse du système durant la durée d'adaptation. Le maximum que l'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 contrôleur réagit très bien avec un problème 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 noininal et augmente avec des incertitudes dans R. 

On a aussi essayé d7auomenter les contraintes sur le contrôleur adaptatif en lui imposant 

une référence de vitesse sous forme sinusoïdale. Cette dernière permet de laisser le modèle 



du moteur continuellement non-linéaire. On obtient un parfait suivi dans le cas nominal. 

Avec des incertitudes dans R, cependant, une faible erreur de vitesse est obtenue à vide qui 

ne tarde pas à s'annuler lorsqu'on applique une charge (fi,gures 7.19 et 7.20). 

Le dernier teste effectué consiste à faire démarrer le moteur avec une charge de (1 Nm) puis, 

une fois stabilisé, on augmente la charge à (2 Nm). Le démarrage avec une charge de (1 

Nm) provoque un délai dans la réponse transitoire et fait aukgmenter la durée d'adaptation 

sans toutefois Muencer les performances en régime permanent (figure 7.6. b et 7.7). Le 

contrôleur non-adaptatiff cependant, provoque des erreurs de vitesse considérables (figures 

7.6.a et 7.7). 

De plus, l'erreur d'estimation de la résistance (6, ) à vide est de -1.5 R en simulation et 2.7 

R en pratique, puis s'annule complètement en charge (figure 7.2 et 7.3.d). Par contre, 

l'estimation du couple provoque des erreurs de (-0.25 Nm) et (-0.15 Nm) à vide et en charge 

respectivement (figures 7.2 et 7.3.d). Cela est peut être dû à la mauvaise quanllfication du 

couple, 

Les figures ( 7 . 3 . ~ ~  7.5.c, 7 . 9 . ~ ~  C. 1, C.3, CS et C. 8) montrent la réponse de la composante 

longitudinale du courant statorique (id). Nous remarquons que ce courant reste négligeable 

et ne s'écarte pas de Ia référence imposée. Le bruit observé est causé par la commutation 

des interrupteurs statiques. 

Une comparaison des performances du contrôleur adaptatif obtenues par voie de simulation 

et expérimentalement est donnée par le tableau 7.1. Nous avons considéré le cas où la 

référence de vitesse est un échelon. Les conditions initiales des estimés sont nulles 

( &(O) = F2(0) = O ). 

1. cas nominal où R = Rn = 1.2 R. 

2. cas où R = 1.7 R. 



Paramètre 

Maximum d'erreur de vitesse pendant la 
période d' adaptation (radlsec) 

Durée d'adaptation (sec) 

I I l 1 
Tableau 7.1 Performances du contrôleur adaptatif avec des variations sur R 

simulation 

1- +10-0 
2. +5.0 

8, encharge (R) 

6, en charge (Nm) 

pratique 

1. -6.0 
2. i12.0 

1.1.5 
2.1.3 

1. 0.5 
2. 0.5 

1.0.0 
2. 0.5 

1. -0.15 
2. -0.09 

h 

2 .  0.0 
2.0.48 

1. -0.32 
2. -0.7 



Figure 7.2 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
R).Type de référence: échelon. (R=R, et 6* (0) = 62 (0)  = 0 ). TL=2Nm appliqué à t=0.5sec. 

Figure 7.3 Comportement pratique de la vitesse, des courants (id, iq) et des estimés obtenu à L'aide du 
contrôleur adaptatif (variations sur R). (a) vitesse (b) courant iq (c) courant id et (d) les estimés. 

Type de référence: échelon. R=%, 6, (0) = 6,(O) = 0 . TL=2Nm appliqué à t=OSsec 



Fi-me 7.4 Simulation de la vitesse obtenue à l'aide du contrôleur non adaptatif(varÏations sur R). 
Type de référence: échelon. (R=1.41% et 8i (0) = 82(0) = O , TL=2Nm appliqué à t=O.Ssec). 

Horiz. 0.2 sec/div Verti. 2 1 rad/sec/div Verti. 3 Ndiv). 

Figure 7.5 Comportement pratique de la vitesse et des courants (id, iq) obtenu à l'aide du contrôleur non 
adaptatif (variations sur R). (a) vitesse @) courant iq (c) courant id. 
R=1.41Rn, 8, (0) = ti2(0) = O , TL=2Nm appliqué à t=O.Ssec. 
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Figure 7.6 Simulation de la vitesse pour des variations sur R: (a) contrôleur non-adaptatif, (b) contrôleur 
adaptatif. Type de référence: échelon. 

(R= 1.4IRn, &,(O) = 62(0) = 0 , TL(0) = 1 Nm, TL(0.5) =2Nmf. 

(Horiz. 0.2 seddiv Verti. 2 1 rad/sec/div). 

Figure 7.7 Comportement pratique de la vitesse (variations sur R) obtenu à l'aide du (a) contrôleur non 
adaptatif (b) contrôleur adaptatif. (TL(0) = 1 Nm, TL(0.6) = 2 Nm) et (R= 1 AlRn S (0) = SZ(0) = O ). 



0.2 
t (sec.) 

I 6 1 

. Figure 7.8 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
R). Type de référence: échelon. R=1.4 1 Rn et 6, (0) = 6, (0) = O , TL=2Nm appliqué à t=O.bec. 

Horiz. 0.2 sec/div, Verti. 21 rad/sec/div, Verti. 3 A/div). (dl 

Figure 7.9 Comportement pratique de la vitesse, des courants (id, iq) et des estimés obtenu à l'aide du 
contrôleur adaptatif (variations sur R). (a) vitesse (b) courant iq (c) courant id et (d) les estimés. 

(R.=l-41%. 6,(0) = 6,(O) = O . TL=2Nmappliqué à t=O.kec). 



-26 f 1 1 
O 0.5 1 1.5 

t (sec) 

Fi-mire 7-10 Simulation de la vitesse et des estimés obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
R). Type de référence: échelon. (R=& et 6 ,  (0) = O, SetS, (O) = 2 ,  TL=2Nm appliqué à t=OSsec). 

Figure 7.11 Simulation de la vitesse et des estimés obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
R). Type de référence: échelon. (R=1 Al& et 61 (0) = 0, Set S2(0) = 2 , TL=2Nm appliqué à t=O.%ec). 



Figure 7.12 Comportement pratique de la vitesse obtenu à 1' aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
R). Type de référence: échelon. R=R, et (a) 8, (O) = &,(O) = 0 et (b) 6, ( 0 )  = 0,5et &?(O) = 2 . 

Figure 7.13 Comportement pratique des estimés obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
R). Type de référence: échelon. R=R, et (a) 61 (0) = 0,5et SZ(0) = 2 , (b) S1 (0) = SZ (O) = O 



Fiawe 7.14 Comportement pratique de la vitesse obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
R). Type de référence: échelon. R=1.41Rn et (a) S1(0) = S2(0) = O et (b) til(0) = 0,5et ti2(0) = 2.  

Fi-mirc 7.15 Comportement pratique des estimés obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
R). Typederéférence: échelon. pour: R=1.41Rn et (a) zl(0) = 0, Set 62(0) = 2 , 

(b) 6 p )  = 52(0) = 0 
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Fi-me 7.16 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue à I'aide du contrôleur adaptatif (variations 
sur R). Type de référence: premier ordre. (R=% et S1(0) = ?$(O) = O ). 

O 1 I I 1 1 1 1 f 1 I 
O 0.1 0 2  0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 

Temps (sec) 
0.6 1 r I I 1 I 1 

t I I 1 ? 1 1 1 1 1 
O 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 

Temps {SKI) 
0.02 1 1 1 ! ! I 1 6 l 1 

Temps (sec) 

Figure 7.17 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue à l'aide du contrôleur adaptatif (variations 
sur R). Type de référence: premier ordre. (R.=1.4 IR, et S1 (0) = 62(0) = O ). 



Fi-me 7.18 Comportement pratique de la vitesse obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
R). Type de référence: premier ordre. ( 61 (0) = 62(0) = O ). (a) R=1.41Rn, O>) R=R,. 



Fiapre 7.19 Simulation de Ia vitesse obtenue à L'aide da contrôleur adaptatif (variations sur R). 
Type de référence: sinusoïdale. (6 (0) = S2(0) = O et (a) R= Rn (b) R= 1.4lRJ. 

Fiawe 7.20 Comportement pratique de la vitesse obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
R). Type de référence: sinusoïdale. (a) R=l.41Rn et (b) R=R,. 6 (0) = S2 (0) = O 
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7.22 cas de variations s u r  Ld = Lq et  J 

Il faut noter, avant tout, que pour tester le premier contrôleur on a ajouté de réelles 

résistances en série avec les phases statoriques. Cependant, pour le présent contrôleur on a 

procédé autrement En effet, au lieu d'ajouter des inductances en série avec les phases 

statoriques (non disponibles au laboratoire), on a plutôt conçu le contrôleur en considérant 

que la valeur nominale de l'inductance L est 30% moins que celle du moteur (Ln= 0.007 E3, 

L=O.Oll H). 

7.2.3 Effet de la variation de Ld = L, 

Les fiepues 7.2 1 et 7.22 montrent le cas où on impose au moteur un échelon de vitesse de 

référence de 50 radlsec en considérant le cas nominal &= L= 0.011 Ei) et  le cas où (Ln= 

0.007 H, L= 0.011 E3). On remarque qu'à vide, les deux cas présentent les mêmes 

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 l'autre cas. Les mêmes 

remarques sont obtenues avec la trajectoire de vitesse de premier ordre (figures 7.25 et 

7.26). De plus, et à l'exception de la période d'adaptation, le contrôleur réalise une 

excellente poursuite. 

Finalement, on a testé le moteur avec une référence de vitesse sinusoïdale en considérant le 

cas où (Ln= 0.007 H9 L= 0.011 H). On a obtenu un très bon suivi à vide et en charge (figure 

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

L'erreur entre la valeur estimée et la valeur reelle de l'inductance est relativement faible 

(théorïquzment de l'ordre de 10-~ et pratiquement de l'ordre de 8 .10~~)  et elle n'est pas 

affectée par l'application de la charge. L'erreur d'estimation du moment d'inertie est, 

cependant, sensible à la charge sauf qu'elle reste relativement faible. Le courant id, de son 

côté, est maintenu nul. 

Une comparaison des performances du contrôleur adaptatif, qui tient compte des 



incertitudes dans L seulement, obtenues par voie de simulation et expérimentalement est 

donnée par le tableau 7.2. On a considéré seulement le cas où la référence de vitesse est un 

échelon et &,(O) = = 0 . 

1. cas nominal où L = Ln = 0.0 1 Z H. 

2. cas où L = 0.011 H et L, = 0.007 H. 

1 période d'adaptation (radsec) 1 2. +6.0 1 2. +10.0 1 

Paramètre 

Maximum d'erreur de vitesse pendant la 

Durée d'adaptation (sec) 1 1. 0.1 1 1 . 0 . 2 5 1  

simulation 

1. +3.0 

Tableau 7.2 Performances du contrôleur adaptatif avec des variations sur L 

pratique 

1. +5.0 

(L,-L) en charge (H) 

(Je-T) en charge  gr^^) 

7.2.4 Effet de la variation de J 

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

change. En effet, on a considéré le cas nominal où (J = J,= 0.006 Q.rn2)  et quand le 

moment d'inertie au,pente de 60% de sa valeur nominale (J = 0.01 ~ g r n ' ) .  Dans le 

premier cas, une bonne poursuite de vitesse est réalisée à vide et quand on applique un 

couple de charse de 2 Nm, l'erreur de vitesse atteint 22% puis s'annule après 

approximativement 0.3 sec. (fîg 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 où on 

1- 0.0012 
2.0.0011 

1. -0.0005 
2. -0.00054 

1.0.008 
2.0-0025 

1. -0.0005 
2. -0.00055 



considère 1' inductance seule. 

Une comparaison des performances du contrôleur adaptatif obtenues par voie de simulation 

et expérimentalement est d o n é e  par le tableau 7.3. On a considéré seulement le cas où la 

référence de vitesse est un échelon et &(O) = 6,(0) = O . 
3 1. cas nominal où J = J, = 0.006 Kg-m-. 

3 2. cas où J = 0.01 Q .m2  et J, = 0.006 Kgm-. 

Paramème 

Maximum d'erreur de vitesse pendant la 
période d' adaptation (raKsec) 

Durée d'adaptation (sec) 

Tableau 7.3 Performanc~es du contrôleur adaptatif avec des variations sur J 

(Le-L) en charge (H) 

(Je-J) en charge (Kgm4 

Les figures (7.35, 7.36) montremt le cas où on impose au moteur une référence de vitesse 

sous forme sinusoidale et démarrrant avec un couple de charge de TL = 4Nm. Il est clair que 

simulation 

2 .  +5.0 
2. +10.0 

1.0.1 
2.0.2 

dans ce cas le contrôleur ne pmerforme pas bien vu l'ensemble de contraintes qu'on lui 

pratique 

1. t7.0 
2. i15.0 

1.0.3 
2. 0.4 

1.0.001 2 
2. 0.0035 

1. -0.0005 
2. -0.014 

impose. 

Finalement, on a testé l a  performances du contrôleur dans le cas où 

( Ln , J J , et TL(0) = 2Nm ). Le contrôleur perd ses performances en r6-e 

dynamique réalisant des erreurs de vitesse considérables. Cela est dû à l'action de 

l'observateur sur le système, qui. devient importante lorsque le moteur est chargé. En régime 

établi, cependant, l'erreur de vitesse s'annule (figures 7.37 et 7.38). 

1. 0.008 
2.0.0048 

1. -0.0005 
2. -0.0008 
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Fi,pre 7-21 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue à l'aide du contrôleur adaptatif (variations 
sur L). Type de référence: échelon. ( 6 (0) = 62(0) = O et L=L, 0.01 1 H). 

Horiz. 0.2 sec/div, Verti. 2 1 rad/sec/div 

(a) 

Figure 7.22 comportement pratique de la vitesse (a) et de l'erreur d'estimation (b) obtenu à l'aide du 
contrôleur adaptatif (variations sur L). Type de référence: échelon. Ln= L= 0.011 H et S (0) = ?j2(0) = 0 . 



Figure 7.23 
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Simulation de la vitesse et des estimés obtenue à L'aide du contrôleur adaptatif (variations 
sur L). Type de référence: échelon. (6 (0) = SZ(0) = O et &= 0.007 H, L= 0.0 11 H). 

Figure 7.24 Comportement pratique de la vitesse (a) et des estimés (b) obtenu à l'aide du contrôleur 
adaptatif (variations sur L). Type de référence: échelon. &= 0.007 H, L= 0.011 H et SI (0) = 62(0) = O. 
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Figure 7.25 Simulation de la vitesse obtenue à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur L). 
Référence: premier ordre. (61(O) = 6$O) = O et (a) L= L= 0.011 H (b) b= 0.007 H, L= 0.011 H. 

Horiz. 0.2 seddiv, Verti. 21 rad/sec/div 

Figure 7.26 Comportement pratique de la vitesse obtenu à 1' aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
L). Référence: premier ordre. (a) Ln= 0.007 H, L= 0.01 1 H (b) L p  L= 0.011 H et 6 (0) = SZ(0) = 0 . 



Figure 7.27 Comportement de la vitesse obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur L). Type 
de référence: sinu~oïdale.(6~ (0) = 62(0) = O : L= 0.0 11 H, Ln= 0.007 H. 

Fi-me 7.28 Comportement pratique de la vitesse obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
L). Type de référence: sinusoïdale. L p  0.007 H, L= 0.011 H, 6 (0) = 62(0) = O 
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Fi-me 7.29 Simulation de La vitesse et des estimés obtenue à l'aide du contrôleur adaptatif (variations 
sur J). Type de référence : échelon. ( 6 (0) = 62(0) = O et Jn= J= 0.006 ~ ~ . r n ' ) .  
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Figure 7.30 Simulation de la vitesse et des estimés obtenue à l'aide du contrôleur adaptatif (variations 
sur J). Type de référence: échelon. (6 (0) = Z2(O) = O et Jn = 0.006 ISg.m2, J = 0.0 1 ECg.m2). 



Figure 7.3 1 Comportement pratique de la vitesse obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variation sur 
n. Type de référence: échelon. (a) .J = J, = 0.006 ~ g m '  (b) J h  0.006 Kg.rn2, J= 0.01 Kg.m2, 

S,(O) = S,(O) = o. 

Fiume 7.32 Comportement pratique des estimés obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
J). Type de référence: échelon. (a) J = 1, = 0.006 ICg.m2 (b) J = 0.01 ~ ~ . r n ~ ,  S1(0) = S2(0) = 0. 



Temps (sec.) 

Figure 7.33 Simulation de la vitesse obtenue à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur J). Type de 
référence: premier ordre.( S I  (0) = ti2(0) = O et (a) J - J = 0.006 IKg.m2 (b) J,= 0.006 Q.m2,  J = 0.01 g- Kg.m-. 

Figure 7.34 Comportement pratique de la vitesse obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
J). Type de référence: premier ordre. (a) J,= J= 0.006 ~ . g . r n ~  (b) J,= 0.006 ~ g m ' ,  J= 0.01 ~ g r n ~  et 

61('0) = tj2(0) = O. 



O 0.5 1 1.5 
t (sec.) 

Figure 7.35 Simulation de la vitesse obtenue à L'aide du contrôleur adaptatif (variations sur J). Type de 
reférence: sinusoïdale. 6 (0) = 6*(O) = 0, .J= 0.01 ICg.rn2, TL(0) = 2 Nm. 

Figure 7.36 Comportement pratique de la vitesse obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
J). Type de référence: sinusoïdale. J= 0.01 ~ ~ . r n ' ,  TL(0) = 2 Nm et til (0) = ti2(0) = 0. 
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Figure 7.37 Simulation de la vitesse obtenue à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur J et L). 
Référence: premier ordre. 6 (0) = 62(0) = O et (a) L = 0.0 11 H, J,= 0.01 ~ g r n ' .  T(0) = 1 Nrn, 

(b) L = 0.011 H, +0.01 ~ ~ . m * ,  T(0) = 2 Nm. 

Figure 7.38 Comportement pratique de la vitesse obtenu à l'aide du contrôleur adaptatif (variations sur 
J et L). (a) L = 0.011 H, J= 0.01 ~ ~ . r n '  et T(0) = 1 Nm (b) L = 0.011 H, J= 0.01 lCg.mZ et T(0) = 2 Nm. 

61(0) = 62(0) = 0. 



7.3 Avantages et inconvénients de la commande considérée 

Pour positionner de manière très 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 

adaptatif implanté ne nécessite pas de procédures spéciales pour s u p e ~ s e r  sa mise en 

oeuvre. L'estimation des paramètres incenains commence dès le premier instant du 

fonctionnement. La poursuite et la ré&dation de Ia vitesse étaient très bien assurées à 

l'intérieur de la plage de variation des paramètres incertains considérée. En ce qui concerne 

la régulation du courant id, elle a été parfaitement assurée. 

Les résultats obtenus et qui concernent le comportement du système face aux variations 

paramétriques montrent que le contrôleur adaptatif a bien maîtrisé 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 

après l'application du couple de charge (durant le temps d'adaptation). Cela est dû 

principalement aux conditions initilles imposées aux estimés. En effet, en chaneeant ces 

dernières, on a obtenu un comportement proche de celui obtenu en simulation. 

Ajoutons que le comportement transitoire dela vitesse dépend de la valeur du gain de la loi 

d'adaptation (T). Une valeur très 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 p w  on a remarqué que l'erreur d'estimation du couple de charge ne s'annule pas 

dans toutes les régions de fonctionnement Cela est peut être dû à 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 à fait nulle, à cause 

d'une faible saillance, l'erreur entre la valeur imposée et la valeur estimée ne sera donc pas 



nulle. L'estimé de la résistance statorique, quant à elle, ne converge vers la valeur réelle que 

lorsque le moteur est chargé. Quand celui-ci fonctionne vide une importante erreur 

d'estimation est produite. 

De point de vue pratique, quelques problèmes ont été rencontrés à cause des limitations du 

banc d'essai expérimental. Parmi ces problèmes on cite: 

La vitesse et I'accélération ne pouvaient être lues directement. Elles sont plutôt estimées 

l'aide d'un observateur d'état non-linéaire. Cette situation a fait augmenter 

considérablement les contraintes lors de L'implantation pratiques. 

Le foncuonnement au-delà de 50 radsec n'a pas été possible à cause du mauvais 

fonctionnement de 1' onduleur à des vitesses élevées. 

Sur le plan théorique, on a aussi signalé d'importantes remarques. La méthode considérée 

est indépendante de Ia façon dont les paramètres incertains rentrent dans le modèle non- 

linéaire considéré (de façon héai re  ou de façon non-héaire) 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 b système équivalent linéaire et surtout représenté, en boucle ouverte, par 

des intégrateurs. Cette situation permet d'obtenir, d' une façon 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 

inconvénient, nous avons simplifié les étapes de conception des contrôleurs. De plus, la 

nature de la loi d'adaptation impose à ce que les paramètres incertains restent constants 

durant tout le temps d'adaptation. Si une variation de ces derniers se produit à l'intérieur du 

temps d' adaptation, la méthode devient insuffisante. 



7.4 Conclusion 

Dans ce chapitre, on a testé les performances des contrôleurs adaptatifs non-linéaires 

conçus au chapitre 3. L'analyse de leurs performances a été basée sur l'analyse du 

comportement de la vitesse et de la composante longitudinale du courant id. 

Les essais effectués sur le montage réel ont confirmé les résultats de simulation concernant 

l'efficacité de cette commande adaptative non-linéaire à maîtriser l'effet des paramètres 

incertains et des perturbations. Cette demière 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'intérêt, pour que son industrialisation soit 

envisagée. 



CONCLUSION GÉNÉRALE 

L'objectif principal de cette thèse était l'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 contrôleur numénque 

du type DSP, un onduleur triphasé à modulation de largeur d'impulsion, un circuit 

d'acquisition de données et un moteur synchrone à aimants permanents. Le calculateur 

numérique utilisé est un processeur numérique de signal du type TMS320C31 qui est 

suffisamment performant pour permettre l'implantation en temps réel du processus. Du côté 

logiciel, nous avons adopté et optimisé les progammes utilisés en simulation numérique 

pour permettre l'implantation en temps réel des algorithmes de commande conçus. 

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 systèmes linéaires. Deux contrôleurs ont été conçus: I'un tient compte de la 

résistance statorique et du couple de charge alors que l'autre tient compte de l'inductance et 

du moment d'inertie du rotor. Ces deux contrôleurs se sont révélés performants avec un bon 

choix des valeurs initiales des paramètres incertains estimés. Les essais effectués sur le 

montage réel ont donné des résultats comparables à ceux obtenus par voie de simulation. 



D'autre part, on a comparé le comportement de la vitesse du moteur à l'aide de deux 

contrôleurs robustes: le contrôleur adaptatif non-linéaire et un contrôIeur linéaire robuste du 

type QFï. Les deux contrôleurs ont réussi à commander la vitesse et le courant id d u  moteur 

à l'intérieur de la plage de variation des paramcees incertains considérés. Nous avons 

trouvé que le fait de concevoir le contrôleur adaptatif non-linéaire d'une manière 

symbolique offre l'avantage de l'appliquer à n'importe quel autre moteur. Ceci l u i  a donné 

une supériorité sur le contrôleur du type QFï conçu spécialement pour le moteur considéré. 

Si on désire l'appliquer à un autre moteur, on doit refaire la conception en considérant les 

paramètres de son modèle et surtout vérifier la faisabilité des spécifications qu"on désire 

imposer. Cependant, et contrairement au contrôleur du type QFT, la qualité des résultats 

obtenus pour le contrôleur adaptatif non-linéaire dépend des valeurs initiales de s  estimés. 

Un autre avantage du contrôleur non-linéaire est que sa loi linéarisante rend l e  système 

équivalent linéaire et surtout représenté, en boucle ouverte, par deux intégrateurs. Cette 

situation permet d'obtenir, d'une façon naturelle, des erreurs statique de positaon et de 

vitesse nulles. Si on désire obtenir ces dernières avec le contrôleur du type QFT', il avait 

fallu ajouter un intégrateur dans la fonction de transfert du compensateur G2(s). 

Malheureusement, le gain produit dans ce cas est tellement élevé qu'on ne peut l'implanter. 

À cause des limitations du banc d'essai expérimental, la vitesse et l'accélération ne 

pouvaient être lues directement, elles étaient plutôt estimées à partir de la mesure de la 

position. Nous avions essayé de les estimer en se basant sur l'approximation d7EuILer suivie 

d'un filtre passe-bas sauf qu'un délai produit par le fiItrage nous empêchait de réaliser une 

bonne poursuite en régime dynamique. Cette situation nous a amené à considérer u n e  autre 

solution. En effet, notre choix a été porté sur un observateur d'état non-linéaire d'ordre 

réduit à cause principalement de sa simplicité. 

L'étude des performances en temps réel de l'ensemble contrôleur non-linéaire -MSAP- 

observateur d'état non-linéaire sont ensuite présentées. La poursuite et la régulati-on de Ia 

vitesse étaient très bien assurées à l'intérieur de la plage de variation des paxmètres 



incertains considérés. On peut ajouter qu'en pratique, l'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. 

À la fin, on aimerait faire quelques recommandations quant à la suite de ces travaux. 

Notons que les contrôieurs adaptatifs non-linéaires étudiés présentent sufisamment 

d'intérêt pour que leur application soit retenue dans le domaine du transport d'énergie 

électrique et dans le fonctionnement à vitesse élevée des moteurs électriques pour les 

raisons suivantes: 

Il est connu que le taux de variation des paramètres du réseau électrique est très 

important. Combiner cette technique avec la technique du fdtrage actif donnera sûrement 

un très bon résultat quant à la régulation du facteur de puissance du réseau de transport. 

Le fonctionnement du moteur synchrone à aimants permanents dans la région des vitesses 

élevées est lié au problème du défluxage. On a montré que dans cette région, une 

importante variation de la composante transversale des inductances statoriques (b) se 

produit [14]. Le taux de variation de Lq dépend du degré de saillance d u  MSAP. Ainsi, le 

deuxième contrôleur adaptatif non-héaire conçu peut résoudre ce problème 

(compensation de I'effet de variation de Lq) et ainsi assurer des comportements 

satisfaisants dans une grande plage de vitesse. 
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ANNEXE A 

A.1 Introduction 

L'objectif de cet annexe est la présentation des étapes de conception d'un contrôleur basé 

sur la théorie du retour d'état quantitatif QFT (Quantitative Feedback Theory) dont les 

performances ont été comparées à celles du contrôleur non-linéaire adaptatif au chapitre 5. 

Le contrôleur du type QFï est un contrôleur linéaire robuste dont la théorie a été établie par 

1. M. Horowitz ([65],[66]). Le but de ce contrôleur consiste à confiner la réponse du 

système en boucle fermée entre deux limites: supérieure et inférieure. Les deux limites 

dépendent des spécifications imposées et de la plage de variation des paramètres incertains 

(f@re A.1.b). La plage de variation de la réponse du système en boucle ouverte avec les 

mêmes incertitudes est bien connue (figure A.1.a). Dans cette méthode (où le modèle 

considéré est linéarisé autour d'un point d'opération) les non-héantés sont considérées 

comme des perturbations dont le rôle du compensateur est d'atténuer leurs effets. 



Figure A. 1 : (a) Plage de variation des réponses en boucle ouverte pour les valeurs 

extrêmes des paramètres incertains. (b) Réponse désirée en boucle fermée 

L'objectif de l'asservissement de la figure A.1.b est d'avoir en régime établi que 

T(O)= lim K(s)G(s)  + 1. Cependant, cette condition ne peut être réalisée qu'avec 
S+ O 1 + K(s) G(s)  

un gain K très élevé. Si la valeur élevée du gain K va compromettre la stabilité du système, 

on fait appel à un compensateur dynamique. 



La marge de stabilité de la boucle dom& par Ia figure (A.1.b) est donnée par: 

 SU^(,,,,^ ~ ÿ w ) l  avec T(s )  = K ( s ) G ( s )  
1 + K ( s ) G ( s )  

où: S U ~ ~ , ~ ~ ~ T ( ~ W ) ~  n'est que le facteur de résonance du système en boucle fermée. 

A.2 Conception du contrôleur QFT 

La conception de ce contrôleur est réalisée dans le domaine fréquentiel en utilisant les 

abaques de Nichols. Si les spécifications qu'on désire imposer à notre système 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 contrôleur, on doit tenir compte de la contrainte du couple de charge 

dont la plage de variation est: (O 5 TL 15) Nm . Il doit aussi tenir compte des incertitudes 

dans la résistance statorique (R) et l'inductance (L). La v&atir>n permise de ces paramètres 

est limitée par l'aire du rectangle suivant (N désigne le point nominal): 

Figure A.2 : Surface désignant la limite de variation des paramètres incertains. 



De plus, le contrôleur doit réaliser le comportement en boucle fermée désiré à savoir une 

bonne poursuite de vitesse avec une excellente régulation du courant id. 

Ainsi, on a comme spécifications: 

La vitesse doit avoir un dépassement inférieur à 23% et elle doit en tout temps être à 

l'intérieur d'une zone délimitée par les deux références: m(ty mref) 5 cor 5 M( ty uref) , où: 

rn (t, CO,,) = O,%  CO,,^ 1 - e-"') 

Ceci autorise une erreur de vitesse maximale en réagime permanent de 5%. À 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 l / a  = l/a(oref) a été choisie de telle sorte que la référence de 

vitesse atteigne la valeur finale de 20 radsec en un temps de 0.1 sec. 

On désire aussi que le contrôleur garde ses performances dans la plage de variation de 

vitesse imposée (de 20 radsec à 100 radkec). 

Le courant id doit être régulé à zéro ( id + O quand t + 0.). 
La structure du contrôleur est donnée par la f i p r e  A.3. Les deux grandeurs (CO, et id) sont 

commandées d'une manière indépendante. Le compensateur Gl(s) assure la poursuite de 

vitesse, alors que G2(s) régule le courant id- F(s) est le préfiltre, choisi pour imposer une 

certaine dynamique à la vitesse. 



- -  

Figure A.3 : Structure du contrôleur QFï- 

On commence la conception du contrôleur QFT en déterminant les réponses (a, id et i4) 

dans le domaine fréquentieI en fonction des deux fonctions de transfert (Gl(s) et Gz(s)) et 

du préfiltre F(s). Le modèle d'état non-linéaire est exprimé par: 

Ainsi, pour trouver les différentes réponses, on fait appeI au système dY~quations (A.3) et à 

la structure en boucle fermée donnée par la figure A.3: 



où: amAs), n,(s), Idre&), Id(s )  désiment la transformée de LapIace des grandeurs 

orep O, id, idmf respectivement. On note la transformée de Laplace des non-linéarités par 

&(s) avec: 

En appliquant la transformée de Laplace aux équations (A.3) et après manipulations 

alge'briques on obtient: 

avec: 

To (s) = 1 + Y (s) G2 (s) (A-9) 



A.2.2 Conversion des spécifications dans le domaine fréquentiel 

L'étape suivante consiste à convertir les spécifications données dans le domaine temporel à 

leurs équivalentes dans le domaine fréquentiel. À 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 Ia vitesse et qui doit être inférieur à 23% 

est représentée, à l'aide des abaques de Nichols, par le contour de 2.3 en boucle fermée 

"'1. M. Horowitz, "Quantitaive feedback theory (QFT)", vol. 1, QFT Publications, ISBN O- 

9635760-L-1, 1993." on page 168. Ceci siapifie que la réponse en fréquence du système 

comgé ne peut pas pénétrer à Z'intérieur de ce contour. Ainsi: 

(A. IO) 



Pour convertir la deuxième spécification m(t, a,,.) 5 a, l M(t ,  omf) , on alloue au 

premier terme de l'expression (Ag),  i.e ( Y(s) GA s) F ( d  %As) 
~ o ( 4  

) une marge d'erreur de 

2% alors que pour les trois autres ternes (considérés comme des perturbations) on alloue 

la marge d'erreur de 3%. Ceci permet d'ecrire pour le premier terme: 

(A- 11) 

A f ~ n  de compenser l'effet des trois derniers termes de l'expression (A.8)- on a simulé le 

système en boucle ouverte en considérant les valeurs extrêmes des paramètres 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). (ii) 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 à 3%)- ce 

qui a permet de trouver: 

où les pulsations wl et w2 sont à définir. 

Finalement, la spécification liée au courant id doit satisfaire: 

1 + O  quand s = jw+O 
11 + yid(s~ldB 

(A. 12) 

(A. 13) 



A.2.3 Conception de G2(s) 

Pour la conception du compensateur GZ(s), on a fait appel aux spécifications (A.11), (A.12) 

et aux expressions (A.8) et (A.9). Sans le compensateur G2(s) et le préfiltre F(s), on trace 

pour chaque pulsation w les surfaces S(w) à l'aide de T(s) et des valeurs extrêmes des 

paramètres incertains (figure A.2). Comme exemple, sur la figure A.4, on montre la surface 

Phase en awes 

Figure A.4 : La surface S(10) décrivant Yÿ10) 

Ensuite, on fait bouger les surfaces S(w) à 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 AS.  Pour la spécification 

(A.13, la réponse extrême correspond ?i une pulsation de w2 = 100 rad/sec , alors que 

pour la spécification (A. 11) elle correspond à une pulsation de w , = 230 rad/ sec . 

La réponse en fréquence correspondant à la spécification (A. 10) correspond à une pulsation 

de w = 4000 rad/sec . 



Il suffit maintenant de visualiser le contour de 2.3 dB de la figure A S  pour apprécier au 

premier coup d'oeil que la réponse n'est pas acceptable (violation des spécification (A.10). 

(A.11) et (A.13)). 

Figure A.5 : Réponses extrêmes et celle du système non compensé. 

. - 
I l i 6 1 

Pour que les trois spécifications soient vérifiées, on a fait intervenir deux correcteurs du 

type avance phase et un correcteur proportionnel. 

À l'aide de Matlab (QFT toolbox), on trouve la fonction de transfert du compensateur qui a 

pour forme: 

-80 

(A. 14) 

La réponse fréquentielle du système compensé est donné par la figure A.6. Notons, que ce 

compensateur satisfait seulement la borne supérieure des contraintes. 
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- .; . . . . . . .  . . .  

. . . . . . . . . . . . . . . . - . . . . - - . - . - - - . - .  - - -  

... . . .  
nori compensé - 

. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  - 
1 l r t l I , 



- - 
i I I I I L 6 

- 3 0 - : - . -  - -  réponse du'système - 

4 0  - . . . . . . 

I 1 1 1 1 

-350 -300 -250 -200 -1 50 -100 -50 O 

phase en degré 

Figure A.6 : Réponses extrêmes et celle du système compensé. 

A2.4 Conception du préfiitre F(s) 

Le préfiltre F(s) est conçu en faisant appel à 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 à l'intérieur des bornes imposées par la spécification 

(A. 1 1) avec le rapport 1 1 ~ ? ~ s ~ $ ~ ~ ~ ~ d B  
connu. Ainsi, on trouve: 

(A. 15) 

qui est dépendant de la vitesse de référence. 



A.2.5 Conception du compensateur Gl(s) 

La spécification (A.13) fait appel à un intégrateur dans la structure de Gl(s). On désire avoir 

un Gl(s) qui soit dépendant de orel, alors: 

(A. 16) 

Le gain est déterminé afin d'avoir une réduction de phase de = 20° en échange d'une 

réponse rapide. 



ANNEXE B 

SCHÉMAS DÉTAILLÉS DE L'ONDULEUR (AVEC SES CIRCUITS 
D'ATTAQUE ET DE PROTECTION) ET DU CIRCUIT DE CONVERSION 

DU SIGNAL DE POSITION. 

Le schéma détaillée de  l'un des bras de l'onduleur triphasé réalisé est donné par la figure 

B.1. 

Figure B.1 : Schéma détaillé d'un bras d'onduleur 



Pour protéger I'onduleur contre les surintensités qui peuvent l'endommager, on a réalisé un 

circuit de protection. Le schéma bloc est donné par la figure B.2. 

CD4075B 
Vers la pin Il : 

du IR2110 

Circuit de  protection contre les surintensités 
Bras1 4 : 1 1 1  

Phase A 

Circuit de protection contre les surintensités 
Bras2 i Phase B 

Bras3  i Circuit de protection contre les surintensités 

t 
Phase C 

Figure B.2 : Schéma bIoc global du circuit de protection contre les surintensités 

Le circuit de protection détaillé de la phase A est donné par la figure B.3. 

Figure B.3 : Détail du circuit de protection conee les surintensités de la phase A 



Afin d'adapter les signaux d'attaque issus du DSP aux spécifications du IR2110, on a conçu 

le circuit de la figure B -4. 

+LW Vers les pins 10 et ï2  
C 

+jV IK 1 ~ )  LK du IR2110 

C . --- 
i r 

.- $ ; 

1 i i bi 
LSB a $ i 

Bras l (interrupteurs 1 e t  4) - : :  . b; i i 
1 :  

; *; . . i ; ! Bras 2 (intenupteurs 3 et 6) - i i . . 
: :  
; :  
i i b i . . i i Bras 3 (interrupteurs 5 e t  2) 
: :  *; - .  ; i 

Figure B.4 : Circuit d'adaptation des signaux d'anaque 

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, 11 ou 16 bits. Dans le cas présenté, les valeurs des composants 

correspondent à une résolution de 12 bits. 



4.7 

VELOCrCY 
OIP 

COS HlGH 
REF LOW I 

RIPPLE CLOCK 
RESOLVER 

AD2S82A 
12 TOP VlEW 

( ~ o t  ta reui) 

31 

Figure B.5 : Circuit de conversion du  signal de position 



ANNEXE C 

RÉSULTATS PRATIQUES ILLUSTRANT LES COURANTS (id, iq) ET LES 
TENSIONS DE COMMANDE (u,, uq) 

Dans cet annexe, nous présentons quelques courbes pratiques illustrant les courants (id, iq) 

et les tensions de commande (ud, u q )  Les courbes données correspondent aux essais 

suivants: 

Figure qui correspond Figures ajoutées 1 & I'ersai eflectué 

C.1 et C.2 

C.3 et C.4 

C.5 et C.6 

C.7 

C.8 et C.9 

7.14 (a) 

7.14 (b) 

7.19 (b) 

7.4 

7.38 (b) 

152 

153 

155 

147 

167 



Figure C.1 : Courants (id et iq) pratiques correspondant à l'essai de la figure 7.14 (a) 

1 / . . . < & .  

. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  . . . . .  . . . . . -  
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y - . . . .  . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  

. . . .  . . . .  . . z . .  : > . . . . .  

Figure C.2 : Tensions de commande (ud et uq) pratiques correspondant à l'essai 

de la figure 7.14 (a) 



Horiz. 0.2 seddiv Verti. 3 A/div 

Figure C.3 : Courants (id et iq) pratiques correspondant à l'essai de la figure 7.14 @) 

Horiz. 

Figure C.4 : Tensions de 

0.2 sec/div Verti. 40 V/div 

commande (ud et uq) pratiques correspondant à l'essai 

de la figure 7- 14 (b) 



A 

Horiz. 0.2 seddiv Verti. 3 A/div 

Figure C S  : Courants (id et iq) pratiques correspondant à l'essai de la figure 7.19 @) 

Horiz. 0.2 seddiv Verti. 40 V/div 

Figure C.6 : Tensions de commande (ud et ug) pratiques correspondant à l'essai 

de la figure 7.19 (b) 



Figure C.7 : Tensions de commande (ud et uq) pratiques correspondant à I'essai 

de la figure 7.4 



. . .  
/ " . .  " . . "  i " " ?  ' , - - '  . -  ' -  

Horiz. 0.2 seddiv Verti. I A/div 

Figure C.8 : Courants (id et iq) pratiques correspondant à I'essai de la figure 7.37 (b) 

Horiz. 0.2 seddiv Verti. 30 V/div 

C.9 : Tensions de commande (ud et uq) pratiques correspondant à l'essai 

de la figure 7.37 (b) 




