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Sommaire 

Le moteur asynchrone est le choix par excellence pour plusieurs applications indus- 
trielles vus sa fiabilité, sa robustesse et son coQt de fabrication relativement bas. Cependant, il 
présente des difficultés au niveau de la commande cause de la noniin6arite de ses caracteris- 
tiques. La commande vectorielle classique assure un découplage efficace B flux constant entre 
les principales grandeurs de sortie du moteur asynchrone ii savoir le fiux, la vitesse ou le couple. 
Toutefois, pour le fonctionnement en haute vitesse, le defluxage s'impose. A cet effet, differents 
algorithmes de commande bases sur la technique de linearisation exacte. tenant compte de la 
saturation de la branche rnagnetisante de la machine asynchrone, sont ttudies, analysés et im- 
plantés en vue de la régulation de vitesse d'une machine il cage. Le profil de trajectoire de vi- 

tesse de référence est choisi de manière à amener la machine à fonctionner en mode de 

defluxage optimal. L'optimisation du flux tient compte aussi bien des limites thermiques du 
converiisseur que de la saturation de la machine. L'implantation réelle du contrôleur propose 
est effectuee sur un processeur numérique TMS320C30. 



Les rt!sultats expérimentaux, reIev& sur un banc d'essai au Laboratoire d'Électrotech- 
nique, d'Électronique de Puissance et de Commande Industrielle (LEEPCI) permettent de véri- 

fier les performances statiques et dynamiques souhaitees. 
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INTRODUCTION GÉNÉRALE 

Le domaine de la commande numerique a connu un essor rapide pendant les annees 

soixante-dix. Une certaine saturation de cette evolution a même éte constatée A la fin de cette 

decemie. C'est alors que l'apparition sur le marche de nouveaux processeurs de signal nume- 

rique @SP) est venue bouleverser cette relative inertie. Grâce ii leur architecture ideale pour la 

r6solution des probkmes de commande numenque, les DSP offrent la possibilitt! d'implanta- 

tion de techniques sophistiquees, qui étaient souvent consider6es comme impossibles ii mettre 

en oeuvre avec les systemes classiques de commande. 

À cause de sa fiabilité. sa robustesse et son cotlt de fabrication relativement bas, le mo- 
teur asynchrone s'avère un choix incontournable pour plusieurs applications industrielles. Tou- 

tefois, ce moteur presente des difficultes au niveau de la commande B cause de la nonlinearite 

de son modele dynamique et ses variables d'ttats ne sont pas toutes mesurables. Plusieurs tech- 

niques sont utilisées pour améliorer la methode du Bux orienté (commande vectorielle) qui per- 

met de découpler la vitesse et le flux de la machine.Toutefois, ces performances se degradent 

haute vitesse puisque le defiuxage s'avere alors necessaire. 

Parmi les techniques de commande B grande performance qui assure un découplage 

global entre les sorties ii commander, la commande non linéaire permet B priori une linearisation 

parfaite quelque soit les profils de trajectoires imposées au systeme. 

Dans cette thèse, comme alternative la commande vectorielle, nous présentons un 
contrôleur base sur la commande non-lintaire par lin~arisation d'entree-sortie. La faisabilitt! 
d'une telle approche est certes dejh etablie dans la littérature. Cependant, non seulement trés 



peu sont les chercheurs qui parlent d'une implantation de la commande non-lineaire sur une ma- 
chine asynchrone, mais on note egalement l'absence d'application de la mkthode sur une ma- 
chine en Ctat saturé. De plus, la littérature parle de la methode du flux orienté appliquée & la 
machine asynchrone et de ses limites sans aucun approfondissement et ne donnant pas a la com- 
mande non-lineaire par linéarisation exacte tout l'intérêt qu'eue mente. 

La commande non-linéaire par constniction suppose le decouplage parfait entre la vi- 

tesse et le flux ainsi que la poursuite de toute trajectoire arbitraire de référence. Or, pratiquement 
les limites physiques de I'ensemble convertisseur-machine nous cadre les trajectoires permises. 
Nous présentons une stratégie simple et efficace de generation de trajectoire de flux de réference 
optimal pour maximiser le couple tenant compte de la saturation du circuit magnCtique du mo- 
teur asynchrone. 

Dans le premier chapitre. nous présenterons une revue de littérature avec critique des 
solutions proposees aux problèmes actuels dans la commande et l'entraînement h vitesse varia- 
ble de la machine asynchrone. Le deuxième chapitre sera consacre & l'analyse du principe de 
lin&risation par orientation de flux. Différentes simulations de stratégies de commande basees 
sur la methode du flux orienté sont pressentées et nous montrerons que lorsque le défluxage est 
effectué, le d&ouplage est critique. 

Le choix du flux du rotor A imposer la machine est d'une importance capitale pour la 
commande en couple ou en vitesse de la machine asynchrone. Dans le chapitre trois. nous pro- 
posons un algorithme simple pour adapter fa trajectoire optimale du flux de réference pour pou- 
voir produire le maximum de couple sans depassement des Limites thermiques de la machine et 

l'onduleur. La saturation de la machine etant prise en considération. 

Au chapitre quatre un design complet d'une commande basée sur la lineaisation exacte 
est appiiquee sur une machine asynchrone dont la branche magnetisante est supposée saturee. 
Le modele mathématique utilise est écrit dans un reférentiel lie au stator dont les parami2Q-e~ de- 
pendant de la saturation sont variables. Différents résultats de simulations sont foumis. 

Après une brève description de l'environnement temps réel utilise et de la mCthodologie 
de mise en oeuvre pour l'implantation de la stratégie de commande proposée, le chapitre cinq 

présente les résultats issus de l'expérimentation. A ce niveau, l'attention sera domCe à la com- 
mande non-lin6ak en vitesse de la machine asynchrone pour maximiser le couple de la machi- 
ne. Dans ce travail, nos algorithmes sont implantés sur le processeur numérique TMS320C30 
de Texas Instruments Inc. 



CHAPITRE 

PROBLÈMES ACTUELS LIÉS À L'ENTRAÎNEMENT À 
VITESSE VARIABLE DE LA MACHINE 

ASYNCHRONE 

1.1 Introduction 

Depuis l'apparition de l'electronique de puissance, plusieurs developpements ont kté 
observes dans le domaine de l'entraînement vitesse variable. Une certaine souplesse dans le 
rdglage est constatée, un potentiel accru d'optimisation et une economie d'energie est rendue 
possible. Les regulateurs sont de plus en plus fiables et les contraintes que peut subir le systeme 
d'entraînement se trouvent aussi efficacement réduites. Avec les nouvelles structures de con- 
vertisseurs statiques et de systemes de commande. les diffdrentes performances ii savoir le 
temps de réponse. la poursuite de trajectoire, la robustesse, le freinage, le taux d'harmoniques 
et l'ondulation de couple se trouvent consid&ablement am6liorées. Cette kvolution au niveau 
des systèmes de commande a dome naissance a de nouvelles structures de machines perfor- 

mantes. Toutefois, les prix sont encore relativement élevCs, ce qui a pousse beaucoup de spé- 
cialistes du domaine B reconsidérer le contrôle de la machine asynchrone en vitesse ou en 
position puisque son enviro~ement actuel (processeur et convertisseur statique) permet de so- 
lutionner des problèmes Lies il l'entraînement il vitesse variable consid&& quelques m e e s  
auparavant comme impossible résoudre. 



1.2 Machine asynchrone et vitesse variable. 

La machine & courant continu par decouplage naturel entre Ie flux et le couple electro- 
magnetique est parfaitement adaptee B la vitesse variable. Eiie a permis, dts l'apparition de 

l'électronique de puissance, de satisfaire la plus grande partie des besoins. Toutefois, certaines 
industries tol8rent mai le collecteur mecanique en raiso~ de sa fragiiité et le danger qu'il peut 

entraîner dans des atrnosph8res explosibles. 

Un intérêt considérable a Cté accordé aux machines à courant alternatif au détriment du 
moteur counint continu. La machine asynchrone est le choix par excelience d'un grand nom- 
bre d'industriels, vue son prix, sa robustesse et surtout c'est une machine qui n'a pas de colîec- 

teur mecmique. Cependant, elle a une dynamique fortement non-lintaire. Ses variables d ' etats 

ne sont pas toutes mesurables, ses constantes de temps rotorique et statorique varient considé- 
rablement avec la température (jusqu'h 1W%) et c'est une machine facilement saturable puis- 
que l'entrefer entre son stator et son rotor est tres petit. 

Parmi les questions qui se posent pour commander des servo-moteurs asynchrones sub- 
siste celles relative au choix du type de commande le plus approprié. Une strategie traditionnel- 
lement utilisé consiste & commander la machine en courant ou en tension en lui incluant 
I'aut~pilotage. On dispose alors comme variables de commande des réferences en courant ou 

en tension. On admet que la dynamique de la vitesse est lente par rapport la dynamique des 
grandeurs t5lectriques. et on conçoit alors un régulateur de vitesse de façon traditionnelle, com- 
me dans le cas des moteurs à courant continu. 

Outre les approximations liees au decouplage des dynamiques de courants et de la vi- 

tesse, cette strategie ignore les non-linéarites propre ii la machine asynchrone. Dans les regda- 
teurs habituellement réalises, le terme représentant la vitesse de la machine qui intervient dans 
les équations Clecûiques est considCr6 comme un paramètre lentement variable, et son effet en 
terme de forces contre-électromotrices est compense dans le cadre du decouplage. L'effet de la 
saillance est negligk (&idemment il disparaît dans le cas des machines cage). 

Pour garantir la variation de la vitesse de la machine asynchrone sur toute la plage de 
fiQuence, les industriels ont egalement utilid la loi U/f. Cette technique donne des performan- 
ces statiques acceptables. Toutefois cette loi est de moins en moins utilisee, vue son incapacite 

h contrôler les régimes dynamiques de la charge et encore moins les instabilites [9],  [IO]. 

La commande vectorielle introduite par Blaschke [12] Mt la premitre technique capable 
de doter la machine asynchrone de nouvelles performances au moins comparables celle de la 
machine courant continu. Cette technique consiste & réecrire le modele dynamique de la ma- 



chine asynchrone dans un réferentiel tournant avec le Aux du rotor. Par cette transformation 
non-lineaire, il suffit de maintenir le flux du rotor constant pour assurer le decouplage entre la 
vitesse et le flux de la machine. Ho et al [16] ont proposé trois methodes pour découpler la com- 

mande dans le cas de la regulation du flux du stator, flux du rotor et flux d'entrefer du moteur 
asynchrone. Cependant, la sensibilité aux variations des parametm. plus particuiièrement la 
constante de temps rotonque, affecte l'observation du flux et degrade le decouplage, par conse- 
quent les performances du servo-drive. Pour améliorer le conbdle a flux orientée conventionnel 
applique la machine asynchrone, les approches basée sur le contr8le adaptative avec modéle 
de dference (MRAC) [26], la commande neuronale [21], par logique floue 1271 et robuste [41]. 
[42] permettent de compenser la variation des paramètres et d'atteindre des performances dy- 
namiques meilleures. 

Le fait que le découplage soit asymptotique constitue un handicap majeur de la methode 
vectorielle conventionnelle, particulièrement quand des performances élevées sont souhaitees. 
La commande non-lineaire par linearisation exacte est une autre alternative pour decoupler la 

commande de la machine asynchrone tout en assurant un decouplage complet par opposition au 
decouplage asymptotique dans le cas de la commande vectorielle de Bfaschke. Luca et al. [45] 
ont demontré par simulation la possibilité de rgdiser un decouplage global entre le couple et le 
flux rotorique de la machine asynchrone. Ils ont utilisé un conhÔleur basé sur les concepts de la 
géométrie differentielle pour la commande des systfmes non-lineaires. Le modèle mathemati- 

que utilisé est Ccrit dans un référentiel tournant avec le champ du rotor en considérant la vitesse 
du moteur comme pararnetre qui varie lentement par-rapport aux grandeurs eiectriques. Pour 
compenser la variation des paramètres incertains (résistance et moment d'inertie du rotor), Mu- 

rino et al ont développé par simulation un contrôleur adaptatif bas6 sur la commande non-linhi- 
re par linearisation d'entree-sortie [3 11. L'approche utilisée permet de réaliser un decouplage 
parfait des grandeurs de la vitesse et le flux du rotor de la machine par une transformation non-li- 
neaire sur les variables d'etats. Kim et al. [49] ont demontré par simulation qu'un contrdleur 
base sur la linéarisation d'en&&-sortie peut assurer en plus des performances dynamiques ele- 
vées, un rendement maximal en puissance. Chiasson et al. [33] ont obtenu de grandes perfor- 
mances par un contrôleur de courant base sur l'approche de linéarisation entrée-sortie. D'autres 
auteurs (471 ont utilise une transfomation par mode de glissement pour compenser les varia- 
tions des paramétres et pour découpler le flux et la vitesse du rotor. Cependant, avec ce type de 
régulateur la robustesse n'est pas garanti lorsque le point d'opération est en dehors du plan de 

glissement (phase de convergence). 
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vertisseur. Il est essentiel d'inclure l'effet de la saturation dans le choix des trajectoires de cou- 

ple ou du flux de réference. La modélisation de la machine asynchrone en saturation est un 

domaine de recherche en pleine expansion. Plusieurs enides ont propose differents mod&les de- 

crivant plus ou moins les differents types de saturation rencontré dans une machine asynchrone 

[5],[57], [60], [61]. Les modtles qui suscitent le plus d'intédt pour leur simplicité et qui repre- 

sente la saturation principale dans la machine asynchrone, sont le modele en T [5],  [57] ainsi 

que le modèle en R [63]. Dans le rnodhle en T la saturation est supposée entierement au niveau 

de ;'inductance mutuelle. Bien que ce type de modele soit simplifié, les resultats de simulation 

offrent une précision raisonnable. Le modèle en x donne une meilleure prtcision par rappon 
au modèle en T. Il se pr&e mieux au contrale vectoriel avec prise en compte de la saturation de 

la mutuelle. Il requiert cependant la mesure des courants rotoriques qui se revevéle pratiquement 

impossible pour une machine asynchrone h cage. 

1.4 Conception de la commande 

La conception d'un variateur de vitesse de haute performance necessite une demarche 

structurée, voire même une methodologie qui repose sur un ensemble dëtapes indissociables et 

interdependantes (voir figure 1.1). L'application de cette méthodologie garanti le bon fonction- 

nement lors de l'implantation matérielle. 

Étape 1 : Analyse 

Cette etape consiste analyser et il decomposer le systeme d'entraînement de la machine en sous 
systemes interdépendants, à savoir l'alimentation (le convertisseur statique), le moteur electri- 

que et la charge. 

Étape 2: Modelisation 

La modélisation, necessite une parfaite connaissance de la structure électromCcanique (machine 

electrique), l'onduleur et la smcture mecanique (masses tournantes. frottement visqueux et 

couple résistant). 

Étape 3: Conception 

Pendant cette empe, il est judicieux de fixer une configuration generale du système en tenant 

compte des diffi5rentes exigences, afin d'obtenir une solution efficace du point de vue technique 

et &onornique. Cette etape necessite une definition detaillee du cahier des charges, un choix des 

organes de mesure et de l'unité de traitement (microcontrôleur, microprocesseur architecture 

RISC ou DSP). La conception de la commande doit determiner la configuration adequate du 



point de vue fonctionnel. Une bonne connaissance des techniques d'optimisation et de cornman- 
de basées sur la géométrie differentielle est indispensable en vue d'un dimensionnement rigou- 
reux pour optimiser les performances souhaitées. Les contraintes économiques et la faisabilite 
peuvent trancher dans le choix de la methode d'implantation numérique, analogique ou hybride. 
Pour s'assurer des performances escomptees des commandes Cvoluées, des techniques de simu- 
lations s'averent primordiales. 

1 -Microprocesseur RISC I 

Schéma généra1 
d&omposition 
en sous-systemes 

Logiciels 

Objectif h atteindre 

-DSP 
-Microcon trôleur 

Conception de la command H Éc hantil~onna~e 
Optirnis a tion 

- 

1 

Analyse et d~cornposition + 

Analyse des sous systèmes 

+ 

h Simulation 

t 

Équations d'état 
Modélisation 

Fonctions de transfert 

Cahier des charges Configuration du systeme 

n Ordinateur 

I 

t 

Mise en oeuvre et Analyse des résultats expérimentaux 

Figure I .I Étapes de la conception de lu commande 



1.5 Objectifs du travail 

Dans ce chapitre nous avons survolf les principaux probkmes ainsi que les defis ren- 
contrés dans la commande de la machine asynchrone: 

1- le decouplage des principales grandeurs de sorties (flux, couple ou vitesse), 

2- l'estimation des composantes du fiux, 

3- l'adaptation de la commande aux variations des constantes de temps rotonque et statonque, 

4- la necessité de defiuxer pour eviter tout depassement des limites imposes par l'onduleur et la 

machine, 

5- la prise en compte de la saturation du circuit magnetique de la machine. 

Bien que la recherche continue dans le domaine lit5 ii l'identification et l'observation des proce- 
des, la littérature offre dejh un ventable choix d'observateurs appliqués l'estimation du flux 
de la machine asynchrone[lS], [19] ,  [ZO], [22]. De même, diffkrents algorithmes d'identifica- 
tion des résistances du rotor et du stator [14], [64], [65] sont proposés. Pour découpler la vitesse 
du rotor du flux de la machine asynchrone, la commande vectorielle a permis de le realiser à 

l'aide d'une simple transformation non-linthire [12]. Pour des niveaux de flux variables en sur- 
vitesses, la commande vectorielle conventionnelle peut entraher des oscillations au niveau du 
couple et meme parfois des instabilites. Comme solution à cette perte de ddcouplage, nous adop- 
tons la technique de lin6arisation exacte [7]. Les applications de cette commande supposent que 

le circuit magnetique de la machine asynchrone est lindaire. Nous proposons dans ce memoire 
une application de la commande par linhrisation exacte en tension dont la branche magndtisan- 

te est supposée satur6e. Le profil du flux est choisi de manière a magndtiser optimalenent la ma- 
chine en tenant compte de la saturation et de ses Limites thermiques et de son environnement de 

puissance. 



CHAPITRE 

DÉCOUPLAGE ET COM~MANDE VECTORIELLE DE 
LA MACHINE ASYNCHRONE 

2.1 Modèle mathématique du moteur asynchrone 

Le modèle mathématique de la machine asynchrone est établi à partir des hypothèses 

selon lesquelles la structure électromagnétique satisfait aux conditions suivantes: 

a) I'entrefer est supposé constant 

b) l'induction électromagnétique est à répartition spatiale sinusoïdale. 

C) la machine est symétrique. 

ci) les matériaux magnétiques du stator et du rotor ont une caractéristique 

d'aimantation B=f (H) linéaire. 

Le modèle simplifié diphasé est choisi pour réduire la complexité de la représentation triphasée. 

Les trois bobines du stator sont représentés par deux phases Cquivalentes schématisée par deux 

bobines identiques ii distribution sinusoïdale et sont en quadrature électrique. La cage du rotor 

est représentée également par deux bobines en quadrahire ii distribution sinusoïdale (figure 2.1). 

Il est bien connu que le modèle diphasé représente le moteur réel excepte son interaction avec 

les effets du second ordre tel que les harmoniques d'espace qui ne nous intéresse pas dans le 

cadre de ce travail. 



Figure 2.1 Représentation vectorielle de Za machine asynchrone 

Les grandeurs (i,, isp) et ( v a ,  v , ~ )  représentent les courants dans les phases statoriques équi- 

valentes a et B et les tensions appliquées. Les grandeurs i,. i4 représentent les courants roto- 

riques dans les phases équivalentes du rotor. Le rotor n'a pas de saillance ce qui nous permet 

dire que les inductances propres de chaque phase a et P sont constantes: 

- 
- Lsg = Lr Lra = LrB = L r 

Les inductances mutuelles entre les deux bobines du stator et entre les deux bobines du rotor 

sont nulles (elles sont en quadrature deux à deux). Quant aux inductances mutuelles entre les 

bobines du stator et du rotor, elles varient sinusoidalement avec la position du rotor et suivant 

les convention de signe indiquées sur la figure 2.1 on a: 

Le flux résultant crée par les courants statoriques et rotoriques dans chaque phase équivalente 

du stator a et p peut s'écrire: 



En appliquant la loi de Faraday au stator on aura: 

"sa + 
s a  + L  - = Rsisa sdt dt r a ~ ~ ~ û r  - irp sin gr) 

où L, est l'inductance propre définie auparavant, Rs est la rCsistance du stator et Lm est le coef- 

ficient de 1 'inductance mutuelle du rotor. 

De la même manière, le flux résultant crie dans les bobines rotoriques est: 

La loi de Faraday permet donc d'écrire: 

di d 
rP 

sP + ~ r n - ( - c ~ r i n ~ ~  + i cos 8,) O = R i  + L s Z  
dt sP 

où L, et R, représentent l'inductance propre et la résistance de chaque phase du rotor. 

En éliminant les courants rotoriques i ,  i4 et les flux statoriques 4 1 ,  $sp par combinaison des 

équations (2.2), (2.3), (2.4) et (2.5), on obtient 131, [4]: 

Rr R r %a M i  +- 
t Y r a  L s a  dt + pQr'Vrp = O r 



où p est le nombre de paire de pôles de la machine. 

Cette transformation est utilisée pour éliminer d'une façon explicite l'angle 8, du modèle ma- 
thématique en vue de faciliter l'analyse et la conception de la commande. 

Le couple Clectromagnétique produit est: 

Par combinaison des équations (2.8) et (2. l), on obtient: 

T = - L  m( i sa i r a  + ispirp)~in(erJ  + L m ( i s p i r ü  isa'rp) cos ( 8 r )  

Pour éliminer les courants rotoriques et l'angle 0, de l'équation du couple nous substituons 

l'équation (2.4) et (2.7) dans (2.9): 

L'équation mécanique devient donc: 

où R est la vitesse mécanique du moteur, J le moment d'inertie du rotor, f le coefficient de frot- 

tement et TL est le couple de charge. 

Le modèle mathématique du moteur asynchrone peut être écrit: 



x étant le vecteur des variables d'état tandis que les entrdes sont les tensions statoriques définies 

par le vecteur Y,  = [v, vSplT 



23 Principe de découplage par la commande vectorieUe 

Le principe de la commande vectorielle ou commande par flux orienté consiste à réali- 

ser un découplage "efficace" entre les deux variables principales de la machine asynchrone 

soient le couple et le flux dont l'interdépendance est mon& dans l'équation du couple (2.10). 

Dans cet optique et tel que rapporté dans 121, [ 1 11, [12], on doit tout d'abord effectuer la trans- 
formation non-Iinéaire des variables d'états suivante: 

1;j =   cos(^> s i n ( ~ l l [ l r a ]  
-sin ( O )  cos ( O )  isS 

b;j ; [cos (a) s" (O,] p.] 
-sin (O) cos (O)  yrp 

Les tensions à appliquer à la machine doivent subir également la même transformation: 

[.os ie, sin (011 r:i 
-sin (O) cos ( O )  v 

Autrement dit cette transformation permet d'orienter l'axe d sur la résultante du flux rotorique: 

L'alignement de 8mr sur l'axe d entraîne: 



L'équation mécanique devient: 

L m T = p - c f ,  i = K a  i 
L r d q  c r d q  r 

d J$o) = T- TL-fn 

Les équations d'états s'écrivent donc dans ce nouveau référentiel comme suit: 

di v 
sq - - 

dr 1 Siq-ai 12 rd- p R i s d + -  OLs 

+ 
Si @rd est maintenu constant, dans ce repère lié au flux rotorique, on remarque que: 

- Le couple produit par la machine 2 induction a une similitude remarquable avec celui 

produit par la machine courant continu a excitation séparée (relation linéaire entre le 

couple électromagn6tique et le courant isq). 



- Il y a un grand couplage entre la composante du courant statonque iq et la tension vsd 

et la composante isd et la tension vq. 

- La liaison du repère d,q avec le champ tournant est assurée par l'autopilotage de la ma- 

chine. 

La synthèse d'une commande vectorielle se déroule en plusieurs phases: 

- choisir le type d'alimentation, 

- choisir la nature des consignes (flux et couple. fiux et glissement), 

- déterminer le repère d,q et la nature de l'orientation (flux rotorique sur l'axe d), 

- en déduire les variables de commande adaptées au type d'alimentation, 

- déterminer, à partir du modèle d'état. la loi de commande assurant le découplage du 

flux et du couple et I'autopilotage réalisant l'orientation du repère. 

22.1 Découplage veetotiel en tension: 

La commande en tension par orientation de flux consiste à commander le moteur par 

deux tension vdref et vqrefcomplètement découplées (figure 2.2 et figure 2.3). Or selon le systè- 

me d'équations (2.24), bien que le flux soit constant, il y a un grand couplage entre le courant 

iq et la tension vsd d'une part et le courant isd et la tension vsq d'autre part. 

2.2.2 Découplage par compensation 

Pour compenser ces non-linéarités [3], on élimine les termes causant le couplage en 

choisissant: 

v 
v sd <P +pRi +- = - dref = ar12 rd 9 0Ls  0LS 

v 
v qref = -0i12 rd- p ~ i ~ + - = -  sq ' ( l e m  + v  ) 

4 sq 
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Figure 2.2 Reconstitution des tensions v,d et vsq 
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Commande vectorielle 

Combinant les systèmes d'équation (2.24) et (2.26), nous obtiendrons un nouveau système pour 

lequel les actions sur les axes d et q sont découplées. 

- 
Couple - 

disd - 
dt = ' r  1 1 'sd + 'dref 



r - O - - - - - - -  4 

I 
I 
I 

( t e k s )  

I découplage de courant 

Figure 2.3 Découpleur vectoriel type V 

La dynamique de flux est parfaitement linéaire et contrôlable par l'entrée vwpar un régulateur 
(un PI par exemple): 



Quant à la dynamique de la vitesse, elle n'est linéaire que si I'arnplitude de flux est régulée à la 
valeur constante du flux de référence Qdref: 

Le design d'un r6gulateur de vitesse peut être facilement obtenu en utilisant la commande v q d  

2.2.3 Découplage par retour d'état 

Le but est de trouver un retour d'état: 

où K désigne la matrice de gain de retour d'état et z,  le nouveau vecteur d'entrée, qui découple 

le système. 

Considérons les équations électriques du système d'équations 2.24 obtenu avec la commande 

vectorielle par orientation du flux rotorique. Les matrices de gains K et L assurant le découplage 

sont [17]: 



On obtient le nouveau vecteur de commande z=[zd zq]: 

i ri *i12Brd-~R$d r;] 1; Compensation 
I 1, 

0 , .  ' 4 4  
Observateur 4 

R 

de flux 

Figure 2.4 Commande vectorielle en tension de la machine asynchrone 

En conclusion. la commande vectorielle en tension (figure 2.4) 2 flux constant permet 

de découpler le flux rotorique et le couple électromagn6tique de la machine asynchrone. Ce dé- 

couplage est bas6 sur l'introduction des termes compensatoires femd et femq. On peut utiliser 

soit la consigne de flux QMsoit une estimation du flux réel 9, pour le calcul de ces valeurs femd 

et femq. L'influence de ces termes est d'autant plus importante que la fréquence d'6chantillon- 

nage est faible. Par ailleurs, pendant les transitoires limités par la constante de temps rotonque 

et dans un régime de fonctionnement ii flux variable ce découplage n'est pas assurable. La syn- 



thèse des régulateurs porte sur des systèmes linéaires (de type PI par exemple). Cependant, une 

erreur ou une dérive sur les paramètres de la machine provoque une perte de découplage même 

parfois des instabilités. Pour palier à ce problème, des régulateurs robustes ou des techniques 

adaptatives sont recommandés. 

2.2.4 Découplage vectoriel de courant 

Le découplage vectoriel en courant consiste à imposer aux courants iq et id du moteur asynchro- 

ne à suivre des courants de références iq* et id* parfaitement découplés [16]. Par analogie avec 

la commande en tension, les nouvelles commandes sont alors iq* et id8. La nouvelle commande 

id. impose un flux constant égal à un flux de référence. ce qui rend la relation entre la vitesse et 

la commande iq* parfaitement linéaire (équation 2.24). Comme indiqué sur le réseau découpleur 

type 1 (figure 2.5), si le flux rotorique est maintenu constant, il n'y a pas de couplage entre le 

couple et le flux du rotor dans le sens que ce dernier est produit par un courant constant de ré- 

férence id8 (courant du champ) tandis que le couple est produit par $* (courant de couple) va- 

riable. Lors des transitoires limités par la constante de temps du rotor ?, le flux ne peut suivre 

les variations de id*. Dans une telle situation, on ne peut parler de découplage entre le couple et 

le flux. 

Si nous désirons contrôler le flux et la vitesse, des régulateurs de type PI, par exemple 

(figure 2.6) sont employés. Ainsi la dynamique de flux est parfaitement linéaire et contrôlable 

par l'entrée ifd: 

Quant à la dynamique de la vitesse, elle n'est linéaire que si l'amplitude du flux est régulée à la 

valeur constante du flux de référence adref: 
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Figure 2.6 Commande par orientation du flux de mtor avec contrôle de courant 



En conclusion la commande par orientation de flux de la machine asynchrone alimentée 

en courant est simple à implanter. Toutefois, les composantes du courant id et iq sont évaluées 

h partir du fiux rotorique et du couple désiré par une exploitation des équations d'état décrivant 

la machine. Cette commande dépend donc fortement des param&tres de celle-ci. Un changement 

de température provoque une modification de la résistance rotorique et statorique. Un déplace- 

ment du point de fonctionnement sur la courbe B(H) entraîne un changement de la constante de 

temps rotonque. Une erreur sur la position du flux entraiAne une perte de découplage. Elle con- 

duit à une dbgradation notable de la réponse pour les faibles vitesses, elle amène des oscillations 

sur le couple et réintroduit une non-linéarité. 

2.2 J Simulations 

Nous avons effectué des simulations de la commande vectorielle en tension et en cou- 

rant d'une machine asynchrone de 2.2 kVA et dont les paramètres sont définis au paragraphe 

5.3.2 du chapitre 5. À la figure 2.7, on montre que le flux rotorique pour les deux types de dé- 

coupleurs restent insensibles aux variations du couple électromagnétique. Ceci confirme la Ca- 

pacité des deux contrôleurs vectoriels à découpler l'aimantation de la machine asynchrone et 

son couple électromagnétique. La variation du courant iq et la constance du courant id avec le 

moment d'inertie confirme la qualité du découplage. Nous avons simulé le comportement de la 

machine alimentée en tension à l'impact de charge à vitesse constante, suite à un coup de couple 

constant égal au couple nominal (1 3.5 N.m), et nous avons relevé sur la figure 2.7 une robustesse 

du contrôleur face aux variations brusque de la charge. Afin d'observer l'influence du change- 

ment de moment d'inertie sur les performances de poursuite de trajectoire du système dans le 

cas de I'alirnentation en courant (figure 2.8). nous avons généré une rampe comme consigne de 

vitesse en variant brusquement le moment d'inertie J de 100% à 200% de sa valeur nominale à 

t=3s. 
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Figure 2.8 Réponses du système au changement du moment d'inertie 
au démarrage en rampe (machine alimentée en courant). 



2.2.6 Conciusion 

Nous avons montré dans ce chapitre que l'application de la m6thode du flux orienté permet de 

découpler l'aimantation de la machine asynchrone et son couple électromagnétique à flux cons- 

tant. II a été démontré que le découpleur de type 1 du flux et de la vitesse du rotor est plus simple 

il implanter que le découpleur type V [3]. Cependant, le découpleur vectoriel de tension de type 

V est moins sensible à la variation au changement de la résistance rotorique contrairement à ce- 

lui de type 1. Le tableau 2.1 résume les principaux avantages et inconvtkients des deux decou- 

pleur du flux et du couple de la machine asynchrone. Comme solution au problème de perte de 

découplage associée à la variation des paramètres. une adaptation en temps réel des paramètres 

incertains s'avère nécessaire. Pendant les transitoires et durant le défiuxage, le terme @ rd'sq 
dans l'équation (2.30) fait en sorte le système non-linéaire et couplé. Comme alternative à ce 

couplage partiel, nous utiliserons le découplage par linéarisation d'entrée-sortie. 

Contrôle avec découpleur vectoriel 
d'une machine asynchrone alimentée en 

courant 

Contrôle avec découpleur vectoriel d'une 
machine asynchrone alimentée en tension 

réponse rapide (une grande fréquence de 
commutation) 

moins exigeant pour les composants de 
puissance de I'onduleur mais réponse plus 

lente 

l'augmentation de la résistance du rotor 
entraîne une diminution du courant iq et 

une augmentation du courant id 

la variation de la résistance du rotor entraîne 
une variation du courant iq mais id demeure 

constant 

Le couple est proportionnel au produit de 
id et iq et la vitesse demeure stable pour 
une variation de la résistance rotorique 

Tableau 2.1 Comparaison du découplage par orientation du Jwr du rotor en ten- 
sion et en courant 

Le couple diminue pour une augmentation 
de la résistance rotorique mais le régulateur 
de vitesse stabilise le système en imposant 
une pulsation de glissement nécessaire pour 

compenser cette diminution de couple 

Dégradation dans la régulation de la 
vitesse quand la pulsation de glissement 
est utilisée pour calculer la pulsation du 

flux rotorique 

moins sensible aux changements de la résis- 
tance rotonque 



23 La reconstitution du flux rotorique 

23.1 Introduction 

Toutes les variables d'état de la machine asynchrone à cage ne sont pas mesurables et 
plus spécifiquement le flux rotonque. Certes, dans quelques applications, on utilise des capteurs 

il effet Hall qui mesurent directement le flux dans I'entrefer, mais dans la grande majorité des 

cas, ces capteurs sont proscrits et on doit avoir recours ii des techniques d'estimation ou d'ob- 

servation. Pour tenir compte des bruits dos ii la machine elle même ou ii son environnement, des 

techniques stochastiques en boucle fermée pour la reconstitution du flux rotorique sont utilisées 

[18],  [19]. La mtthode d'orientation du flux du rotor est dite directe (DRFO) si elle nécessite 

une très bonne connaissance de l'orientation du flux rotorique O. Dans le cas où cette informa- 
tion angulaire est obtenue à partir du calcul de l'intégrale de la pulsation angulaire du champ 

o sur chaque intervalle d'échantillonnage T , elle est appelée méthode du flux orienté indi- 
S S 

recte (IRFO) [2], soit: 

Ii a été montré que cette intégrale peut être une source d'instabilité numérique qui peut entraîner 

un dysfonctionnement de la commande. Afin d'écarter tout risque d'instabilité associée à l'in- 

tégration numérique en temps réel de la pulsation angulaire Os, nous avons choisi la reconsti- 

tution des deux composantes du flux du rotor ( yra, w,p) dans un repère fixe (lié au stator) et 

en déduisant les grandeurs nécessaires à la commande vectorielle: le module du flux mmr et sa 

phase @ sont obtenus par une transformation polaire telle que: 

L'estimation des composantes du flux consiste en la reproduction du comportement dy- 

namique réel du flux de la machine en appliquant au modèle les même entrées que celles impo- 

s&s au système physique. 

Nous distinguons des observateurs à stnicture en boucle ouverte et des estimateurs en 
boucle fermée [20], [22]. L'observation en boucle ouverte peut être conçue à partir d'un modèle 



de tension (figure 2.10) ou à partir d'un modèle de courant basée sur l'équation (2.9). Pour les 

basses fréquences, c'est à dire en bas de 10 Hz, le modèle de tension est sensible aux variations 

de la résistance du rotor et il peut être une source d'instabilité numerique à cause de l'intdgrale 

pure. Pour le modèle de courant l'observateur est globalement stable même en basse fréquence. 

Toutefois, il est plus sensible aux variations des paramètres de la machine. 

Figure 2.9 Schémn de principe du contrôle vectoriel directe (DRFO) 

Figure 2.10 Observateur de flux en référentiel stationnaire basé sur le modèle 
de tension 

filtre passe bas 
et transformation 
des coordonnées 

I r 

Il est à noter que le bon fonctionnement de l'observateur suppose que: 

- le modèle dynamique de la machine à induction est bien représenté, 

4 

- les paramètres du modèle doivent être bien connus, 

Observateur 
du flux rotorique 

Calcul de 
9s 

- les courants et la vitesse réels doivent être mesurés avec une bonne précision, 

-, 

- la méthode de calcul de l'intégrale numérique doit être appropriée. 



Pour les basses fréquences, nous retiendrons l'observateur en boucle ouverte basé sur le modèle 

de courant de la machine à cause de sa simplicité, son efficacité et surtout sa stabilité. Toutefois, 

nous cornmutons vers l'observateur en boucle ouverte bas6 sur le modèle de tension puisqu'il 

convient mieux ii des grandes vitesses. L'utilisation du modèle de courant en temps réel, requiert 

le passage du mode continu au mode discret. Nous définissons une équation discrète décrivant 

le comportement continu du flux de la machine à des instants discrets kl,: 

d d 
où AZ2 et A21 les matrices discrètes de A 22 et A2 respectivement. 

d 
Une façon élégante pour calculer les matrices discrètes A,, nous amène a écrire la matrice 

SOUS la forme: 

R r où a= -- et b= -p R 
L r 

Par conséquent: 

d 
A22 = e 

(PR) sin (-PR) 
sin (PR) cos (PR) 1 

La sensibilité de I'estimateur de flux propos6 dépend de l'information sur ia vitesse du rotor, et 

de la constante de temps rotorique; qui varie considérablement en fonction de la température et 

le niveau de saturation. À des fréquences élevhs, il est difficile avec les systèmes numériques 

classiques d'adopter une fréquence d'échantillonnage faible vis à vis de la vitesse maximale 

prévue par le cahier des charges. Cependant, avec les DSP, il est possible d'assurer des calculs 



puissants et des fréquences d'échantillonnage raisonnables. Le vecteur de flux estimé à chaque 
instant kT, (v r ,  (k) y (k) ) permet de définir l'amplitude du flux rotorique Qr (k) et 

rS 
sa phase 8 (k) selon l'équation (2.35). La commande vectorielle s'effectue en transformant les 
courants mesurks aux instants kT, is, (k) et i (k) en isd (k) et i (k) . dans un repère tour- 

sP s!? 
nant à la vitesse angulaire synchrone 5 (k) où l'axe d est ramené ii chaque période 
d'échantillonnage sur la résultante du flux rotorique Qr (k) dCphas6 de O (k) par 
rapport ii la phase 1 de la machine. 

i (k) = i (k)cosQ(k) + i  (k)sin@(k) sd sa s P 
i (k) = -i (k)sinO(k) + i  (k)s ine(k)  
sq sa SB 

La vitesse angulaire synchrone a, est définie par: 

L i (k) 
m $4 = pi2 + mSI avec o = -- 

si rr @*(k) 

temps (s) 

Figure 2.11 Estimation du flux rotorique v, et ~4 
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Figure 2.12 phuse du vecteurjhx 

2.3.2 Conclusion 

D'une manière générale. la commande vectorielle indirecte est la plus utilisée. Ceci 

s'explique par le fait que dans la méthode indirecte, la connaissance de la position du flux roto- 

nque n'est pas nécessaire. Toutefois, elle exige une bonne connaissance des paramètres de la 

machine, plus particulièrement la constante de temps rotorique T, qui varie considérablement 

avec la température et le niveau de la saturation. Une mauvaise estimation de la constante de 

temps rotorique implique donc une erreur dans le calcul de la vitesse de glissement et par con- 

séquent une dégradation des performances de la commande qui se traduisent par des oscillations 

au niveau du couple de la machine. Dans la commande vectorielle directe, la connaissance du 

flux est requise pour assurer un découplage entre le couple et le flux. Un observateur ou estima- 

teur de flux du rotor, phase et amplitude. s'avère nécessaire. La figure 2.10 illustre la nature du 

calcul souvent utilisé pour la reconstitution du flux de rotor de la machine. La méthode DRFO 

bien que généralement sensible au bruit en basse fréquence. est parfaitement convenable pour 

les applications à grandes vitesses. 



ÉTUDE DU FONCTIONNEMENT À VITESSES 
ÉLEVÉES: TECHNIQUE DE DÉFLUXAGE 

3.1 Introduction 

Plusieurs applications. plus particulièrement la traction électrique, exigent un fonction- 

nement en survitesse à puissance constante. Or pour assurer un tel fonctionnement, dans le cas 
d'un entraînement à vitesse variable utilisant un moteur asynchrone, une tension élevée à l'en- 

trée est requise. Pour contourner cette surdemande en tension, on réduit le flux résultant y aux r 
vitesses élevées (défluxage). De plus, pour optimiser la demande du courant de magnétisation 

de la machine à induction, il est nécessaire de défluxer de manière à offrir à la machine le flux 

dont elle a besoin pour produire son couple maximal sans aucune violation des contraintes ther- 

miques imposées sur la machine et sur les composants de puissance du convertisseur. 

Au terme d'une étude comparative entre le défluxage classique et le défluxage par op- 

timisation du fonctionnement, basée sur le même cahier des charges, nous démontrerons, l'in- 

convénient de l'approche qui consiste à maintenir le flux constant et il défluxer à la vitesse 

nominale. Dans le cadre du défluxage optimal, quelques approches sont présentées dépendam- 

ment de la fonction objectif à optimiser (couple de sortie ou puissance à l'entrée) [5 11, du mo- 

dèle utilisé (modèle de phase [54] ou modèle d q  en régime permanent) et de la stratégie utilisée 

pour solutionner le problème d'optimisation. Le bboptirnization toolbox" de MATLAB offre un 

choix intéressant d'algorithmes d'optimisation avec ou sans contraintes. Nous avons profiter de 

sa souplesse d'utilisation pour proposer une stratégie simple de choix du flux optimal en vue de 

maximiser le couple produit par la machine. Nous utiliserons pour cette f in une formulation 



combinée entre le modèle de phase et le modèle a-$ en régime permanent. Dans un second vo- 

let. on tiendra compte de la saturation du circuit magnétique de la machine A induction pour pro- 

poser une stratbgie d'optimisation du flux rotorique. 

3.1.1 Fonctiomement à haute vitesse par la technique d~ssique de défluxage 

Le principe de défluxage consiste à maintenir le flux rotorique yr constant et égal au 

!lux nominal et en le faisant varier sur une plage de vitesses supérieures à la vitesse de base (vi- 

tesse nominale) selon de l'expression ci-dessous. 

- Ob est la vitesse de base partir de laquelle il faut défluxer pour ne pas dépasser la 

puissance nominale de la machine. 

- i est le courant nominal de magnétisation de la machine. 
M 

Le choix de la vitesse de base Ob comme valeur nominale n'est pas toujours adéquat compte 

tenu du moteur. du convenisseur associé et de la stratégie de modulation de largeur d'impulsion 

utilisée. En effet, si on considère le terme dominant caractérisant la f.c.e.m L , c t y , / L r ,  nous 

remarquons que ce terme peut dépasser la tension nominale de phase de la machine si la vitesse 

dépasse une certaine valeur donnée. Or, la fondamentale de la tension de phase du moteur dé- 

pend de la tension continue de I'onduleur et de la modulation utilisée. Dans notre cas selon la 

stratégie de modulation utilisée (3 niveaux), V,, = V,,/ ( f i )  (voir Figure 3.1). Il s'en suit 

qu'une stratégie de défluxage, tenant compte des contraintes en tension (tension continue de 

l'onduleur, technique de modulation) et en courant (courant maximal du groupe machine- con- 

vertisseur), est nécessaire. 
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Tensions entre phases de la machine (V) 

temps (s) 

Figure 3.1 Tensions modulées de commande entre phases de la machine 
asynchrone 

3.2 Formalisation de la démarche d'optimisation du couple 
électromagnétique 

3.2.1 Flux optimal 

Tel qu'indiqué auparavant (561, on distingue 3 zones de fonctionnement de la machine 

asynchrone (Figure 3.2). Dans la zone de fonctionnement 1. seul I'onduleur limite le courant 

dans la machine. Avec la vitesse, la force contre électromotrice augmente et atteint le niveau de 

la tension maximale admissible par la machine d o n  que le courant est encore limité par l'on- 
duleur (zone de fonctionnement 2). On peut affirmer que dans cette zone le groupe "machine - 
convertisseur" est limité en tension et en courant. A partir d'une certaine vitesse, la force contre 

électromotrice devient suffisamment grande pour que la machine n'absorbe qu'un courant pra- 
tiquement égal à celui de magnétisation (zone de fonctionnement 3). Dans ce cas ci, seule la ten- 

sion peut être imposée comme contrainte h respecter. Le choix optimal du flux de réference 

dépend de ces trois modes de fonctionnement qui doivent être formulés mathématiquement sous 



forme de relations entre les variables intervenantes et de certains paramètres extérieurs dont les 

valeurs sont fixées par le cahier des charges. Selon le mode de fonctionnement et les critères 

d'optimisation, ces relations se traduisent par des contraintes. La stratégie consiste à optimiser 

la demande en flux de la machine en vue de maximiser le couple tout en respectant les contrain- 

tes physiques imposées par I'onduleur et la machine. Les contraintes peuvent être  présentées 

par un vecteur ayant pour composantes 1- et V-. I,, btant le courant maximal 

machine- convertisseur et Vm,, la tension maximale par phase il ne pas dépasser. 

zone I 

du groupe 

1 
vitesse 

Figure 3.2 Modes d'opération de la machine à induction 

3.2.1.1 Choix de la méthode d'optimisation 

À cause de la nature non-linéaire de la fonction objectif considérée (couple électroma- 

gnétique), le problème d'optimisation qui en découle est essentiellement non-linéaire. La librai- 

rie d'algorithmes d'optimisation de MATLAB offre différentes fonctions "prêtes à l'emploi" 

qui permettent de rksoudre ce type de problème. Pami ces algorithmes, on peut distinguer les 

tee hniques de recherche d'optimums sans contraintes adaptées aux problèmes non-contraints et 

les techniques de résolution de problèmes avec contraintes. Comme indiqué au paragraphe 

3.2.1, nous nous plaçons directement dans le cadre des problèmes d'optimisation avec connain- 

tes. Le problème peut être résolu soit: 

-Par transformation du problème avec contraintes un ensemble de sous-problèmes 

sans contraintes ou 

- Par résolution directe sans transformation préalable. 



Un choix parmi les algorithmes proposés n'est pas toujours facile car cela demande au préalable 

une bonne expérience de l'optimisation. Les algorithmes d'optimisation avec contraintes. du 

fait de la prise en compte directe des contraintes, seront relativement plus lourds, comparative- 

ment aux méthodes d'optimisation sans contraintes, qui ont l'avantage d'être simples et fiables. 

Notre choix va donc vers les algorithmes de type gradient pour les deux raisons suivantes: 

1 - Comme ils utilisent la connaissance des dérivées partielles pour trouver une direction 

de recherche, ils doivent théoriquement se montrer plus performants que les algorithmes direc- 

tes en terme de rapidité et de précision de convergence si on est au voisinage de la solution. Ceci 

est confirmé par de nombreux auteurs [ 131, [43],[3 11. 

2- Ils emploient des critères rigoureux d'optimalité (critère permettant de savoir si I'op- 

timum est atteint). 

Avant d'entamer le processus d'optimisation plusieurs remarques s'imposent: 

- Toutes les contraintes doivent être réalisables (c'est à dire vérifiables) 

- La détermination d'un point de départ xo admissible est possible 

- Les algorithmes choisis doivent être simples, efficaces et fiables. 

3.2.1.2 Cas de la machine asynchrone non saturée 

L'algorithme d'optimisation est basé sur le modèle de phase et le modèle a-p en régime 

permanent. Nous remarquons qu'à chaque valeur de vitesse mécanique constante, l'expression 

du couple est une fonction de la pulsation de glissement wsl ,  du courant iS (équation 3. 6) ou 

de la tension vs (équation 3.7). Le niveau de flux nécessaire pour produire le couple Te est dé- 

terminé par l'équation (3 S). 

Les contraintes à respecter sont: 

? = i2 + i 2  S? 
s sa SP max 

? = vSa + vSP E s * 2 d  max 

- 1, est le courant de phase de la machine asynchrone, 

- V' est la tension par phase. 



a- Mode d'opération 1 

Dans cette région de fonctionnement, pour produire le couple optimal, le moteur a be- 

soin de son courant maximal. La vitesse de la machine est tellement basse que la f.c.é.m est fai- 

ble par rapport à la tension continue d'alimentation de l'onduleur. Par constquent le courant est 

la seule contrainte à respecter. Les équations en régime permanent sinusoïdal s'écrivent dans le 

repère diphase comme suit: 

Le couple peut s'exprimer également en fonction de la tension Vs comme: 

Le couple défini par l'équation (3.6) représente la fonction à maximiser en respectant la seule 

contrainte en courant définie ci dessous 

Nous remarquons que nous avons a ici un problème classique d'optimisation d'une fonction ob- 

jectif non-linéaire avec contrainte. Remarquons également, comme c'est le cas pour la majorité 

des logiciels d'optimisation, que les maximums obtenus seront des maximums locaux. La con- 



vergence vers un optimum global dans ce mode de fonctionnement est toutefois garantie si on 
a procède de la manière suivante: 

- on maintient I = 1 s max' 

- on ramène l'expression du couple Te donnée par (3.6) A une fonction rationnelle à une 

seule variable yl ; 
dT e - on résoud l'équation - = 0. 
d ~ z  

La pulsation de glissement optirnale obtenue est: s~~~~ = 1 kr et le couple maximal dans 

cette région d'opération peut s'écrire: 

1* 
T L m mnr 

eopt 1 = PTT 
r 

À partir de l'équation 3.5, nous déduisons I'expression du flux optimal: 

eopt 1 
I 
max = L  - 

rop t " A  
Le flux optimal garde un niveau constant pour autant que la tension d'alimentation du moteur 

reste inférieure à Vmar (commencement du mode d'opération 2). La vitesse correspondant au 

début de défluxage est déterminée en résolvant l'équation ayant R comme inconnue (équation 

3.12). En effet, pour cette vitesse limite entre les deux modes d'opération, le couple électroma- 

gnétique optimal s'exprimera en remplaçant la tension Vs par Vsm et la pulsation de glissement 

oSl par Os/opr, dans l'équation 3. 7: 

En combinant les équations 3.9 et 3.11. on obtient: 



b- Mode d'opération 2 

Dans cette région, le moteur a pris tellement de la vitesse qu'il faut l'alimenter au maxi- 

mum de tension et de courant admissible et contrer la f.c.é.m qui augmente avec la vitesse. Le 

courant doit toujours respecter les contraintes thermiques du groupe machine - convertisseur. 

L'optimisation du couple tiendra compte des deux contraintes définies auparavant par les équa- 

tions (3.2) et (3.3). Pour ce faire, on introduit la nouvelle fonction ATe définie comme la dif- 

férence entre le couple exprimé en tension et le couple exprimé en courant: 

Sachant que f = v + vsb 5 
2 v2 et? = i + i 2  S ?  

sa max s s a  sb max' 

Le processus d'optimisation consiste à déterminer les pulsations de glissement pour lesquelles 

l'équation A T  = O (pour chaque vitesse du moteur). Le courant doit satisfaire l'égalité don- 
c 

née par I'équation 3.6 pour chaque solution optimale obtenue o slopt2 

où Teopr2 est le couple électromagnétique optimal obtenu dans cette zone d'opération: 

2 2  
Lm smax 

f 
I 1 o p t 2  r 

T e w r ~  = P-- 2 7 (3.15) 
Lr Rs (*-a%" 

siopt2 + ~ s y p i l ) ) l +  ( 'r msfapt 2 + ~ s ( p n  + ~ s l o p r  2 ) ) -  

Quant au flux optimal, il est déduit comme précédemment à partir de l'équation 3.5, on obtien- 

dra donc: 



c- Mode d'opération 3 

Dans cette région de fonctionnement. la moteur a pris de la vitesse, son courant devient 

inférieur au courant d' échauffement nominal. Pour éviter Ia saturation de l'onduleur à cause 

d'une f.c.6.m (ligne-ligne) dont la valeur crête a tendance à dépasser la tension continue V, la 

seule contrainte à respecter est bien évidemment applicable 2 la tension du moteur: 

Le couple électromagnétique optimal Teop t3 est déduit de la pulsation de glissement optimale 

oslop*3 résultant de l'optimisation relative à ce mode d'opération. 

Quant au flux optimal. il est déduit de la même manière à partir de l'équation 3.5: 

d- Conclusion 

Le processus d'optimisation peut être étendu au fonctionnement générateur. Il suffit de 

raisonner sur le minimum et de considérer les pulsations de glissement O négatives (champ sl 
rotorique est en avance sur le champ statorique). L'algorithme d'optimisation est simple et ap- 

plicable à toute machine à cage. la seule difficulté rencontrée étant liée au choix des conditions 

initiales qui permettent la convergence vers le maximum le plus global possible. Pour contour- 

ner cette difficulté nous avons procédé de la manière suivante: 

- Nous ramenons le problème avec contraintes à un problème d'optimisation sans con- 

traintes. De cette manière, le problème devient un problème de determination de maximum 

d'une fonction objectif à une seule variable (pour chaque vitesse) sans contrainte. 

- Les solutions obtenues sont réinjectées comme conditions initiales pour chercher des 

gradients éventuellement plus grands. L'algorithme ci-dessous résume la stratégie d'optimisa- 

tion utilisée pour la génération du flux optimal de la machine au sens de la maximisation du cou- 

ple électromagnétique. 
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trouver l'optimum de 
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Figure 3.3 Organigramme pour la génération de la trajectoire du flux optimal 



33.13 Cas de la machine asynchrone saturée 

Dans le paragraphe précédent9 nous avons supposé que le circuit magnétique du moteur 

asynchrone est linéaire. Or, au fur et mesue que le courant augmente, la machine sature et le 

modèle linéaire prédit un flux de référence que la machine n'est pas capable d'atteindre. Une 

stratégie de génération du fiux de référence tenant compte de la saturation du moteur s'avère 

nécessaire. Nous ne considérons dans cette étude que la saturation au niveau de I'inductance 

mutuelle. 

La courbe de saturation en régime permanent donnée ii la figure (3.4) montre que le ni- 
veau de flux 4evé prédit par le modèle linéaire ne peut être atteint quand le circuit magnétique 

de la machine sature. Une référence de fiux élevée exigerait du contrôleur non-linéaire une de- 

mande en tension et en courant que le moteur et I'onduleur ne seront pas en mesure de fournir. 

il faut donc adopter un modèle de flux tenant compte de la saturation magnétique qui nous per- 

mettent de choisir une trajectoire de flux optimal que le flux réel de la machine peut poursuivre 

sans aucune violation des contraintes imposées au début de ce chapitre. Nous adopterons le mo- 

dèle d-q au lieu de a-b puisque la saturation est mieux représentée avec des grandeurs conti- 

nues. 

h s  équations en régime permanent obtenues à partir du modèle dynamique de la ma- 

chine dans un référentiel tournant avec le champ du rotor peuvent s'écrire: 

- vSd et vSq sont les composantes (d-q) du vecteur tension statonque; 

- isd et isq sont les composantes (d-q) du courant statonque; 

- L,, Lm sont respectivement les inductances de hiites du stator et du rotor. 



L'inductance mutuelle Lm qui est reliée au flux de l'entrefer est supposée saturée et dépendante 

du courant de magnetisation i,: 

Les inductances saturées du stator et du rotor ont la même formulation que dans le chapitre 2. 

Remarquons que les coefficients de couplage statorique Os et rotorique 0 sont indépendants 

de la saturation. L'écriture des équations (3.20) et (3.21) se simplifie: 

mr[ idp) est une fonction qui épouse la forme de la courbe de magnétisation en régime per- 

manent de la machine obtenue expérimentalement (voir figure 3.4). La fonction de type expo- 

nentielle qui représente le mieux la courbe de magnétisation de la machine est de la forme: 

où @0=û.5598 Wb. @,=û.0194 Wb. -1.6945 A-', Q8=0.5787 Wb. W. 19 A". 



,-, - machine non saturée 

- 
- - Courbe exp&imentale 

0.2 - - - - Courbe estimée - 

Courant id, (A)  

Figure 3.4 Courbe de magnétisation expérimentale et courbe estimée en régime 
permanent 

Compte tenu de ces considérations, l'expression du couple électromagnétique devient: 

Comme dans le cas où le circuit magnétique du moteur est linéaire, la stratégie de génération du 
flux de référence optimal s'applique en maximisant le couple dectromagnétique Te, tout en res- 
pectant les contraintes ci-dessous dépendamment du mode d'opération. 

* + v 2  s ?  e t ? = i 2  + i 2  J $ = 'sd sq max s sd sq m a x *  



a- Mode d'opération 1 

Dans cette zone d'opération le maximum du couple est obtenu en imposant seulement la con- 

trainte en courant de l'équation (3.29) puisque la f.c.6.m (par phase) est assez faible par rapport 
la tension maximale d'alimentation de phase du moteur. 

-aids 
T esmax = M a X [ e [ m o  1 +or + %e 

Le courant optimal obtenu sur l'axe longitudinal idsopr permet de déterminer le flux optimal 

@ à partir de l'équation représentant le flux rotorique en régime permanent tel que: ropt 

-ai 
dsopt - a P e  

-Pidsopt 
@&sop r ) = '0 + @ae 

Notons bien que dans ce mode d'opération la tension V, est supposée inférieure à la tension 
d'alimentation admissible du groupe machine - convertisseur. Nous allons déterminer la vitesse 

e A e CI 
L L 

du moteur à partir de laquelle < = vSd + \q = p max ' 

O' idsopt et $sept sont les courants optimaux obtenus. 

À I'aide de la fonction ~<fsolve» du "toolbox" d'optimisation de MATLAB on peut résoudre fa- 

cilement I'équation 3.32. On retiendra uniquement les solutions réelles positives. 

b- Mode d'opération 2 

Dans cette zone d'opération. comme indiqué au paragraphe préddent dans le cas de la 

machine asynchrone non-satude, la f.c.6.m devient de plus en plus Clevee qu'il faut l'alimenter 

suffisamment sans dépassement pour pouvoir produire du couple moteur. Le flux doit être réduit 

d'une manière optimale pour que les contraintes imposées par le cahier des charges soient res- 

pectées. 



L'expression de la fonction objectif (couple électromagnétique) et les deux contraintes à respec- 
ter peuvent s'écrire: 

iL + iL 5 f sd sq max contrainte 1 

? contrainte 2 S d +  'sq4 max 

Pour exprimer la contrainte 2 en fonction des variables de la fonction Te, à optimiser, nous rem- 

plaçons les composantes vsd et v par leurs expressions respectives: 
$4 

La solution optimale isdopt2 obtenue permet de déterminer le flux optimal: 

Le couple maximale peut ainsi s'exprimer comme: 

c- Mode d'opération 3 

Dans ce mode d'opération la vitesse de la machine est tellement élevée que l'écart entre 

la tension d'alimentaion et la f.e.m est faible. Le courant absorbé par la machine ne cause plus 

de saturation.On ramène donc le problème au cas linéaire vu précédemment. Le couple tlectro- 
magnétique et le flux rotorique optimaux sont déterminés par les équations (3.18) et (3.19). 



d- Conclusion 

Dans ce chapitre une stratégie simple du choix du flux optimal en vue de maximiser le 

couple produit par la machine est présentée. Nous avons utilise pour cene fin une representation 

dans le repère a-p en régime permanent et en se basant sur les concepts de l'optimisation 

non-linéaire. Dans [50,5 11, le circuit magnétique du moteur asynchrone était choisi linéaire. Or, 

au fur et ii mesure que le courant augmente, la machine sature et le modèle linéaire prédit un 

fiux de référence que la machine ne serait pas capable de suivre. Une stratégie de génération du 

flux de référence tenant compte de la saturation du moteur était nécessaire. Nous n'avons con- 

sidéré que la saturation au niveau de l'inductance mutuelle. Hypothèse valable puisqu'elle re- 

présente la saturation principale de la machine asynchrone. Comme nous désirons imposer au 

moteur asynchrone un niveau de fiux qui permet ii la machine de développer son couple maxi- 

mal sans dépassement des contraintes fixées. La figure 3.6 représente les courbes du flux opti- 
mal du rotor avec ou sans saturation yrmp,(R) en fonction de la vitesse mécanique du moteur. 

Nous remarquons que la trajectoire du flux n'est pas une constante égale au flux nominal mais 

une fonction décroissante Zi partir d'une vitesse Rd=l 17.64 rads (V,, =200V et I,, = 14 A). il 

est à noter que la vitesse, A partir de laquelle le défluxage optimal s'effectue (cas du modèle te- 

nant compte de la saturation), est nettement supérieure au cas où la machine est non-saturée 

(Qd=87 rad/s). Le résultat obtenu est bien loin de la vitesse de base obtenue par défhxage clas- 

sique. Ceci s'explique par le fait qu'avec un modèle de circuit magnétique linéaire, la machine 

peut produire plus de flux avec un courant id donné. Ce flux élevée donne lieu à une f.c.é.m né- 
cessitant une tension V, plus élevée. Dans cette situation, pour ne pas violer les contraintes im- 

posées, l'algorithme d'optimisation impose un défluxage à des vitesses plus basses. Nous 

remarquons également que le couple optimal prédit avec le modèle de la machine non saturée 

est plus élevé que celui avec le modèle saturé (figure 3.7), ceci s'explique par le fait que dans le 

cas saturé, pour produire le même flux que dans le cas non-saturé, la machine exige un courant 

de magnétisation plus élevé qui ne laisse pas une grande marge pour le courant du couple. Il s'en 

suit de cette constatation que l'entraînement à vitesse variable exige un choix du flux qui fait 

intervenir la machine. I'onduleur et la stratégie de modulation employée. La trajectoire de flux 

optimale lorsque la saturation est considérée, prédit un niveau de flux plus bas que le modèle 

linéaire. Si la machine est saturée, une référence de flux élevée exigerait du contrôleur non-li- 

néaire une demande en tension et en courant que le moteur et I'onduleur ne seront pas en mesure 

de fournir (sans dépassement des contraintes imposés). 



oui 
vek2 + ve4; = 

trouver le maximum de la fonction 1 
définie par l'équation 3.30 sous 

.e 2 la contrainte: 2 + le =12,p, 9s 

- - - - - - -  
trouver l'optimum idrOPI 

de l'équation 3.7 sous la contrainte 

= vc33 

avec %opt3 
Déterminer a, de I'équation (3.5) 

1 

stop 1 

Figure 3.5 Algorithme pour générer le flux optimal (machine asynchrone 
sa tu rée) 
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Figure 3.7 Couple optimal vs vitesse 



3 3  Muences des paramètres résistifs sur l'optimum du flux du rotor 

33.1 Muence de la résistance statorique sur le flux optimal de la machine 

La variation des éléments résistifs à cause de I'échauffement (résistance statorique et 

résistance rotorique) implique une erreur dans la détermination de la vitesse de défluxage et 

I'optimum du flux du rotor. Nous allons analyser dans ce paragraphe l'influence de la variation 

de la résistance du stator et du rotor sur la détermination du flux optimal de la machine asyn- 

chrone. Pour chaque valeur de la résistance R, ou R, l'algorithme suivant est exkute: 

1) &=&,+dR, Rn est la valeur nominale de la résistance F&) 

2) trouver l'optimum selon l'algorithme de la figure 3.5 

3) si &< 2*&, revenir à l'étape 1. 

La figure 3.8 montre que pour une croissance de la résistance statorique due à la température, la 

vitesse à partir de laquelle le défluxage s'impose décroît. Par contre la variation de la résistance 

du rotor n'a pas d'influence sur la vitesse de défluxage du flux rotorique, et pour des variations 

de la résistance rotonque allant de R,  à 1.75 R, avec un pas de 0,25 R, (R, est la résistance 

nominale du rotor), nous ne remarquons pas de variation significative lors de la détermination 

du niveau optimal du flux rotonque au sens de la maximisation du couple électromagnétique 

(figure 3.9). 



Figure 3.8 Influence de la variation de la résisrance statorique sur la trajectoire 
du flux optimal 
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Figure 3.9 Influence de la variation de fa résrrtance du rotor sur la trajectoire 
d u j h  optimal 



CHAPITRE 

Nous avons montré dans le deuxième chapitre que l'application de la méthode du flux 

orienté conventionnelle permet un découplage efficace entre l'aimantation de la machine asyn- 

chrone et son couple électromagnétique, ceci, bien entendu, à flux constant. Un design efficace 

des différents régulateurs nous montre que l'algorithme de la commande vectorielle répond par- 
faitement aux exigences du cahier des charges. Toutefois, pendant les transitoires du flux du ro- 

tor, le découplage entre le couple et le Aux n'est pas maintenu. De plus,iI a été démontré qu'à 

partir d'une certaine vitesse, il est nécessaire de défluxer pour ne pas dépasser la puissance ad- 

missible du groupe machine-convertisseur [54]. 

Parmi les stratégies de commande offrant des performances dynamiques élevées, on 

trouve également les commandes basées sur la technique de linéarisation exacte [7], [28]. 

L'idée de base consiste à compenser les non-linéarités (compensation non-linéaire) présentes 

dans le moteur sans se soucier sur les performances souhaitées du contrôleur. Cette compensa- 

tion non-linéaire est implémentée comme boucle interne (voir ultérieurement). Une deuxième 

boucle (boucle extérieure) voit donc un système linéaire et elle est conçue en vue d'atteindre 
les performances désirées par la théorie classique du contrôle. 

L'application de la linéarisation exacte est déterminée en fonction du type et lieu de la 
non-linéarité du modèle. On distingue deux notions de linéarisation exacte: linéarisation exacte 

des dynamiques des entrées4tats et linéarisation exacte des dynamiques des entrkes-sorties 

(voir Annexe A). Comme son nom l'indique, dans le cas de la linéarisation des entrées-sorties. 

les sorties à commander sont prises en considération, c'est la forme la plus intuitive de la linéa- 



nsation exacte. Cependant, un système ne peut être linéarisé au sens des entrées-sorties que si 

son degré relatif est bien défini (voir [7] pour plus de détails). Dans le cas de la linéarisation 

entrées-états (voir Annexe A), les sorties n'interviennent pas, seuls les itats interviennent. Elle 

permet par un changement de coordonnées (difféomorphisme) de transformer l'état du système 

non-linéaire. Lorsque cette transformation existe, elle permet en particulier de stabiliser le sys- 

tème comme s'il s'agit d'un système linéaire en utilisant les propriétés classiques des systèmes 

linéaires largement répandus dans la littérature. Cette technique a l'avantage d'éliminer les dif- 

ficultés au niveau des dynamiques internes; néanmoins, elle est moins intuitive et difficilement 

implantable. Dans [34] les auteurs ont démontré par implantation, la faisabilite de l'approche de 

la linéarisation entrée-sortie appliquée sur une machine asynchrone alimentée en tension pour 

découpler le flux et le couple. Toutefois, non seulement le modèle mathématique utilisé pour 

calculer la loi de commande ne tient pas compte de la saturation mais aussi le niveau de flux est 

maintenu constant et non optimisé. Or il fiux constant, un bon choix des paramètres des régula- 

teurs de vitesse et de couple, permet avec la commande vectorielle conventionnelle un décou- 

plage efficace entre le flux et le couple de la machine. De plus, le niveau de flux de référence 

doit tenir compte de la saturation faute de quoi le flux estimé ne pourra pas suivre la trajectoire 

du flux de référence (même s'il est constant). Pour pallier à cette déficience dans la littérature, 

nous proposons un contrôleur non-linéaire basé sur la linéarisation exacte qui tient compte de 

la saturation principale de la machine et qui est fonctionnel dans une grande plage de variation 

de vitesse. Dans le paragraphe suivant, nous allons détailler, la synthèse complète de la corn- 

mande en vitesse de la machine asynchrone alimentée en tension par linéarisation entrées-sor- 

ties. 

4.1 Limitation de la iinéarisation par la commande vectorielle 
conventionnelle 

Le modèle dynamique du moteur asynchrone (équation 2.12) est représenté par l'équa- 

tion suivante: 

x = f ( x )  + g ( x )  u 

Y = h (4 



n 
x représente le vecteur d'état x E % , et y et v, sont les vecteurs entrées et sorties de même 

dimensions (2): 

Par dérivation du module du flux, nous pouvons écrire: 

En remplaçant le terme yr dans son équation différentielle associée (équation 2-12), nous ob- 

tiendrons: 

L'équation mécanique est: 

Par la transformation non-linéaire de Blaschke, les équations 4.4 et 4.5 deviennent: 



Nous remarquons qu'avec cette transformation, le système est encore non-lineaire (bilin~aire). 
Pour justifier l'importance d'une lintkisation compkte au lieu de la btarisation asymptotique 
obtenue par la commande vectorielle conventionnelle, nous avons irnposC B la machine alimen- 
tée en courant et en tension le profil du flux optimal caiculd au chapitre trois. NWJS notons un 
comportement oscillatoire (fig 4.1 et fig 4.2) et même des instabilités pour des variations rapides 
de flux. 

I 
0 I 

O.OS 0.1 0 .  0.2 0 . 2 s  0.35 0.4 0.4s 0.5 

temps (Sr 

Figure 4.1 vitesse du moteur et vitesse de référence (rads) dans le cas où l e g u  
est optintal (machine alimentée en tension) 
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Figure 4 2  Couple de la machine dans le cos où le flux est opfiml (machine 
alimentée en tension) 
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Figure 4.3 Comportement du couple et de la vitesse pour un niveau de flux 
variable dans le cas de la commande iflux orienté (machine alimentée en 

courant) 

4.2 Principe de la méthode de la compensation par linéarisation 
entrée-sortie 

4.2.1 Mise en équation du système 

Une présentation gCnérale des methodes de commande non-linéaire serait rapidement lourde et 

exigerait la définition d'un appareil mathématique complexe. C'est pourquoi nous avons choisi 

un compromis en traitant directement le cas particulier de la commande de vitesse et de flux par 



soucis de comparaison avec la méthode du flux orienté de la machine asynchrone à cage en li- 

mitant le formalisme au strict minimum. 

Le modèle de la machine ecnt sous forme du système différentiel est représenté par le 

système d'équations (2.12). 

Plusieurs remarques doivent être faites sur cette représentation: 

1- Les équations différentielles sont non-linéaires vis à vis des commandes v ,  et v , ~  

2- On a deux commandes v,, et us$ on pourra donc réguler deux variables de sorties: le module 

de flux et la vitesse de la machine asynchrone. 

3- Les quantités y,, y4 et TL sont des grandeurs non mesurables. 

4.2.2 Les sorties régulées et les critères de commande 

Le critère de choix des commandes est de pouvoir imposer des dynamiques arbitraires 

sur chaque sortie y ]  et y2. En vue de trouver une relation différentielle linéaire entre les sorties 

yl et y2 et des entrées de commande v ,  et vz, il faut trouver un retour d'état u = a (x) + P ( x )  v , 
de telle manière que le système en boucle fermée soit découplé (voir figure 4.4). Pour ce faire, 

il faut dériver les fonctions de sortie hl ( x )  et h2 (1) rl et rz fois jusqu'à faire apparaître des 

équations différentielles où interviennent les commandes. Par dérivation successive nous pou- 

vons écrire: 

i h  est la dérivée de Lie de la fonction h dans la direction f (voir Annexe A) définie comme suit: 



Le vecteur r=[rl r2] désigne le degré relatif du système. Aux systèmes linéaires cela correspond 
il la différence entre le nombre de pôles et de zéros. Les entiers qet r-2 doivent satisfaire les con- 

ditions suivantes (voir Isidori [7]): 

Définissons également la matrice de découplage suivante: 

D ( x )  = 

Et i l  a été montré daos [7] que: 

et si la matrice D(x) n'est pas singulière. alors il existe une solution au problème de découplage 

par linéarisation entrée-sortie. Dans ce cas, la loi de commande permettant de linéariser le sys- 

tème est donnée par: 

A ( x )  = 



Machine asynchrone 

- 
Matrice de découplage 

Figure 4.4 Structure de la commande non-linéaire (linéarisation entrée-sortie) 

4.3 Application de la commande par linéarisation entrée-sortie sur la 
machine à cage non saturée 

Considérons le modèle de la machine définie au chapitre 2 par le système d'équations 

2.12 et déterminons l'ordre de dérivation pour lequel la première variable à régler (vitesse du 

moteur) est explicitement affectée par les commandes: 

Par dérivations successives, le degré relatif rl associé à la vitesse du moteur est égaie à 2; on 

pourra donc écrire: 



avec 

Par dérivation successive de la deuxième sortie (norme de flux). nous obtiendrons un degré re- 
latif égale à 2, nous pouvons donc écrire: 

avec, 



On observe qu'après deux derivations nous disposons d'un système d'équations différentielles 

où interviennent les commandes. Dans ces conditions le modèle dynamique de la machine est 

constitué des deux équations différentielles (4.16) et (4.2 1) que nous Ccrivons: 

E l  = ~ ' h  ( x )  +L Lp l ( x ) u a + L  L f 1 gl g2 $ 1  U p  

où, 

Si on considère le système d'équations (4.19) et (4.23), les commandes u, et ua peuvent être 

déterminées si la matrice de découplage D(x) définie ci-dessous n'est pas singulière: 

2 2 
Pour w,, + wrp + O, la matrice D(x) est inversible. ce qui définit la commande non-linéaire: 

2 
v l -L  h ( x )  f 1 1 

Cette transformation non-linéaire appliquée au système bouclé permet aux sorties hl et h2 d'être 

linéaires et découplées et vue des nouvelles commandes vl et v2: 



Pour calculer effectivement la commande, on identifie les equations (4.16) et (4.21) avec des 

équations différentielles "désirées" effectivement réalisable que nous écrivons comme: 

v l = - k 1  ( R - R  ref) -k 2[ Zi-href ) 

2 
Dans ces conditions on cherche à asservir R à la vitesse de référence S& et $ au flux de réfé- r 
rence $M avec une dynamique imposée. 

Définissons les variables erreurs: 

S1 = O - W  
r ef 

Ce qui implique la dynamique des erreun suivantes: 

k s k s  + s l = O  1 1 2 1  
k s  + k s  + % = O  3 2  4 2  

La dynamique ci-dessus sera stable si les polynômes en sl et sz ont leurs racine sur le côté gau- 

che du plan complexe. La détermination des paramètres kl, k2, k3 et k4 peut se faire de différen- 

tes manières. Nous citons en particulier la méthode par placement de pôles. Dans ce cas on 

choisit les pôles de notre système et on détermine par la suite les paramètres, ou bien on peut 

les déterminer en fixant les performances désirées (dépassement, erreurs en régime permanent, 

temps de réponse, ....) dans un cahier de charge. Dans nos essais les constantes (k,. kz) et (k3. kq) 
(paramètres de réglage) sont choisis de manière à assurer une stabilité asymptotique du système 

et satisfaire les performances d'un contrôle 2t grandes performances dynamiques. Pour ne pas 

avoir à mesurer d W d t  c'est A dire l'accélération du moteur et à calculer la dérivée de la norme 

du flux (souvent sources d'instabilité), on remplacera ces termes par leurs équations différen- 

tielles associées (4.31). La figure 4.5 donne la configuration genérale de la commande non-li- 

néaire de la machine asynchrone qui entraîne une charge lineaire. Les matrices TZ3 et T3* sont 

les matrices de transformations diphasé-triphasé et triphas6diphasé définies au chapitre Cinq. 



4 . 1  Essais de simulation (machine non saturée) 

Avant de présenter les essais de simulation effectués et les résultats obtenus, nous te- 

nons à souligner que le choix du flux optimal comme flux de référence vise à imposer à la ma- 

chine le flux dont elle a besoin pour développer le couple maximal permettant ainsi d'optimiser 

ses performances dynamiques. Pour évaluer la capacité de régulation de notre contrôleur, nous 

avons effectué une série d'essais de simulations de poursuite de trajectoire (dérivable deux fois) 

sur une machine asynchrone à cage de 2.2 kVA dont les paramètres sont fournis au chapitre 5. 

Pour différentes charges linéaires et non-linéaires (Tr =kR et T, = constant), différentes pararnè- 
trzs (k l .  k2) et (k3. k4) sont choisis pour avoir une erreur dynamique et statique inférieures à 2%. 

Sur la figure 4.6, on montre que la vitesse est insensible aux variations du flux rotorique même 

en régime défiuxé. Ceci confirme la capacité de la commande non-linéaire par linéarisation 
d'entrée-sortie à découpler l'aimantation de la machine asynchrone et sa vitesse. L'erreur de 

traînage ne dépasse pas 1 % de la vitesse nominale et reste inférieure à celle souhaitée dans plu- 

sieurs applications à grandes performances. La comparaison du courant statorique i, et la ten- 

sion statorique va montre que les contraintes imposées sur le courant et la tension de la machine 

sont respectées. Nous avons simulé le comportement de la machine à l'impact de charge suite à 

un couple de 7 N-m, et nous avons relever sur la figure 4.6 une chute maximale de la vitesse de 

rotation inférieure à 2% de la vitesse nominale. Sur la figure 4.7 un essai en mode accélération 

et décélération est effectué, on peut noter: 

- un découplage parfait même dans le transitoire du flux rotorique. 

- une grande performance dynamique et parfaite poursuite de trajectoire. 

- que les contraintes imposées sur la tension et le courant sont respectées. 



En pratique, comme la machine asynchrone à cage est une machine facilement saturable, plu- 

sieurs remarques peuvent en découler: 

- le profil de la trajectoire de flux de référence doit tenir compte de la saturation, 

- l'estimateur présente au chapitre 2 suppose que le circuit magnetique est linéaire donc 

voit un flux qui varie linéairement en fonction du courant de magnétisation ce qui n'est pas le 

cas en pratique, 

- les paramètres incertains peuvent affecter la loi de commande, donc une adaptation 

s ' avère nécessaire. 

4.3.2 Conclusion 

Par simulation nous avons montré que la commande par Iinéarisation entrée-sortie as- 

sure à prion une linéarisation parfaite quelque soit les profils de trajectoires physiquement ad- 

missibles imposés ?î la machine asynchrone. De grandes performances souhaitées sont obtenues 

en basse vitesse et en survitesse. Le tableau 4.1 montre la supériorité de la commande par linéa- 

nsation entrée-sortie sur la commande vectorielle. Toutefois, comme rapporté par Slotine [8], 

cette commande a les inconvénients suivants: 

- Elle est peu robuste au sens ou elle nécessite une connaissance exacte des paramètres 

pour garantir les performances escomptées. Elle exige des observateurs de flux eux même sen- 

sibles aux variations des paramètres incertains de la machine et plus particulièrement l'induc- 
tance de magnétisation et la résistance du rotor. 

- Elle exige une moddisation adéquate de manière 2 bien représenter la machine sans 

qu'elle soit exagérément simplifiée. 

Commande 
vectorielle 

- 

linéarisation 
entrée-sortie 

Comporte- 
ment à 
basse 
vitesse 

bon 

- - 

bon 

adaptation 
aux vitesse 

élevées 

médiocre 

bon 

Sensibilité 
aux varia- 
tions des 

paramètres 

beaucoup 

- - 

beaucoup 

contrôle en 
régime per- 

manent 

oui 

oui 

contrôle en 
régime transi- 

toire 

oui 

. - 

oui 

Tableau 4.1 Critère de choix entre la commande par linéarisation entrée-sortie 
et commande vectorielle 
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Figure 4.5 Schéma bloc de la commande par linéarisation des entrées-sunies 
du moteur asynchrone dans le repère (a, P) 
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Figure 4.6 Résultats de simulation avec charge constante appliqde à t-0.8 s 
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Figure 4.7 Résultat de simuiafion en mode accélération et décélération 



4.4 Conception d'une commande non-linéaire d'une machine à cage 
saturée. 

4.4.1 ModéIisation de la machine asynchrone sahuée 

Dans le modèle en T [SI, [57], [58]. la saturation est supposée entièrement au niveau de 

l'inductance mutuelle. Bien que ce soit un modèle simplifié, les résultats de simulation ont mon- 

tré que la précision obtenue est raisonnable. Le modèle utilisé en (2.12) sera modifié en consi- 

dérant 1' inductance Lm comme paramètre variable avec la saturation qui est prise en compte 

lors de la conception du contrôleur non-linéaire. 

Les deux variables de sorties à contrôler y l  et y2 sont définies par: 

La sortie y l  représente le couple électromagnétique de ia machine choisi ainsi pour éliminer la 

dépendance de cette sortie au moment d'inertie J. Comme nous voulons réguler la vitesse du 

moteur, nous implémentons un régulateur de type PI qui fournit le couple de référence pour 

compenser les variations du couple de charge. 

Réécrivons le modèle dynamique de la machine asynchrone en y faisant apparaître les 

paramètres susceptibles de varier, à savoir les constantes de temps rotorique et statorique et I'in- 

ductance mutuelle entre le stator et le rotor. 



4.4.2 Conception du contrôleur 

De la même manière que le cas précédent, il faut trouver une relation différentielle li- 

néaire entre les sorties y ]  et y2 et les entrées de commande v, et v2; autrement dit, trouver un 
retour d'état u = A ( x )  + ( x )  v , de telle manière que le système en boucle fermée soit décou- 

plé. Dérivons donc la fonction de sortie y = h ( x )  jusqu'à faire apparaître des équations diffé- 
rentielles où interviennent les commandes. Notons bien que dans ce cas, la saturation du circuit 

magnétique de la machine est considérée. Les inductances de fuites LsO et Lra sont supposées 

constantes, donc le coefficient de couplage CT est constant. 

-' = ~ ' h  ( x )  + L  h l  ( x ) u a + L  h ( x ) u  
dt f 1 1 g2 1 P 



avec 

et L h l  ( x )  = 1 - 0  

gl 

où Or est un paramètre de couplage définies en [4]. 

2 2 
Par dérivation successive de la deuxième sortie (nonne de flux) y2 = h2 ( x )  = + vrB, 
nous obtiendrons: 

Remarquons que: 
L 

m l  e t ( 2 r  - les termes - = - = 1 -a sont constants et indépendants de la saturation de 
L l + Q r  

la mutuelle, ' 
- les résistances sont des paramètres qui varient lentement en fonction de la température. 

L'équation (4.39) devient alors: 



avec, 

Le modèle dynamique de la machine est constitué des deux équations différentielles 

(4.37) et (4.42) que nous écrivons: 

Les commandes u, et u , ~  peuvent être déterminées si la matrice de découplage D(x) définie 

ci-dessous n'est pas singulière: 

D ( x )  = 



2 2 
Pouriyra + iYrb # O ,  la matrice D(x) est inversible. ce qui définit la commande non-linéaire: 

Cette compensation non-linéaire appliquée au système bouclé permet aux sorties hl et h2 d'être 

linéaires et découplées. 

4.43 Forme normale et dynamiques-zéro 

Le système entrée-sortie linéaire donni par l'équation (4.43) est visiblement de troisième ordre 

( ~ 3 )  alors que le système non-linéaire de départ est de quatrième ordre (n=4). il y a donc une 

dynamique interne de dimension (n-r)=l dont la stabilité asymptotique doit être vérifiée. En uti- 

lisant les propriétés de la géométrie différentielle 181, il est facile de trouver les n-r fonctions <P 
tels que: 

et de telle manière que la matrice jacobienne de la transformation globale soit non singulière. 

La dynamique du système est donc séparée en deux parties: 

i) La dynamique externe qui est donnée par la relation linéaire entre h et u. 

ii) La dynamique interne non observable donnée par @ 

Le système d'équation (4.46) doit être résolu pour déduire la fonction cp : 

La vérification de la dynamique interne est souvent difficile. Pour simplifier on utilisera la pro- 

priété du système dynamique-zero [8] qui est définie par la dynamique interne quand l'entrée 

de commande maintient la sortie à zéro. II apparaît évident si la fonction (P est indépendante de 

i, et i p  elle serait une solution triviale au système d'équation (4.47). 



Un choix possible est l'angle du flux du rotor: 

La dynamique de 9 est donnée par l'équation: 

Finalement sous la forme canonique le système est décrit par: 

pour y = O, jrq = O ,  nous pouvons conclure que 

satisfaite. 

la stabilité de la dynamique interne est 

De la même manière qu' au paragraphe précédent, la loi de commande est déterminée pour sa- 

tisfaire la forme standard du problème de poursuite de trajectoire. 

Les constantes kl, et k3s sont des paramètres de réglage choisis de manière à assurer une 

stabilité asymptotique et de permettre au syst5me linCaire obtenu d'atteindre les performances 

souhaitées. Dans ces conditions, on cherche il asservir R il la vitesse de référence 4,; nous uti- 

liserons donc un régulateur PI pour imposer le couple de réference nécessaire pour compenser 

les variations de la charge. aeest le flux de référence choisi comme flux optimal d6term.int en 
tenant compte de la saturation du circuit magnétique de la machine asynchrone (voir chapitre 

précédent). Sachant que le flux rotorique dans la machine ne s'etablit qu'après un temps r=.r, 
la trajectoire de flux de reférence doit tenir compte de cette limite intrinsèque à la machine. 



Pour contourner ce problème, nous générons une rampe pendant T, La figure 4.8 donne la stmc- 

ture générale de la commande non-linéaire. 

Tachymètre chrgl 
Figure 4.8 Schéma bloc du contrôleur non-linéaire avec adaptation des 

paramètres résirtifs et magnétiques 

4.4.4 Estimateur de flux saturé 

4.4.5 Estimation à partir du flux statorique 

Le développement du modèle saturé du flux de la machine asynchrone est dtabli à partir des 
hypothèses selon lesquelles la structure 6lectromagnétique satisfait aux condition suivantes: 

- Seule la saturation du flux principal de la machine est considérée (les inductances de 
fuite et les coefficients de couplage stator-rotor sont constants). 



- La courbe de magnétisation de la machine $r=flid), fonction non-linéaire du courant 

id. est supposée connue. 

Le flux du stator et du rotor sont liés par les expressions ci-dessous: 

Vs = + Vm V r  = + Vm 
V m = L  i % 

% 3 

rn m lm = Ls + Z r  
Par combinaison de ces équations nous pouvons éliminer le courant i, des équations de flux: 

Le vecteur flux du rotor peut être écrit: 

Cette équation peut être écrite comme: 

ici Los= La, et or = L /L - 1 r m  

Le vecteur flux statonque est déterminé à partir des équations de Faraday liés au stator qui sont 

indépendantes de la saturation: 

L'équation discrète décrivant le comportement continu du flux statorique de la machine à des 

instants discrets kT, (T,  est la période d'échantillonnage): 



oh ko est un facteur qui doit être utiliser pour assurer une stabilité asymptotique de I'observateur. 

L'expression du flux rotorique est obtenue en combinant les deux équations précédentes: 

Ii est à noter que: 

- cet estimateur n'a besoin ni d'estimé ni de mesure de vitesse ou de position. 

- sa courbe de saturation n'apparaît pas dans les équations et elle n'est pas nécessaire d'être con- 

nue. 

4.4.6 Estimation à partir des équations de flux rotoriques 

Les équations discrètes de flux définies au deuxième chapitre peuvent être étendu au cas 

saturé en considérant l'inductance de magnétisation comme une fonction non-linéaire du cou- 

rant de magnétisation: 

d 
A,, = e 



4.5 Estimation des paramètres 

Les paramètres de la machine asynchrone ne sont pas genéralement connus exactement 

et leur estimation résulte, en pratique, d'une identification du processus effectuée antérieure- 

ment. ta variations des élkments résistifs à cause de l'échauffement (dsistance statorique et ré- 

sistance rotorique) implique une erreur dans le calcul de la loi de commande, la matrice de 

découplage et dans l'estimation du flux rotorique. Par conséquent une dégradation dans les per- 

formances de la commande qui se traduisent par des oscillations au niveau du couple de la ma- 

chine. 

La variation des tléments inductifs (Lm. L, L,) d'une machine asynchrone dépend de 

plusieurs phénomènes électromagnétiques (saturation, effet pelliculaire, régime défluxé, forme 

de I'entrefer). Pour simuler la variation de ces éléments inductifs, il faut: 

- connaître la loi de variation empirique de ces éléments en fonction des phénomènes cités, 

- établir un modèle mathématique qui tiendra compte de la saturation du circuit magnétique 

de la machine. 

4.5.1 Estimation de la résistance du stator R, 

Ce paramètre varie avec la température de la machine. Il intervient dans la loi de com- 

mande pour la compensation de la non-linéarité du système. Une adaptation s'avère nécessaire 

pour rendre cette loi de commande robuste face aux dérives thenniques du stator. Plusieurs ar- 

ticles traitent le problème de I'estimation de la résistance du stator [65], [66]. Nous retiendrons 

la méthode proposé en 1661 vue sa simplicité d'implantation avec une erreur moins de 1 la. Sup- 

posons que Rs est constante pendant une période de temps Ts. L'intégrale de la tension appliquée 

au stator peut alors s'écrire: 

Cette équation en régime permanent sous une fréquence d'excitation de ol peut s'écrire: 

où Kvet 5 sont des constantes d'intégration. 



Par conséquent la résistance du stator est détermin6e par le calcul des valeur moyennes notée 

(avg) des deux quantités de l'égalité: 

4.5.1.1 Implantation 

L'implantation de l'algorithme d'identification de la résistance du stator est illustrée à 

figure 4.9. Les integrales de la tension et du courant statoriques sont approximts par un filtre 

passe bas de constante de temps de 1.5 S. Notons que le processus d'identification n'est activé 

que lorsque la constante Ki 2 E (E est déterminé de manière à éviter la divergence de la divi- 

sion lors du processus de l'identification). 

Rs 

Figure 4.9 Implémentation de 1 'estimateur de R, 

4.5.2 Estimation de la résistance rotorique 

La résistance du rotor R, est un paramètre important qui intervient dans l'estimation du 

flux du rotorique et dans la loi de commande pour la compensation de la non-linéarité du systè- 

me. Or, ce paramètre varie en fonction de la température de la machine. De plus il a été démontré 

qu'une mauvaise estimation de ce paramètre affecte la régulation (poursuite de la trajectoire du 

flux et de la vitesse) et même il peut introduire des oscillations [8]. Plusieurs méthodes d'iden- 

tification de la résistance rotorique sont proposCes dans la littérature; nous retiendrons la métho- 

de proposée dans [14] pour les raisons suivantes: 

- elle n'est pas affectée par la variation de la résistance statorique 

- facile à implanter. 



Figure 4.10 Résistance du rotor RAQ) et résistance estimée vs temps (s) 

4-53 Estimation des inductances mutuelies, statorique et rotorique 

Les inductances de fuites Lso et Lro sont supposées constantes, donc le coefficient de 

couplage de blondel CF est indépendant de la saturation. L'inductance de magnétisation Lm est 

reliée au flux de I'entrefer qui est supposé saturé et dépend du courant de magnétisation i,. Le 

processus d'identification de l'inductance du rotor et du stator qui dépendent de l'inductance 

mutueile consiste à déterminer le courant i, à partir des courants mesurés id et iq de la machine 

et à utiliser la caractéristique Lm ( i  ) déterminée expérimentalement en se basant sur le modèle 

de saturation des inductances donné en [SI. 

I Estirnation of y , and Y& I 

Figure 4.11 Algorithme d'adaptation des inductances de la machine 
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4.5.4 Résultats de simulation (machine saturée) 

Dans ce paragraphe, la machine étant saturee, nous 6laborons les mêmes essais de si- 

mulations effectues dans le cas ou la saturation était ignorée. Les paramètres de la machine 

asynchrone sont données au paragraphe 5.2.3 du chapitre cinq. 

Pour montrer la nécessité de tenir compte de la saturation lors de la conception de la 

commande, nous avons effectué deux essais: 

1 - le premier consiste à appliquer la commande par linéarisation exacte conçue pour une 

machine non-saturée sur une machine saturée. 

2- le deuxième essai consiste ii appliquer la commande par lin4arisation exacte conçue 

pour une machine dont le circuit magnétique est saturé et d'adapter les éléments inductifs qui 

sont sensibles A la saturation. 

Nous retiendrons à partir du premier essai que la poursuite du profil de la trajectoire de 

vitesse est dégradée par rapport au cas où le circuit magnétique de la machine est supposé li- 

néaire. Cependant, la vitesse du moteur arrive quand même à poursuivre la vitesse de référence. 

En tenant compte de la variation de l'inductance de magnétisation et en introduisant I'observa- 

teur proposé au paragraphe 4.3.2, on obtient les résultats présentés aux figures 4.14 et 4.15. 

Quant au flux (figure 4.1 3) de la machine, on note une parfaite poursuite du flux de référence au 

début qui se dégrade pour des niveaux de flux qui peuvent saturer la branche magnétisante du 

moteur asynchrone. Dans la région de défluxage, le flux de référence baisse à des niveaux de 

désaturation amenant le contrôleur non-linéaire à retrouver sa poursuite de trajectoire. Pour tes- 

ter les performances du contrôleur développé, nous avons effectué des simulations des princi- 

paies situations de fonctionnement rencontrées dans la pratique à savoir: le changement de sens 

de la vitesse de rotation de la machine asynchrone (figure 4.16 et 4.17) et la poursuite de trajec- 

toire de vitesse à couple de charge constant (voir figures 4.14 et 4.15) ou variable (figure 4.18). 



: erreur de vitesse (rad/s) e = are, - R 

1 I 
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se et vitesse de référence (rad/s) 
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Figure 4.12 Résultats de simulation &m le car ou machine est saturée sans 
aditptation de l'inductance de magnétisation 
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Figure 4.13 FIw de référence etflux de la machine asynchrone sans adoptatiun 
de 1 'inductance de magnétisation us temps (s) 

Figure 4.14 Ktesse du moteur et vitesse de référence en ( r d . )  avec adaptarion 
de l'inàuctance de magnétisation vs temps (s)  
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Figure 4.15 Module de flux et module de de référence avec adaptation de 
l'inductance de magnétisation 
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Figure 4.16 Module de flux et module de flux de référence avec adaptation de 
l'inductance de magnétisation (essai avec changement de sens de rotation) 
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Figure 4.17 vitesse du moteur et vitesse de référence avec adaptation de 
l'inductance de magnétisation (essai avec chnngement de sens de rotation) 
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Figure 4.18 Essai avec couple de charge variable 
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CHAPITRE 

5.1 Introduction 

Dans ce chapitre nous présentons la structure matérielle qui a permis de réaliser les dif- 

férentes tâches qui doivent être accomplies par le dispositif de commande numérique. Les ré- 

sultats de simulation ont montré la faisabilité de l'approche et la possibilité d'atteindre de 

grandes performances dynamiques. 

Actuellement, la puissance des systèmes électroniques et informatiques, tant du point 

de vue rapidité que de leur capacité mémoire, permet le développement d'algorithmes très so- 

phistiqués qu'autrefois il était impensable d'envisager pour un contrôle en temps réel. 

L'implantation numérique de nos algorithmes de commande a nécessité l'utilisation 

d'un processeur de type DSP. Ce dernier a l'avantage: 

- d'intégrer des unités de calcul en virgule flottante, ce qui élimine tous les problèmes 

liés aux erreurs de quantification et au choix de facteurs d'échelle, erreurs qui sont souvent res- 

ponsables de la détérioration des performances. 

- d'avoir une meilleure puissance de calcul que les microcontrôleurs actuels; 

- d'être adaptable des langages évoluées (C, C*,..) 

- d'intégrer dans son environnement software des fonctions mathématiques déja pro- 

grammées et optimisées. 



5.2 Description de la maquette expérimentale 

La maquette expérimentale (figure 5.1) est constituée de: 

- Un onduleur PWM à MOSFET opérant à une fréquence de 20 kHz et de puissance de 
5 kVA de tension continue de 200 V et un courant maximal de 20 A, 

- Une machine à induction à cage de 4 pôles et de 2.2 kW chargée par une machine syn- 

chrone, 

- Une carte TMSC30 et son environnement d'entrée-sortie, 

-1 DSP -LINK (10 Mbyteshec) h 1 

I I 
2 Y0 analogiques 4 I 16 bits 

I 
1 '  extern 
1 4 y0 &!?iogiquesf 2 bits 

Onduleur + moteur 

Figure 5. I En vironnernent mutériel nécessaire pour Z 'implantation en temps 
réel 



5.2.1 Fonctions principales assurées par la carte C30 et son environnement 

Ce module regroupe essentiellement les différentes interfaces que nous avons utilisés 

pour implanter nos algorithmes; il comprend: 

- Une carte DSP- C30 composé d'un processeur TMSC30 de Texas Instruments pilotée 

par une horloge de 33.33 MHz (60 ndcycle) et manipulant des mots de 32 bits ii virgule flottante. 

Sur la même carte, deux convertisseurs N D  et D/ A de 16 bits assurant un échantillonnage pou- 

vant aller jusqu'à 6.5 ps et munis de deux filtres anti-repliement d'ordre quatre. 

- Une carte de quatre entrée-sorties analogiques dont la conversion A/D s'effectue en 

12 bits à un temps d'échantillonnage de 3 ps, 

- Une carte de 8 canaux entrées-sorties digitales de 8 bits. 

Le transfert des données des entrees-sorties vers le processeur se fait via le bus DSP-LINK avec 

un taux de 5 kmotsl seconde. Les deux cartes Il O analogiques permettent l'acquisition et la mise 

en forme des mesures: 

- des deux courants de la machine (i, et id) suffisant pour avoir l'information sur tous 

les courants de la machine asynchrone (les trois phases sont supposées équilibrées) 

- de la consigne de vitesse et la vitesse de rotation R. 

L'information sur le courant est effectuée à l'aide d'un capteur à effet Hall de type LEM. La fa- 

mille des modules LEM repose sur le principe de la compensation du champ magnétique. Ce 

dernier est généré par le courant à mesurer puis compensé par un champ crée par le bobinage 

secondaire dans le circuit magnétique. Le courant de mesure est l'image du courant de l'enrou- 

lement primaire au facteur près du rapport des nombres de spires des deux enroulements. 

Quant à l'information sur la vitesse, elle est prélevée aux bornes d'une génératrice ta- 

chymétrique qui délivre une tension proportionnelle à la vitesse mécanique avec un rapport de 

1000. Un circuit multiplicateur adapte le niveau de la tension pour la rendre compatible avec les 

limites imposées par les cartes UO analogiques. Pour éliminer le bruit généré par la tachymètre 

on utilise les filtres numériques intégrés dans les convertisseurs AD. 

5.2.2 Onduleur ML1 

L'onduleur utilisé pour alimenter le moteur est constitué de 6 MOSFETs, tel que montré 

il la figure 5.2. Dans la modulation de largeur d'impulsion, les interrupteurs de puissance corn- 

mutent avec une fréquence de découpage f, supérieure à la fréquence de sortie de la fondarnen- 



tale de la tension d'alunentation du moteur. La multiplication du nombre d'impulsions dans une 
période machine permet de faire varier la fondamentale et de repousser le rang du premier har- 
monique. Le schCma de circuit de commande d'un bras d'onduleur est dome par la figure 5.13. 

Figure 5.2 Schém de puissance de l'onduleur 

5.23 Le moteur asynchrone 

La machine utiiisee pour la simulation et l'expérimentation est une machine asynchrone il 
cage de 4 pôles ayant pour caractéristiques nominales: 2.2 kVA, 1770 tfmin, 120/208 V, 15.9/ 
9.2 A. 3 phases. 60 Hz. 

Les paramétres du moteur sont determines au prealable par des essais au laboratoire. Les 
r6sistances et les inductances sont détermin6 par les essais classiques [70]. Le moment 
d'inertie total et le coefficient du frottement visqueux sont detemines par la methode des 
pertes sepades (voir Annexe B). 

1 Resistance du stator Rs = 0.59 R PI 
1 Resistance du rotor ramenée au stator R, = 0.37 R I 

- --- 

Inductance du stator L, = 64.72 mH 

Inductance du rotor rmenee au stator L, = 64.72 mH 

1 Inductance mutuelle L, = 6 1.9 1 mH I 
1 Moment d'inertie total du système J = 0.077 kg.m2 I 
1 Coefficient de frottement du moteur fM = 0.0035 kg.m2/s 1 

Tableau 5.1 ParamPtres de la machine asynchrone 



52.4 La charge mécanique 

Pour les essais en charge, la machine à cage est couplée ii une machine synchrone qui 

débite dans une banque de résistances. Les caractéristiques nominales de la machine fonction- 
nant comme génératrice synchrone sont: 

1 Puissance nominale: 1.5 kVA 1 
1 vitesse nominale: 1800 RPM 1 

- - . - - - - - - - - - - - - -- - - - - 

Induit/ Tension: 120/208 V; Courant: 7.3/4.2 A 
1 

Inducteur/ Tension: 120 V: Courant: 0.9 A 

Tableau 5.2 Caructé&iques nominales de la charge 

Pour les travaux effectués dans le groupe de commande des machines électriques du 

L.E.E.P.C.1, l'implantation des algorithmes de contrôle passe par deux &tapes. la première con- 

siste à établir un programme en SIMULINK-MATLAB vue sa souplesse d'utilisation. La 

deuxième consiste à réécrire le même programme mais en langage C que nous compilons pour 

la génération du code assembleur, en vue d'une implantation numérique. 

5.3 Évaluation des bruits 

La prise en compte des bruits est indispensable dans la commande du groupe machi- 
ne-convertisseur. Pour assurer la robustesse du système corrigé, une attention particulière est ac- 

cordée aux différentes sources de bruits. 

53.1 Couplage électromagnétique 

La compatibilité électromagnétique qui met en jeu la source à courant continu. le mo- 

teur asynchrone et le convertisseur. Nous avons pris les précautions suivantes: 

- éloigner les conducteurs du chassis métallique. 

- éviter d'utiliser des câbles plus longs et de rapprocher les câbles à la source (nous 

avons utiliser des câbles coaxiaux pour améliorer la qualité des signaux mesurer), 

- Cviter le couplage diaphonie (courant variable dans un conducteur filaire sur un autre 

conducteur voisin). 



Les problèmes de la CEhd doivent être pris en compte non seulement au niveau de la 

conception de la carte de commande mais aussi lors de la conception de l'onduleur. 

5 3 2  Implantation numérique 

L'implantation numérique des différents modules du contrôleur exige qu'une attention 

particulière soit portée ii la réduction du temps de calcul en vue de permettre le fonctionnement 

ii des fréquences d'échantillonnage raisonnables. Plusieurs remarques peuvent en découler: 

- Au lieu de programmer la modulation vectorielle par le DSP, il est préférable d'utiliser 

la modulation vectorielle analogique (voir figure 5.13). 

- Au lieu d'utiliser des fonctions trigonométriques et exponentielles, disponibles dans 

la librairie mathématique du compilateur C, il convient de générer des tables trigonométriques 

et exponentielles des fonctions nécessaires à la conception de la commande au début du pro- 

gramme. 

- Les fonctions +&id) et Lm (i,) sont implantées sous forme de tables que nous exploi- 

tons par interpolation linéaire. 

- Pour éviter la programmation de multiplications de matrices, nous avons effectué nos 

calculs algébriques en utilisant MATHEMATICA. Les résultats sont directement transférés en 

code C. 

Au début, tous les paramètres de configuration du contrôleur non-linéaire sont transférés du PC 

au DSP. À chaque instant d'échantillonnage deux courants statoriques ainsi que la vitesse rbelle 

du moteur sont mesurés et transformés (modèle diphasé) (I'acquisition prend 12 ps), le flux ro- 

torique est estimé (le temps alloué à l'estimation est de 9.7 p). la loi de commande non-linéaire 

calculée avec la génération des trajectoires de référence diterminée à partir de tables (temps 

d'exécution est de l'ordre de 165 ps) et finalement les tensions de commande sont générées via 

la sortie du convertisseur D/A (la conversion prend 6.5 p). Les activités du processeur et de ses 

convertisseurs MD et D/A dans un intervalle d'échantillonnage sont montrées à la figure 5.3. 

L'implantation pratique est réalisée 2 l'aide de I'algorithrne typique de la figure 5.4. 
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t3: temps de calcul de la commande et des trajectoires de référence 
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Figure 5.3 Temps partagé entre les différents modules en une période 
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trigonométriques et exponentielles 

Génération des références de 
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Figure 5.4 Programme principa 1 de 1 'algorithme de commande temps réel 
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Figure 5.5 Sous- programme d'interruption (algorithme de communde) 

Nous avons consacré ce paragraphe à l'environnement matériel et logiciel utilisé pour le déve- 
loppement en temps réel. Dans la suite du chapitre, l'accent sera m i s  sur l'expérimentation et 

1 ' analyse des résultats. 



5.4 Ex périmen ta tion 

5.4.1 Relevés expérimentaux 

Le moteur utilisé est un moteur asynchrone triphasé il cage d'écureuil. Le modèle utilisk 

pour la conception de la commande est un modèle diphasé proposé au chapitre 2. Deux trans- 

formations sont appliquées sur les grandeurs mesurées et fournies (courants et tensions). La 

transformation sortie -entrée utilisée est: 

La transformation inverse est: 

La configuration utilisée pour l'expérimentation est donnée en figure 5.8. L'interface 

matériel réalisé entre le DSP et une bobine du stator de la machine asynchrone est détaillé à la 

figure 5.13. Au cours des essais effectués, nous avons limité le courant I,, à 14 A (valeur crête 

du courant nominal de la machine) et la tension d'alimentation de l'onduleur V,, ne dépasse pas 

200 V. Les gains sont déterminés expérimentalement par une série d'essais et nous avons mtenu 

ceux qui permettent une réponse rapide sans dépassement et sans violation des contraintes im- 

posés sur l'onduleur et la machine: kls =68, k2, = 1800 et k3$ =80. 



5.4.1.1 Essai à flux constant 

Nous avons maintenu le flux constant dans la machine et pour tester ses performances dynami- 
ques, nous lui avons imposé un échelon et une trajectoire continue de vitesse de rtférence sans 
l'amener à fonctionner en mode de difluxage (figure 5.6 et figure 5.7). L'analyse des résultats 
expérimentaux obtenus vérifie la capacité de découplage de la commande vectorielle lorsque le 
flux est maintenu constant (figure 5.6). 

I I I I I I I 1 i I 

10 - . . .  . Couraiit Statoriquèd'une phase; du moteur ' - 

â - Courant id 
V) 

0 o ' - - ~  
VI 
0 

-10 - - 
1 I 1 I I I I I 1 I 

O 1 2 3 4 5 6 7 8 9 1 0  

tirne (s) 

Figure 5.6 Réponses à un échelon de vitesse de Icr machine asynchrone 
(commande vectorielle) 



Figure 5.7 Vitesse du moteur et vitesse de réfirence (à+ constant) 

5.4.1.2 Essais en mode déflwé de la machine saturée par ihéarisation entrée-sortie 

Pour valider la capacité du contrôleur proposé à découpler le flux et la vitesse, nous 

avons généré des trajectoires de vitesse amenant la machine à fonctionner en régime défluxé. Le 

schéma de montage utilisé est donné à la figure 5.8. L'accélération limite A imposer au moteur 

y = T n / J  (T, étant le couple nominal) cadre les profils de trajectoire de vitesse choisis. Pour 

un cycle de vitesse trapézoïdal nous constatons, sur les figure 5.10 et S. 1 1, une parfaite poursuite 

de trajectoire de la vitesse et du flux de référence imposé. II est important de noter que le flux 

de référence suit sa trajectoire optimale au sens de la maximisation du couple en fonction 

de la vitesse réelle de la machine asynchrone (figure 5.9). Ce flux imposé est obtenu par extra- 

polation linéaire du flux optimal basé sur le modèle saturé de la machine en mesurant les cou- 

rants i ,  ig et la vitesse réelle du moteur R Le comportement oscillatoire du flux réel de la 

machine est dû ii I'estimateur de flux qui est difficile à stabiliser en basses fréquences. La figure 

S. 12 montre le courant de phase correspondant. Au demanage, la machine a besoin de fournir 

le couple maximal possible donc. son courant maximal limite pour avoir la meilleure dynami- 
que possible sans depassement des limites thermiques de la machine et son convertisseur. Com- 

me prévu par simulation le défluxage a commencé à des vitesses inférieures à la vitesse 

nominale et sans risque sur le découplage des deux dynamiques (vitesse et flux du rotor). 
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Figure 5.10 Vitesse du moteur er vitesse de référence vs temps (s) 
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Figure 5.11 Flux de référence er flux réel du rotor vs temps (s) 
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Figure 5.12 Couranr dans une phare du stator (A) vs temps (s) 



Figure 5.13 Interface matériel entre le DSP et un bras de I'onduleur 



CONCLUSION GÉNÉRALE 

Nous avons developpé au cours de ce these une strategie de commande d'une machine 
asynchrone en mode dëfluxe. Nous avons démontré que le contrSle de la machine asynchrone 
par la methode du flux orienté a flux constant assure de hautes performances statiques et dyna- 

miques sur une grande plage de vitesse. Toutefois. pendant le fonctionnement en régime de- 

fluxe. les performances se degradent. Pour pallier & cette limitation de la mtthode du flux 

oriente classique. nous avons dCveloppé un contrôleur base sur le principe de la geométrie dif- 

férentielle tenant compte de la saturation pour assurer un decouplage global entre le flux et la 
vitesse de la machine asynchrone. 

A flux rotonque constant, il est prefërable de rappeler les avantages de la commande vectorielle 
sur la commande exacte par hearisation des entrées-sorties. 

1- La commande vectorielle conventionnelle avec un bon choix des régulateurs PI il flux cons- 
tant offie des performances comparables a celle de la commande par Linearisation exacte. 

2- La commande vectorielle est simple Zi implanter et n'exige pas tout un grand dtveloppement 
mathematique et non plus l'utilisation d'un processeur d'architecture RlSC ou DSP. 

Le contrôle que nous avons propose permet h la machine asynchrone d'Ctre dimentee 
par le courant de magnetisation optimal necessaire pour qu'elle puisse produire le couple maxi- 
mal sans aucune crainte de depassement des limites thermiques de l'onduleur et du moteur. Cet- 
te stratégie de choix du flux de reference tient compte de la saturation faute de quoi le flux 
estime ne pourra pas suivre la trajectoire du flux de réference. 



La loi de commande non-Linéaire et I'observateur de flux dependent de la saturation et l'échauf- 
fement de la machine. Le processus d'adaptation des parametres qui varient en fonction de la 
saturation consiste à déterminer l'inductance de rnagnetisation correspondante fournie sous for- 
me de table en fonction du courant de magnetisation absorbé en dgime permanent. Quant aux 
param&tres variables en fonction de la température (resistances statorique et rotorique) leur 
identification consiste activer les algorithmes d'estimation en temps réel B des instants 

d'echantillonnage bien précis. Ainsi, grilce au progrès réalise ces dernières annees au niveau de 

l'electronique de puissance et aussi @ce à l'apport des DSP dans le domaine des entrainements 
vitesse variable. nous avons pu implanter cette commande. L'expérimentation est r6alisée en 

imposant des trajectoires de vitesse amenant la machine fonctionner en dgirne défluxé. Les 
résultats obtenus confirment l'obtention des grandes performances dynamiques exigks. Nous 
avons demontré que l'adaptation des constantes de temps statoriques et rotoriques dependant de 
la saturation de la branche magnetisante ont permis de reduire I'incertinide sur ces parametres 
et ainsi ameliorer le contrôle. Cependant, cette manière d'adaptation ne rend pas la commande 
proposée robuste au sens technique du terme. Dans le cadre de la continuite de nos travaux, on 
peut songer d'ores et dejii. à un certain nombre d'améliorations possibles: 

- Intégrer le contrôle robuste dans la commande par linéarisation entree-sortie. 

- Utiliser un mod&le mathematique tenant compte de la saturation complète de la machine asyn- 
chrone (saturation des inductances de fuite). 

- Deteminer l'&olution du flux optimal partir d'un modele mathematique incluant les transi- 
toires. 



ANNEXE A 

Opérateur de Lie et crochet de Lie 

OpQrateur de Lie 

Soit h(x) une fonction de classe C' de sn -t 3" et f(x) est un champ de vecteurs: 
\ 

f ( x )  = (fi ( x )  , f2 ( x )  . . ., fn ( x )  1. On appelle derivee de Lie de h dans la direction f, notee 
L/i, la fonction scalaire definie par: 

L'opérateur Lfa les propri6t6s suivantes: 

Si g(x) est un autre champ, nous pouvons &rire: 

A.1.2 Crochet de Lie 

Le crochet de Lie des champs de vecteurs f et g est le champ de vecteurs defini par: 

Kg1 = vgf- Vfg 



On utilise aussi la notation Kg] = ad/g 

Les crochets de Lie ont des proprietés que nous pouvons &rire en adoptant la notation préce- 

dente: 

iii) Identité de Jacobi: 

A.2 Difféomorphisrne et principe de linéarisation ~ n t r é e s - h t s  
n n 

Btant donne une fonction @: % + différentielle. definie dans une region Q on 

dit que Q est un diffeornorphisme si est inversible et si la fonction reciproque W1 1' est aussi. 

Le probleme de la linearisation entrees-états consiste Z i  transformer (de maniere exacte dans une 
n 

region R ouverte du % un systeme iineaire l'aide d'un retour d'etat et d'un changement de 

coordom6es (diffeomorphisme) sur 1'6tat du système. Lorsque cette transformation existe, elle 

permet en particulier de stabiliser le système exactement comme s'il s'agissait d'un système Ii- 

neaire, en utilisant les methodes classiques des systémes iineaires. 

A.2.3 S y s t h e  de premier ordre 

Supposons que le système soit du premier ordre: 

x = f ( x )  + g(x) u 

On peut definir une commande u telle que: 



ou v est une "entrée equivalente" 

La dynamique linéaire résultante devient alors: 

et on peut choisir v=-ar (UN) pour stabiliser le systkrne. 

Dans le cas d'un système d'ordre supérieur on procede de la meme façon. On essaie de "con- 

centrer" les non-iinearites dans une seule Cquation et d'appliquer la régle ci-dessus. il faut donc 

trouver la transformation d'etat pour le faire (qui est souvent locale et peut avoir des points sin- 
guliers). 

A23 Système d'ordre supérieure P 1 

Soit un systkme non lineaire affine representt par: 

x = f ( x )  + g(x)u (A. 10) 
00 00 

où f et g sont des champs de vecteurs C sur une varidte C de dimension n. On cherche 

- un difféornorphisme 

z = z ( x )  (A. 1 1) 

- un retour d'etat u = a ( x )  + f3 ( x )  v , de telle manière que le systeme en boucle fermée soit 

transformé sous la forme suivante: 

(A. 12) 

(A. 1 3) 

Théor&me: Une condition necessaire et suffisante pour que le systerne A. 10 soit lineairisable par 

difféornorphisme est que: 
n - 2  

i) La distribution A, - = span{g,adfg,..;,adf g)  soitinvolutivedansLL 
n - i  

ii) La distribution An - = span { g. a d f .  . . . . adf g }  soit de rang n dans R 



Remarque: Deux champs de vecteurs sont dits involutives s'il y a deux fonctions scalaires a et 

a2 telles que Ifg] = al f + a2g 
Par cene transformation le nouveau vecteur d'etat s'écrira: 

Les equations d'Çtat peuvent &tre mise sous la forme: 

Si le retour d'état est defini par: 

on aura: 

(A. 14) 

(A. 15) 

(A. 16) 

(A. 17) 

Si la trajectoire désiree est domee par zdl(tJ et si on dbfinit l'erreur el = q - z d l  comme la diffe- 
rence entre la reference rd et la variable d'etat q, la loi de commande 

implique la dynamique d'erreur suivante: 

La dynamique ci-dessus sera stable si le polynbme 

(A. 18) 

(A. 1 9)  

(A .2O) 

a ses racines sur le c8té gauche du plan complexe. 



A 3  Linéarisation entrée-sortie 

Le but est de trouver une relation differentielle lintaire entre la sortie y et I'entree v 

(equivalent ih I'entree v de la linéarisation entréesétats). Il s'agit de trouver un retour d'ttat sta- 

tique u = a(x) + Wx)v, tel que le système bouc16 soit decouple. 

L'idée de base consiste h deriver la fonction de sortie y = h o ,  r fois jusque faire appa- 

raître explicitement la commande u: 

Le rang r est le degré relatif du systkme. Aux systemes linéaires ça correspond B la dif- 
ference entre le nombre de pbles et zéros. Si r = n, on se retrouve dans le cas de linc5arisation 
entrees-états. En fait, le syseme est linhirisable en entrées-états si et seulement s'il y a une 
fonction scalaire q ( x )  telle que la linearisation entrees-sorties, avec zl comme fonction de sor- 
tie, ait degre relatif egal n. 

Le degre relatif r d'un systeme est l'entier qui satisfait les equations: 

Si r < n (ordre du systhe), on peut former une partie du vecteur d'etat: 

Dans une région R la forme canonique du systeme est: 



où Y sont les autres n-r composants du vecteur d'etat. 
T 

Le vecteur d'état z ( x )  = [ . . . Pr \Y . . . \fl ] doit etre un wai diffeomorphisme. n - r  
pour que le système puisse être écrit sous La forme canonique. Autrement dit, la matrice Jaco- 
bienne vz ( x )  doit etre non singuliere dans a. On peut choisir les etats Y de maniere B satis- 
faire cette condition, mais on ne peut pas garantir que ces etats soient independants de u. Un 
résultat important qu'assure I'independance avec u est: 

La dynamique du systerne est donc separée en deux parties: 

i) La dynamique externe est donnee par relation lineaire entre y et K. On peut definir le retour 
d'etat u = a ( x )  + p(x)v comme dans le cas entres-etats. 

ii) La dynamique interne non observable est donnee par les n-r Cquations 

Y = w (p, Y) 

A.4 Linéarisation entrées-sortie: le cas multi-entrées, multi-sorties 

On se place maintenant dans le cas general m entrées. Un tel système affine est represente par 

00 

où f et gi sont des champs de vecteurs C , x est le vecteur d'etat de dimension n et u et y sont 

les vecteurs entree et sortie respectivement (de dimension m) 



Le but est de trouver une relation différentieiIe Linéaire entre les sorties et les entrées de corn- 
mande, il faut trouver un retour d'état u = a ( x )  + f3 ( x )  v , de telle maniere que le systeme en 
boucle fermée soit découplé 

Il a cté dkrnontre [7],[8] si la matrice E(x) n'est pas singuliere. alors il existe une solution au 
probleme de decouplage par linCarisation entree-sortie. Dans ce cas. la loi de commande per- 
mettant de lineariser le systeme est domte par: 

Le bouclage u = Mx) + f3(x)v est donne par 

Le vecteur { kI ,..., km ] B un point xo est le degré relatif du système et le degré relatif total est k, 
= LI + .. . + km = n (voir [7,8] pour plus de detail). 



B.1 Détermination expérimentale de la caractéristique de magnétisation 

La caractéristique de magnétisation est ddterminee ex@irnentalement en mesurant les 
courants et voltages statonques A 60 Hz. 

La loi de Faraday appliquée au modele diphase s'écrit: 

Dans cet essai. on entraîne la machine asynchrone par une generatrice synchrone ayant le même 
nombre de pôles assurant ainsi un glissement nul. Dans ces conditions l'impédance et le facteur 
de puissance vue du stator s'c!crivent: 

Le calcul du module de flux donne: 

JLf + ~~r - 21 R U COS ((P) 
S S S S S  

IwsI = 
O s  

où Us, I,, os et <p sont le module de la tension statorique, le module du courant statonque, la 
pulsation des courants au stator et le déphasage entre la tension et le courant respectivement. 

Comme les inductances de fuites sont faibles, on peut &rire: 



.2 .2 
Comme Ic glissement est nul. nous pouvons ecrire: i = im= id = ,/ta + t b  

S 

La caractéristique de magnetisation en regime permanent de la machine est obtenue en calculant 
le flux Od par une serie de mesures de la tension et du courant effectuees au niveau du stator. 

B.l Détermination expérimentale du moment d'inertie et du frottement 

L'essai consiste h separer les pertes mecaniques (frottement et ventilation) des pertes fer. On a 

procédb de la manière suivante: 

Pour chaque valeur de la tension statorique, on a mesure les pertes absorbées par le moteur en 
maintenant la vitesse constante durant tout l'essai. Notons bien que le fait de maintenir la vitesse 
constante implique la constance des pertes mc!caniques. Cependant, la variation de la tension n'a 
d'effet que sur les pertes fer (le flux est proportionnel B la tension). Par extrapolation nous pou- 
vons conclure que pour une tension statonque nulle, les pertes fer le sont également, seules les 
pertes mécaniques subsistent. Comme les pertes de frottement solide dans notre cas sont relati- 
vement faibles, le couple dO au frottement mécaniques s'dcnt: 

T = fQ mec 

f étant le coefficient du frottement visqueux. Quant au moment d'inertie, il est determine partir 

de l'essai du moteur lâche (voir figure B.2). 
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