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Introduction Générale

INTRODUCTION GENERALE

L’ application des entrainements électriques a vitesse variable devient une pratique courante
dans le milieu industriel (papeterie, textile, robotique, machines a outils), ceci peut
s expliquer par plusieurs raisons, dont on peut essentiellement citer :
e Economie d’ énergie (optimisation du fonctionnement)
e Gain detemps
A I'heure actuelle, la machine asynchrone (MAS) associée a un convertisseur statique
constitue un variateur dont I’ utilisation industrielle ne cesse de croitre au vu des avantages
techniques et économiques qu’ elle offre. Elle se distingue de la machine a courant continu par
Sa puissance massique, sa vitesse maximale supérieure, sa robustesse et son faible colt. Par
ailleurs, I’absence d'un collecteur mécanique devient indispensable dans certains domaines
comme |’ aérospatiale, la chimie et la médecine. Le variateur asynchrone représente donc un
actionneur électrique trés intéressant pour de nombreuses applications industrielles.
Cependant, ces avantages ne sont pas sans inconvénients. Le régime dynamigue de la machine
asynchrone constitue un systéme non linéaire complexe dont les paramétres varient avec le
point de fonctionnement. Afin d’ atteindre des performances dynamiques équivalentes a celles
produites par la machine a continu, les machines asynchrones doivent étre dotées de
dispositifs numériques relativement sophistiqués. Malgré cette contrainte, le marché se
développe nettement a I’avantage de la machine asynchrone sachant que le prix des
composants électroniques et micro-informatiques baisse constamment tandis que le prix des
machines é ectriques, pour une puissance donnée, reste relativement constant.
En général, |la commande de la machine asynchrone se divise en deux classes.
e Commande de faible co(t et faible performance (par exemple la commande V/f).
e Commande a haute performance comme la commande vectorielle indirecte par
orientation du flux rotorique (IRFO) qui assure une dynamique élevée.
La commande (IRFO) se base sur le modele linéaire diphasé de Park qui décrit le
comportement en régime transitoire et en régime permanent. La validité de découplage, entre
le réglage du flux et celui du couple réalisé par cette commande, dépend en pratique des
paramétres électriques de la machine asynchrone. En effet, le modele classique de Park
considére que ces parameétres sont constants et correspondent au point nominal bien que ces
derniers varient avec le point de fonctionnement. Ces variations sont dues essentiellement
aux :
- Variations de la fréquence rotorique qui implique des variations de |a résistance rotorique.
- Variations du niveau de saturation qui implique les variations des différentes inductances
propres et mutuelles.
- L’ effet de |’ échauffement qui induit I’ augmentation des résistances statorique et rotorique.
En plus, la commande (IRFO) requiert I'installation d’ un codeur incrémental afin de mesurer
la vitesse et/ou la position rotorique. L’ association de ce codeur entraine un surcolt et un
encombrement supplémentaire. En effet, la fiabilité du systeme diminue a cause de ce
dispositif fragile qui exige un soin particulier pour lui-méme et pour sa connectique.
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La saturation magnétique est un phénomeéne souvent rencontré dans les machines électriques.
La non linéarité de la courbe de magnétisation du circuit magnétique fait qu’il n’est plus
possible d' utiliser des valeurs d’inductances constantes. Le phénomeéne d’ inter-saturation (ou
cross-saturation) fait que les inductances diminuent lorsqu’'il y a éévation du niveau
magnétique. Par conséguent, les hautes performances obtenues par la commande (IRFO)
seront trés difficiles a réaliser. L’ erreur, entre les parametres utilisés dans le modele de
commande et les parametres réels de la machine, se répercute sur une mauvaise orientation du
flux dansle repere (d, ). Deplus, il existe des zones de fonctionnement, par exemple la zone
d affaiblissement du flux, ou les performances se dégradent car il est impératif de changer la
consigne de flux pour passer d'un état magnétique a un autre. |l faut donc tenir compte de la
saturation magnétique.

Afin de répondre a ces exigences, Il est donc intéressant de concevoir une commande
vectorielle modifiée qui soit insensible aux variations paramétriques ou encore mieux qu’ elle
soit indépendante du modele de la machine. L’évolution de la théorie des systemes de
commande a donné naissance a de nouvelles techniques plus adaptées au traitement de la non
linéarité des systémes afin d’assurer de hautes performances. On cite, parmi ces techniques,
les agorithmes issus de I'intelligence artificielle et les observateurs non linéaires
stochastiques. Ces techniques, relativement nouvelles dans e domaine du génie éectrique, se
sont imposées dans des domaines alant du traitement de I'image a la gestion financiere.
Actuellement, elles sont de plus en plus utilistes dans la résolution des problemes
d’identification, de régulation de processus, d optimisation, de classification, de détection de
défauts ou de prise de décision.

Cette these présente la démarche que nous avons suivie pour répondre a cette interrogation.
Elle se décompose en quatre chapitres. L e premier chapitre présente la modéisation dans le
repére diphasé de Park (d, ) des machines asynchrones a savoir, la machine asynchrone
triphasée, biphasée et monophasée. Pour cette derniére machine, nous avons mis I’ accent sur
son fonctionnement et son probleme de démarrage Dans un premier temps, nous abordons la
modélisation linéaire classique en tenant compte des hypotheses simplificatrices. Afin de
sélectionner les actionneurs capables de répondre aux exigences des commandes a haute
performance (IRFO), nous procédons a la simulation numérique de tous les modéles de ces
machines avec leurs alimentations. Ensuite, nous entamons la modélisation des machines
asynchrones sélectionnées avec prise en compte de la saturation magnétique. La simulation
numeérique a été effectuée pour valider les modéles non linéaires de ces machines en les
comparant aux modeles linéaires classiques.

Le contrdle vectoriel est présenté dans le deuxieme chapitre. Dans un premier temps, les
commandes vectorielles des machines asynchrones a base de la régulation classique, telles
gue la MAS triphasée et la MAS biphasée symétrique, sont élaborées a partir des modéles
linéaires de ces machines dans une description continue-discrete. Ensuite, pour tenir compte
de la saturation magnétique, nous montrons, par le biais de simulation, la dégradation des
performances issues de la commande linéaire classique. Pour palier a ce probléme, une
commande permettant de compenser I’ effet de la saturation magnétique est proposee. Cette
commande, appelée « commande vectorielle indirecte saturée a orientation du flux rotorique
(IRFOS) », est associée, dans le cas de I’ alimentation de la MAS triphasée, al’onduleur de
tension atrois niveaux utilisant une stratégie a deux porteuses.

En se basant sur cette premiére expérience, nous avons aors éudié la possibilité de réaliser
des commandes, lesgquelles a base d algorithmes issus de I'intelligence artificielle, seront
destinées a la MAS triphasée. C'est I’ objet du troisiéme chapitre. Dans un premier temps,



Introduction Générale

nous commencons par une description rapide de différents types de réseaux de neurones et de
leurs domaines d’ utilisation. Nous détaillons les caractéristiques des structures neuronales que
nous avons utilisées pour cette étude, ainsi que leurs stratégies d’ apprentissage. Nous avons
travaillé avec des réseaux multicouches qui sont les plus communément employés pour la
modélisation et la commande de processus. Puis nous détaillons la procédure a suivre pour la
mise en cauvre d'un contrdleur neuronal en utilisant comme référence d apprentissage la
régulation classique adopté dans le chapitre précédent au contrdle vectoriel de la MAS
triphasée. Dans un deuxieme temps, la logique floue est abordée en définissant la théorie des
ensembles flous. Nous abordons, par la suite, les étapes nécessaires a la réaisation d'un
contréleur flou de vitesse. Ensuite, I'idée qui a surgie, est la mise en oauvre d’ un contrdleur
neuro-flou basé en entier sur I'intelligence artificielle : un réseau de neurones évolué par une
technique de régulation floue. Enfin, une comparaison des performances de ces commandes
est évaluée par des tests de robustesse et en particulier aux variations de la caractéristique de
magnétisation, de larésistance rotorique et de la période d’ échantillonnage.

Toutefois, la deuxieme expérience tirée nous a pousse a utiliser un modéele d'état des
machines asynchrones (triphasée et biphasée symétrique) permettant d’avoir une structure
d’ estimation ou les états prédits du systéme sont corrigés. Ainsi, cette structure en « boucle
fermée » offre un gain de robustesse vis-a-vis des variations paramétriques et la possibilité
d’ estimer la vitesse de rotation de la machine. Cette problématique, qui est I'objet du
guatrieme chapitre, demande une technique d’ estimation non linéaire des états du modéle de
la machine. Dans un premier temps, nous présentons un état de I’art non exhaustif sur les
technigues de commande a estimation paramétrique et en particulier, |la commande vectorielle
sans capteur mécanique de vitesse. Dans le deuxieme temps, nous décrivons le filtre de
Kaman étendu (EKF) dans sa formulation continue-discréte pour reconstituer des états
étendus du modéle des machines asynchrones. Ensuite, nous détaillons I’ application du filtre
de Kaman éendu a la commande vectorielle du modéle linéaire classique des MAS
asynchrones. Cette application consiste a estimer la résistance rotorique, |’inductance
mutuelle et la vitesse de rotation. Enfin, une application au modéle saturé de laMAS triphasee
permet, par le biais de simulation, de tester la robustesse de |la commande vectorielle a base de
cet observateur, qui est le filtre de Kalman étendu.

Nous terminons par une conclusion générale sur |’ ensemble de cette étude et nous proposons
des perspectives qui peuvent dégager des voies a exploiter dans |’ avenir.
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CHAPITRE I

MODELISATION DES MACHINES

ASYNCHRONES A CAGE EN
REGIMES LINEAIRE ET SATURE

I.1. INTRODUCTION

Dans ce présent chapitre, il est question de la modélisation des machines asynchrones
(triphasée, biphasées et monophasées). Dans un premier temps, nous considérons le régime
linéaire classique et, nous donnons de maniére explicite le modele mathématique des
machines asynchrone a cage (équations électriques et mécaniques) dans le repére diphasé de
Park. Des simulations numériques des différentes grandeurs des machines asynchrones
(MAS) sont faites avec deux types d’alimentations: une alimentation parfaitement
sinusoidale et une alimentation par onduleur de tension & modulation de largeur d’impulsion
« MLI » a deux niveaux. Ensuite, nous abordons le mod¢le saturé qui nous permet d’étudier
I’effet de la saturation dans les relations générales entre flux et courants dans le cas de la
machine asynchrone triphasée. Nous développons le passage de ce modele pour aboutir au
vecteur d’état courant qui nous permet d’introduire le phénomene d’inter saturation « cross
saturation ». Cette démarche est appliquée au modele de la machine asynchrone biphasée
asymétrique, et une représentation sous forme d’équations d’état est exposée de facon a
pouvoir aborder la simulation de la machine en présence de la saturation.

1.2. M ODELISATION DESMACHINES ASYNCHRONES A CAGE EN REGIME LINEAIRE
|.2.1. Modélisation de la machine asynchrone triphasee avec son alimentation
[.2.1.1. Hypothéses ssimplificatrices

La modélisation de la machine asynchrone en tenant compte de la répartition de ses
enroulements et sa géométrie réelle est une tache trés complexe. Il est alors nécessaire
d’adopter certaines hypotheses simplificatrices [BAR82], [CHAS83], [STU00] :
- Nous négligeons la saturation magnétique, 1’hystérésis et les pertes par courant de
Foucault.
- Nous ne considérons que le premier harmonique d’espace de la distribution de la force
magnétomotrice créée dans 1’entrefer de la machine
- Les résistances des enroulements ne varient pas avec la température.
- Nous considérons une densité de courant uniforme dans la section des conducteurs
¢lémentaires, 1’effet de peau est alors négligé.
- On adopte les conventions réceptrices au stator et au rotor.
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[.2.1.2. Modéle de la machine dansle repére diphasé de Park

L’analyse des équations, exposée en annexe A, indique que la transformation diphasé de Park
[PAR29] correspond a une projection des enroulements statorique et rotorique sur les axes
magnétiques 'od' et 'oq. Ces enroulements sont mutuellement immobiles et cette
transformation a pour avantage, de simplifier les expressions des flux. Les grandeurs variables
deviennent des grandeurs constantes et indépendantes de la position rotorique. Ceci est
illustré sur la Figure I-1.

On peut ainsi constater que le
modele de Park de la machine
asynchrone est trés semblable dans
sa formulation mathématique a celui
de la machine a courant continu. En
effet, en substituant les flux par leurs
expressions dans les équations de
tensions, on a la représentation d’état
de la machine asynchrone Figure I-1. Représentation spatiale des enroulements.

1.2.1.2.1. Référentiel lié au champ tournant

Le choix du référentiel dépend du type de probléme a étudier, selon la vitesse qu’on attribue
au repére « d-q ». Cependant, selon les caractéristiques et les objectifs de I’application, il est
commode de fixer I’orientation du repére de facon adéquate afin de faire apparaitre dans le
modele certaines grandeurs dont on désire particuliérement suivre 1’évolution [BOU89],
[FAI9S], [FUYO91], [YAZ96].

Pour notre étude, nous optons pour le référentiel 1i¢ au champ tournant, le repére (d, q) tourne

S

a la vitesse du champ statorique, ayant pour vitesse synchronew, = p . En plus, ce

référentiel est utilisé dans les problémes d’alimentation des machines asynchrones par
convertisseur statique de fréquence ; lorsque on veut ¢tudier la fonction de transfert du moteur
par rapport a des petites variations de la vitesse autour d’un régime donné [BARS82], [SEGS81].

1.2.1.2.2. Equations d’ état de la machine asynchrone triphasée

Le réglage de la vitesse du moteur asynchrone a cage s’effectue soit par la variation de la
tension a ses bornes, soit par la variation de la fréquence d’alimentation ou par la variation

\% )
synchrone des deux grandeurs ? = Cte. De ce fait, les grandeurs Vg, Vg et o5 sont les

grandeurs de commande et, selon la structure de commande adoptée, il existe plusieurs
possibilités pour le choix des variables d’état. Pour notre étude, nous choisissons les variables
[las, Lgs, Py, P, ] comme variables du vecteur d’état (Figure I-2). Ce choix est justifi¢ par le

fait que, d’une part, les courants statoriques sont mesurables et d’autre part, nous voulons
contrdler la norme du flux rotorique spécialement dans le cadre de la commande vectorielle
indirecte a orientation du flux rotorique.

La représentation d’état du modele de la machine asynchrone triphasée est donnée sous la
forme :

X(¢)= 4x(t)+ BU(t) (I.1)
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Avec :
o L3 Ly Lyo;, |
- Ry g .
oL LT, oL,L, T, oL,
_m 1 . 13 Lo, L
[A]= s olg| ° LT, oLL, oL(L,T,
Im 0 L (eg-op)
T, T,
L 1
0 M —(0g — ;) _
L Tr Tf _
1 0
110 1
[Bl=—
oLs|0 O
0 0
L’expression du couple ¢électromagnétique est donnée par :
L
Cem =p LM (\Pdrlqs _\qulds) (12)
Et I’équation du mouvement est :
d 1| L
aQr = J{pﬁ\r/{(\}’drlqs - \qulds)_ Cr _er:| (1.3)
Le vecteur d’état est :
= L.4
X_llds Iqs \I’dr LquJ ( )
Les autres variables sont données a partir des relations suivantes :
Ly Ly 1
WYy =oLJ4 +| — |V, lyp = — |1gs +| — |¥
ds = OLglgs [Lrj dr dr [Lr] ds [LrJ dr (15)
L L 1
R L A G I
r T T
Cr
% Modele
ds ' de la machine
Ve —> asynchrone
Triphasée
o, —»

v Y Yovoy
Iy Ios ¥, P, Q,

Figure I-2. Représentation d’état de la
machine asynchrone triphasée.
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1.2.1.3. Association convertisseur - machine asynchronetriphasée

Afin de contrdler la vitesse du rotor, on opére le transfert d’énergie entre la source et la
machine asynchrone triphasée a travers un convertisseur statique. L utilisation de la technique
M.L.I (modulation de largeur d’impulsion) permet au convertisseur de délivrer une tension
d’amplitude et de fréquence réglable en valeurs instantanées et de controler son contenu
harmonique. Ceci, afin d’optimiser le fonctionnement de la machine en évitant les oscillations
du couple et de la vitesse [CHA92], [CYR&9].

. Principe du fonctionnement

Avec un redresseur non controlé et un filtre, on dispose d’une tension continue a ’entrée de
I’onduleur. Ce dernier, se comporte comme un commutateur de tension en appliquant
alternativement sur chaque borne du moteur, les polarités positive et négative de la source. On
envoie ainsi, un systeéme triphasé de courant alternatif dans les trois phases du stator. Les
ordres de commutation des interrupteurs lesquels, composés de semi-conducteurs et d’une
diode anti-parallele (Figure I-3), peuvent étre obtenus a partir de plusieurs stratégies de
commandes. Nous avons adopté la technique triangulo-sinusoidale, cette technique consiste
en I’obtention des signaux de commande par la comparaison d’une onde sinusoidale dite
modulante, qui est I’image de la tension de sortie souhaitée, et un signal triangulaire ou
porteuse de fréquence multiple a celle de référence. Le choix du facteur de multiplication
découle d’un compromis entre une bonne neutralisation des harmoniques et un bon rendement
du convertisseur [CHA92], [CYRS89]. La variation de I’amplitude de la tension de sortie de
I’onduleur est obtenue en agissant sur le rapport de I’amplitude de la modulante a celle de la
porteuse a tension d’entrée constante. Ce rapport est réglable de zéro a une valeur maximale
correspondante au fonctionnement nominal de la machine. En MLI symétrique, le signal de
référence est constant pendant au moins une période. Ce qui permet de calculer facilement les
instants d’intersection de la porteuse avec la modulante au début de chaque période de celle-

ci. En effet la limite de fonctionnement est atteinte pour des références d’amplitude V' = %

(E : Tension d’alimentation de I’onduleur). La modélisation du convertisseur statique pour
alimenter la MAS triphasée est présentée a I’annexe B.

: I : : In :: i
: - ;
I 1 o Kl K2 K3 |
| [ Iw 1 :
r 3 U 1]
: E i [l 1 |
b [l 1 X {
33220 ~ V|1 1 | g : MAS 3 ~
I : : € :: K1 K2 K3 :
| - - -
i 3 i : ;
I Nl |
: : I 11 |
[ el (N} i
| 1! T |
| rl [N X
! | : :: Générateur de signauz de !
I
! Redresseur - Filtre X commande MLI ;
b= m = = = = = = I 4, i
: Onduleur |

e e e e e e e e = e e o o o o Em Em Ew .

Figure I-3. Schéma de [’association convertisseur statique - MAS triphasée.



Chapitre I- Modélisation des Machines Asynchrones a Cage en Régimes Linéaire et Saturé

[.2.1.4. Simulations numériques

En simulation, nous avons considéré les machines asynchrones a cage, exposées en annexe C.
La simulation numérique est bien connue aujourd’hui dans le domaine des machines
¢lectriques. Elle nous permet de modéliser et d’analyser les systémes physiques avec
beaucoup de précision. Le choix du pas de simulation est trés important car ceci permet,
d’une part, de suivre parfaitement le comportement dynamique des variables rapides du
systeme et d’autre part, de conserver un temps raisonnable par rapport au temps réel de calcul.
Comme Les systemes d’équations différentielles a résoudre sont fortement non linéaire en
régime saturé et non lin€aire en régime non saturé a cause de la vitesse de rotation prise
comme variable d’état, nous avons opté pour la méthode explicite de Runge-Kutta d’ordre 4
pour résoudre ces systémes d’équations.

De nos jours, il existe toute une panoplie de logiciels pour simuler les machines électriques.
Afin de simuler les machines asynchrones avec leurs commandes, nous avons utilisé le
logiciel “MATLAB”. La machine asynchrone considérée dans cette simulation, est couplée
en étoile sans neutre et alimentée par des tensions triphasée équilibrées (sinusoidales ou MLI).
La simulation est effectuée sur la base du modele représenté par le systeme d’équations (I.1) a
(1.4).

1.2.1.4.1. Simulation de la MAS triphasée alimentée par onduleur

Nous avons simulé la machine asynchrone triphasée présentée a I’annexe B. Cette machine
est alimentée a travers I’onduleur de tension MLI & deux niveaux pour le
fonctionnement suivant: démarrage a vide puis application de la charge nominale a 0,4(s)
(Figure I-4). Les grandeurs recherchées sont: le couple électromagnétique, la vitesse de
rotation, le module du flux rotorique, 1’inductance magnétisante, les modules des courants
(statorique, rotorique et magnétisant) et le courant de phase.

On remarque que le régime transitoire est oscillatoire pour toutes les grandeurs de la machine.
Le temps de montée en vitesse et de 0,3(s). La vitesse atteint une valeur proche de 1500
(tr/min) a vide puis elle subit un glissement lors de 1’application de la charge. Quant au couple
¢lectromagnétique, il est oscillant au démarrage et atteint une valeur maximale de 45(N.m).
Apres avoir atteint le régime permanent, il se stabilise a une valeur lui permettant de
compenser les pertes de frottements.

En régime transitoire, le courant de phase I, atteint une valeur maximale de 24,4(A) au
démarrage. En régime établi, il est a variation sinusoidale avec une valeur efficace de 3,75(A).
L’application d’une charge constante de 10 (Nm), a I’instant t=0,4(s), se répercute sur le
couple électromagnétique qui augmente pour compenser le couple de charge et les pertes a
vide. En revanche, un taux d’ondulation de 9% se présente sur la réponse du couple et des
courants.

Le courant magnétisant, qui résulte de 1’interaction entre les courants statoriques et rotoriques,
augmente progressivement pour atteindre une valeur lui permettant de magnétiser la machine.
Concernant le module du flux rotorique, on constate une diminution a I’instant d’application
de la charge. Ceci explique le couplage naturel existant entre le flux et le couple.
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Figure I-4. Résultats de la simulation numérique du modele linéaire de la MAS triphasée a
travers l’onduleur triphasé MLI a deux niveaux.
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1.2.2. Modédlisation des machines asynchrones biphasée et monophasée avec
leurs alimentations

[.2.2.1. Principe de fonctionnement de la machine

La machine asynchrone monophasée est une machine de faible puissance qui est treés utilisée
dans les applications industrielles et domestiques, son stator porte un enroulement de travail
(principal) et un enroulement auxiliaire, qui a pour role, le démarrage de la machine.
L’enroulement principal alimenté en alternatif, crée un champ statorique pulsatoire qui peut
étre décomposé en deux champs glissants de méme amplitude, tournant avec la méme
pulsation de rotation mais dans deux sens opposés (Théoréme de LEBLANC). L’interaction
¢lectromagnétique entre le champ résultant et les courants induits dans le rotor développe
deux couples de méme amplitude agissant dans de sens opposés [KOS69].

Le couple résultant de cette machine sera donc nul et le rotor ne tourne que si on lui donne un
couple initial qui favorise 1’'un de ces deux couples.

[.2.2.2. Principe de démarrage de la machine

Pour palier ce probléme de démarrage, 'une des méthodes consiste a doter le stator de la
machine d’un enroulement auxiliaire décalé dans 1’espace par rapport a 1’enroulement
principal de 90°. Lorsque ces deux enroulements sont raccordés en parallele a une source de
tension, ils sont traversés respectivement par des courants I, Ip. Afin de produire un
déphasage (o) entre ces deux courants, on doit insérer une impédance en série avec
I’enroulement auxiliaire. Selon le couple désiré, cette impédance peut étre une inductance ou
une capacité. Le couple de cette machine est donné par ’expression : C, =KI I, sina;

avec : K constante qui dépend de la construction du moteur.

[.2.2.3. Machine a phase auxiliair e capacitive

Un condensateur est connecté en série avec l’enroulement auxiliaire de cette machine
[MULO93]. Ainsi le courant de cet enroulement est déphasé de pres de 90° par rapport au
courant de 1’enroulement principal. Cette machine offre donc le double avantage, de produire
un plus grand couple au démarrage avec un faible appel de courant.

Les Figures I-5-a et I-5-b présentent respectivement 1’allure du couple a un seul enroulement
statorique (1I’enroulement principal) et celui avec deux enroulements (principal et auxiliaire).

N

) cp M\

\

\ L — i o _f,//f I
Kog
|
a : Pour un seul enroulement statorique b : Pour deux enroulements statoriques
(Principal) (Principal et Auxiliaire)

Figures I-5. Les couples développés par le moteur asynchrone monophasé
Cq : couple direct  C;: couple inverse  Cys : couple résultant
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[.2.2.4. Modé e des machines asynchrones biphasée et monophasée

Pour développer le modele des machines asynchrones biphasée et monophasée, on prend en
considération les mémes hypothéses simplificatrices déja prises dans le cas de la machine
asynchrone triphasée.

1.2.2.4.1. Modele de la machine asynchrone asymétrique biphasee

La machine étudi¢e (Figure I-6) est constituée d’un stator possédant deux enroulements en
quadrature et d’un rotor a cage d’écureuil qu’on assimile a deux enroulements court-circuités
en quadrature. Pour une machine asymétrique, on a :

e Les inductances statoriques : L, # L

e Les résistances statoriques : R, # R

Figure I-6. Représentation schématique de la machine asynchrone biphasée.

En se référent au schéma de la Figure I-6, les équations électriques de la machine asynchrone
asymétrique biphasée s’écrivent :

Vas = Ras ias + = *
dt

V=R, i, + .
R (L6)
d¥
VV’ = RVinI -
dt

. d\{lyr
V,=Ri,+ o

Les flux des différentes phases de la machine sont donnés par les équations suivantes :

W, =L,i, +L,cos0i, —L,sin6i,

as as - as

Wy = Ly dp, + Ly sin@i, + L, cosbi, 17
VY, =L,cos@i, +L,sin0i, +L i, '
¥,

=—L,sin@i, +L, cosiy, +L.i,

Telque L
L : Inductance propre des phases du rotor.

as,xr as,yr bs,xr

L, :inductances propres respectivement des phases a et b du stator.

as >

5., - Mutuelle inductance stator-rotor.
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o . \ \ . de
L’application de la transformation de Park au repére (d, q) tournant a une vitesse @, = 7 <,
t
exposée en annexe A, au systéme d’équations (1.6) donne :
. , v, . ,dY,
V,cos@, —V, sin6, =R, (I, cosf, -1 sinb,)+cosb, 7"" —sin@, d;’ (a)
-0 ¥, sinf, -0, ¥, cosb,
. . . d‘{jd dlqu.y
Vysind, +V, cost, =R, (I, sin6, +1,cosb,)+sind, 75 +cosd, B (b)

to¥, cos0, —o ¥, sinb,

En multipliant 1’équation (a) par cosé. et ’équation (b) par siné, et en additionnant les
deux équations, on obtient I’équation de tension statorique suivant I’axe « d »:

d¥
Vi =R 4 + Ry + dtdb -0, (1.8)

De méme, en multipliant I’équation (a) par—sin@ et 1’équation (b) par coséf. et en
additionnant les deux équations, on obtient 1’équation de tension statorique suivant ’axe «
q»:

d¥,,
qu = RZIds + R3IQS + th + a)c\Pds (19)

Les équations du circuit rotoriques se calculent de la méme maniére, on obtient alors:

v' Equations électriques

d¥
Vi =R 1, + Ry +—L -0 ¥

dt -

leS
Vv :Rzlds+R3Iqs+—q+a)‘P

qs dt ¢ ds
AV (1.10)
V. =RI, +—* (0. - )¥
dr rdr dt ( c r) qr
avy,
Vqr = RrIqr + dt +(a)c - a)r)lPdr
Avec:
R =R, cos’0, +R, sin’ 0,
R, =(R,, — R, )cosB. sinb,
R, =R, cos’6. +R,sin’ 0, (L11)
d@.-0)
0, -0, =——=
dt
B do.
Cdt

De fagon analogue, 1’application de la transformation de Park au systeme (I.7) permet
d’obtenir les équations de transformation des flux suivantes :

v' Equations des flux magnétiques

12
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&

=L, +L21qs +L, 1,
o =Loly+ LI, +L, 1,
s=L1, +L1I,
=L, +L,1,

€ € €

Avec :
L =L, cos’c+L, sin’ b
L,=(,, —L,)cosd, sinb,

_ 2 )
Ly=L, cos”" 0, +L, sin" 6,

On choisit le référentiel 1i¢ au champ tournant tel que ®. =

(L12)

(L13)

s, et aprés avoir fait la

substitution des systémes d’équations (I.10), (I.11), (1.12) et (I.13), on obtient la
représentation d’état de la modélisation de la machine asynchrone biphasée asymétrique :

Ll 1
dt O-O-'L1L3_L§
i, 1 [
dt B Lé_O'OJLlL3 _Y;Ids_YZIIIS+Y3'IPdr_Y4\qu+L2'VdS
d¥, L R
S _RIM Y 4 (- ¥
dt " Lr ds Lk dr ( s V) qr
d¥y L R
T _RIMT Y (- ¥
a L L " (o
dQ L, ¢ f
L=p My, I V¥ I,)-—L-LQ
P, ele Vel =

Les coefficients de dispersion

L 2
o=1-—"M_
LL,
2
o :1——LM
L.L

L’expression du couple est donnée par :

dr ~gs

C.. szi—M(‘I’ I, -¥,I,)

T

Le vecteur d’état est :

X:[Ids Iqs ledr \qu]r

Les autres variables sont données a partir des relations suivantes :

1 L,
1, :Z\Pdr _Zlds
1 L

L
Wy =oll, +L,1, +L—'"‘PW

-

, L,
\qu\, = Lzldx +0o L31qs +L7\qu

r

13

= [_ Xy — X+ XY, - X4\qu + O-YL3Vds - LZVqs]

(1.14)

(L15)

(L.16)

(1.17)

(L18)

(L19)
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Avec :
Zs=w,(L,, —L,)cos20,
> sATh e X, =olLZ -L,Z, Y =L 7 —ol.7

Zi =R +ol, +ﬁ Xy=0lZ,~- 2,1, Y,=L,Z,-0ol,Z,

" L,(oL L,(L 1.20
Z,=R,+Z,~w.o'L, X, =LM[ 7 : —sz,) Y, :LZW(;+OLIa),,j (1.20)
Z,=R,+Z,+w,0l, T T

L, (L : L, (ol

L, X,=""\2 s Lo, Y, ="2—-Lo,

Z4 =R, _a)st + M 4 Lr (7; O Ly Ij 4 L). Tr 2

rer

1.2.2.4.2. Modele dela machine asynchrone symétrique biphasée
Dans le cas d’une machine biphasée symétrique, on a:

Les inductances statoriques : L,, = L, = L,

A}

(1.21)
Les résistances statoriques : R =R, =R,

En remplacant les égalités (I.21) dans le modele de la machine biphasée asymétrique défini

par le systéme d’équations (I.14), on obtient le modele de la machine asynchrone biphasée

symétrique dans le référentiel li¢ au champ tournant. Ce modele est identique a celui de la
machine asynchrone triphasée, défini par le systéme des équations (I.1) a (1.5).

1.2.2.4.3. Modéle de la machine asynchrone asymétrique monophasee
a condensateur permanent

On étudie la machine asynchrone monophasée a phase auxiliaire capacitive (V, =V, )

représentée par le schéma de la Figure I-7.

[o'N

L
\\\ ¥E ITJ vbs .
e - (\/> ,4\0
R K Y
"

-
— bl
- hS
- hs
., i -

ir
Figure I-7. Représentation schématique de la machine asynchrone asymétrique monophasée.

¥oak

En se référant au schéma de la figure (1.8) les équations électriques de la machine asynchrone
monophasée avec condensateur s’écrivent :

as = Rl,l\'iﬂ\ d\Pas
] dt
d¥
Ve =Ry, + dbs +7V,
dqf (1.22)
er = Rrixr -
dt
d\PVV
V,=Ri,+——
dt
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En suivant les méme étapes que celles élaborées durant I’étude de la machine asynchrone
asymétrique biphasée, on aboutit au modele de la machine asynchrone monophasée
asymétrique dans le référentiel 1i¢ au champ tournant :

[dl, ! |
= Tl XX LY, L, LA L
dl
4 YI, YI AYY, -YY +LV, —-dV —LA+d,B
i 120'0'1113[ b et e
&, L, 1
r=A] —Y¥ +o-a)¥
d[ T; ds 7’, dr (x r) qr
s T
T_M] Y (- 1.23
d[ T;qsy;qr(s r)dr ( )
&L L, _ G f
dt J[f(\{{i}]qs }st) J
dv, 1
“C=1 +al
dt ¢ ® “
av
= *11 +al,,
dt c
Avec :
A =sin(w,t)(V,, sin(w,t)+V,, cos(w,1)) (1.24)

B =cos(o,t)(V,, sin(w,t)+V,, cos(w,t))

1.2.2.4.4. Modéle de la machine asynchrone symétrique monophasée
(avec condensateur permanent)

En remplacant les égalités (I.21) dans le modele de la machine monophasée asymétrique
défini par le systeme d’équations (I.23), on obtient le modele de la machine asynchrone
monophasée symétrique dans le référentiel 1i¢ au champ tournant suivant :

- 5 -
dly 1 RS+LL [+l + Ly Y, +p— Ly Q,‘P,+VdS_A
dt ol | LT " " GlLT al " d,
2
%:a)slds 1 R +L I _p LM Qr\lldr LM \Pr VdS_A
dt o\ " LT oL oA LT " ol
¥, =L—M1ds Ly +@-w)¥
a T T
ay, L 1
L=M] —Y¥ —(o,-0,)¥ (1.25)
dt 7; gs ]-; qr ( s r) dr
dQ, :pLiM(‘Pdr[A_\P I, )_g_igr
e gL J J
av, 1
“C=-I,+al.
df ¢ ds s" cq
Vv, 1
— =] +oy,
dt ¢ qs s” cd
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[.2.2.5. Association convertisseur- machine asynchrone biphasée et
monophasée

On distingue deux catégories d’onduleurs qui alimentent les machines asynchrones biphasée
et monophasée :

- Des onduleurs monophasés pour alimenter la MAS monophasée a condensateur
permanent, les plus connus sont: les onduleurs monophasés en pont complet
[BER95], [MUL93].

- Des onduleurs biphasés (ou triphasés aussi) pour alimenter la MAS biphasée, les plus
utilisés sont : les onduleurs biphasés a quatre bras [HOL93], [JAN99]. Ceci est illustré
sur la Figure I-8.

La stratégie de commande des interrupteurs que nous avons adopté, est celle de la triangulo-
sinusoidale. On compare une onde qui est I’image de la tension souhaitée, appelée : la
référence ou la modulante et I’autre appelée porteuse. Le rapport entre leurs fréquences
m=f,/frr, est appelé : indice de modulation; le rapport entre amplitudes r=V,/V s est appelé :
taux de modulation.

La modélisation du convertisseur statique utilisé, dont le schéma est représenté ci-dessous
(Figure I-8), est détaillée en annexe B.

Génerateur de signaux de

Redresseur 1 commande :M_—L‘I
et dlomm e - 2 Ondulenr |

- - —-—-=-=- == 1y --~"~"~"~"~"~"~"~" " """~~~ """ - - T - T - - T T - T T -
| | ) :
| II': ID 11 1
1 N > G
| e e e e |
| T |
A A A 1 |
! :: 11 'Vslﬂ MAS
Wel1 1 ‘ "
AL ¢ —— | B . g SN
I o . K4 K2 K4 K2 i
3 i i |
| 11
| 1l |
| o 1 !
| 1! 11 i
| 11 11 1
1! 11 1
' 11 11 1
: |1 1
| II
| !

Figure I-8. Schéma de [’association convertisseur statique — MAS biphasée.

[.2.2.6. Simulations numériques
Dans un premier temps, nous avons procédé a la simulation des machines suscitées (Annexe
C) pour une alimentation parfaitement sinusoidale ¥, =V, cos(wr) ensuite, pour une
alimentation a travers I’onduleur de tension MLI.

» Interprétation des courbes

Les résultats obtenus par simulation du modele de la machine asymétrique sont représentés
sur les Figures I-9 a I-13 pour un fonctionnement a vide concernant les MAS biphasée
asymétrique et monophasée symétrique a condensateur permanent. Concernant la simulation
de la MAS biphasée, un démarrage a vide suivi d’une application de charge a 0.15(s). Ceci
nous a permis de faire les constations suivantes :

* Le couple électromagnétique C, développé décroit d’une valeur maximale atteinte au

démarrage pour vaincre 1’inertie du rotor, et oscille autour d’une valeur qui compense le
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couple de frottements. Lors de I’application de la charge, il augmente afin de compenser
le couple de charge.

* Apres la phase de démarrage, la vitesse de rotation €2 atteint une valeur proche de la
vitesse de synchronisme. L’application de la charge provoque une diminution de vitesse
traduite par un glissement supplémentaire, qui se stabilise a sa valeur nominale lorsque le
couple électromagnétique atteint la valeur du couple de charge. Ce qui permet a la
machine de garder un fonctionnement a puissance nominale.

* On remarque que le courant au démarrage de I’enroulement principal est plus important
que celui de la phase auxiliaire. L’application de la charge entraine un plus grand appel de
courant.

» Les courants des deux phases statoriques sont sinusoidaux et parfaitement en quadrature,
avec une différence d’amplitude due a la dissymétrie de la machine (différence
d’impédances).

» Les différentes grandeurs simulées de la machine symétrique, Figure (I-10), se stabilisent
a des valeurs constantes contrairement au cas de la machine asymétrique, Figures (I-9), ou
ces grandeurs présentent des ondulations. Ceci est du a la dissymétrie des deux
enroulements.

En vu des résultats de simulation obtenus, par les Figures (I-11) et (I-12), des mod¢les des

machines monophasées (asymétrique et symétrique a condensateur permanent), on peut faire

les constatations suivantes :
e Le temps de réponse est tres lent.
e Que ce soit pour la machine symétrique ou asymétrique, 1’évolution des différentes
grandeurs de la machine présente beaucoup plus d’ondulations.
e Les courants des deux phases ne sont pas exactement en quadrature, ce qui provoque
une diminution au niveau du couple de démarrage.

Les résultats de simulation, présentés sur la Figure (I-13), montrent le comportement
dynamique et statique du mode¢le linéaire de la machine asynchrone symétrique biphasée
alimentée par l’onduleur biphasé avec I’application d’une charge nominale aprés un
fonctionnement a vide. D’aprés ces résultats, on peut dire que, hormis les ondulations
supplémentaires générés par les harmoniques de 1’onduleur, I’évolution des différentes
grandeurs simulées reste identique a celle de la machine biphasée symétrique alimentée par
des tensions parfaitement sinusoidales.

Remarque

Apres analyse des différents résultats obtenus par simulation, on peut faire les conclusions
suivantes:
» Le régime transitoire du couple électromagnétique de la machine asynchrone biphasée
est peu oscillatoire.
= Le fonctionnement a vitesse variable de la machine asynchrone monophasée (a
condensateur permanent) présente beaucoup de limitations. La composante pulsatoire
du couple électromagnétique est trés importante.
En se basant sur ces remarques, la suite de ce chapitre va traiter la saturation de la machine
asynchrone triphasée et de la machine asynchrone biphasée.
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Figure I-10. Simulation du modeéle linéaire dans le référentiel lié au champ tournant de la
machine Asynchrone Biphasée Symétrique pour une alimentation parfaitement sinusoidale
(Application du couple de charge égal au couple nominal a t=0.15s).
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Figure I-11. Simulation du modele linéaire dans le référentiel li¢ au champ tournant de la
machine Asynchrone Monophasée Asymétrique (a condensateur permanent) pour une
alimentation parfaitement sinusoidale (simulation a vide).
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1.3. MODELISATION DES MACHINES ASYNCHRONES EN TENANT COMPTE DE LA
SATURATION MAGNETIQUE :

La saturation du matériau magnétique sous 1’action du champ d’excitation magnétique, et
donc du courant, entraine une diminution de perméabilité du matériau, soit une diminution du

rapport V% définissant les différentes inductances de la machine. Les modeles linéaires

classiques ne prennent pas en considération ce phénomene. En effet, les valeurs des
différentes inductances sont identifiées au point nominal donné par le constructeur. En
général, le dimensionnement des machines est tel que lors du fonctionnement nominal, les
toles ferromagnétiques qui les constituent sont bien souvent saturées. Cependant ce point
nominal est calculé pour un certain niveau de saturation donnant un couple important pour un
courant pas trop élevé.

Le phénoméne de la saturation au sein d’un systéme électromagnétique peut étre illustré
comme sur la Figure I-14. Celle-ci montre les flux réel et celui issu d’un mode¢le linéaire pour
deux courants de faible et de fortes amplitudes.

Pour les modeles linéaires, le calcul du flux se fait toujours par rapport a la droite (a),
déterminée par le point nominal. Ceci montre que si le point de fonctionnement de la machine
ne coincide pas avec le point nominal, une différence de taille est enregistrée entre les
amplitudes du flux calculé par les modéles linéaires et le premier harmonique du flux réel.

’ ' +* WPoint nominal

. / ;
e SN L Points de
i W : fonctionnement

i

flux réel
== == flux calculé par les modéles linéaires

Figure I-14. Représentation du flux réel et du flux calculé par les modéles linéaires.

De ce fait, tenant compte de la saturation, les relations liant les flux aux courants ne sont donc
plus linéaires et les paramétres intervenants dans le modele de la machine deviennent
variables avec le niveau de saturation [BOL87], [LEO84], [VASS81].

Il est clair qu’en considérant le repére triphasé, la prise en compte de la saturation dans la
modé¢lisation des machines asynchrones conduit a une étude trés complexe, vue que la matrice
inductance n’est plus la méme et elle dépend non seulement de la position du rotor, mais
¢galement des courants statorique et rotorique. En revanche, si on adopte la représentation de
Park (d, q), en considérant le mod¢le linéaire classique, cette étude devient plus facile du fait
que le nombre d’équations et de parametres est réduit. Néanmoins, avant de passer a la
modélisation et pour que la transformation de Park ne perde pas de son intérét pratique, il faut
tenir compte des hypothéses simplificatrices citées précédemment en régime linéaire
classique, hormis la saturation. En effet, la répartition spatiale de la force magnétomotrice
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statorique est considérée sinusoidale c'est-a-dire que, seul le fondamental de 1’induction
participe aux flux statoriques. Toutefois, il est évident que les harmoniques d’espace
d’induction participent aux flux statoriques, par conséquent, les composantes homopolaires
des flux statorique et rotorique peuvent étre non nulles. Ceci est dii essentiellement au
troisieme harmonique [LEE61], [LIA94]. De ce fait, notre ¢étude s’intéresse au premier
harmonique des flux statorique et rotorique. En effet, cette hypothése est bien fondée, le fait
que la machine soit saturée n’implique pas D’apparition d’autres harmoniques aux flux
diphasés. Ceci a ¢été, méme si la machine est saturée, démontré par [KAS99] en prenant
comme harmonique dominant celui qui correspond a 1’effet des encoches.

Afin d’éviter une modélisation tres lourde en temps de calcul et simple a implanter du point
de vue pratique, les chercheurs préférent d’utiliser la méthode globale. Cette méthode prend
en considération, d’une part, la saturation magnétique en tenant compte de la variation de
I’inductance magnétisante calculée a partir de la variation du flux magnétisant en fonction du
courant magnétisant et d’autre part, le flux propre d’un enroulement au stator et au rotor
comme la superposition d’un terme du flux de fuite se refermant dans 1’air donc indépendant
de la saturation, et d’un terme magnétisant li¢ a la saturation magnétique [BOUS89], [FAI95],
[LEVI97], [LEVI9S], [LIP84], [VAS90-1].

1.3.1. Modélisation de la machine asynchronetriphasée
En adoptant les mémes hypotheses citées précédemment a 1’exception de la saturation, on a:
Y=Y, +L,I (1.26)
Avec : ¥ : Flux magnétisant,

L,,: Inductance de fuite.

En fonction du choix des variables d’état du systéme, on peut décrire le modele saturé¢ de
plusieurs manieres.

1.3.1.1. Modéle en flux

Dans ce modele, les flux (Wy, oo, War. W) ©f la vitesse o sont pris comme variables

d’état du systeme. La saturation est introduite dans le modele par 'intermédiaire du flux
magnétisant. Les équations statoriques et rotoriques, dans le référentiel li¢ au champ tournant
rotorique, sont données par :

=RI —_— - Y
Vi Ty +—-a\¥,
ds s ds ,[ s T gs

d‘{‘w
Vqs = Rslds t+t—+ a)slPds

dt (1.27)
¥, =RI,+ ¥, +(o,—w,)¥,
dt T dt T
d‘Pm_ d‘I’W
di =R, + g (0, —w,)¥,

Les flux statoriques et rotoriques suivant les deux axes (d, q) peuvent étre exprimés comme la
somme des flux mutuels et des flux de fuites :
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lPdS = ‘Pdm + L.VOIds
\qu = \{qu + LA'OII]S
‘Pdr = ‘Pdm + Lml dr

¥, =¥, +L,1I

qm ro” qr

(1.28)

Avec : L, : Inductance de fuite statorique.

L., : Inductance de fuite rotorique.

Le flux magnétisant est exprimé par :

\Pdm = LMIdm :LM (Ids +Idr) (1.29)

\qu = LMIqm = LM (Iqs +Iqr)

Avec : 1, : Courant magnétisant suivant I’axe d.
1, Courant magnétisant suivant I’axe g.

Le systeme (1.27) peut se mettre sous la forme d’équation d’état suivante :

dlyds RS

dt =Vds _T(de _\Pdm)-"_a)s‘{lqs
d\PqS Rv

dt = Vqs _f(qu _‘qu)_a)slyds

. (1.30)

av R,

dtd’ =- L’ (\Pd}’ - \Pdm) + (wS - wr )leqr
a¥ B R

dl‘l == L’ (Lllqr - Lqu) - (a)s - wr)\Pdr

7

Lorsque on tient compte de la saturation magnétique, 1’inductance magnétisante L,, devient

variable. Elle est obtenue a partir de la caractéristique de magnétisation réelle de la
machine ¥, (7, ), donc par le rapport :

L, =Yu (L31)

.3.1.2. Modéle en courant

Contrairement au modele en flux, le modele en courant permet de montrer clairement et de
donner une interprétation physique au phénomeéne de saturation croisée. Ce phénomeéne est
appelé encore I’effet d’inter-saturation « en anglais cross saturation ». Ceci se traduit par le
couplage entre les deux axes orthogonaux d et q [BOL8S8], [BOUS89], [LEVI95], [LEV97],
[VAS86]. Le flux de I’axe direct « d » dépend du courant magnétisant de I’axe « q » et vice
versa. En résumé, la saturation dans un axe affecte la saturation dans I’autre axe, d’ou 1’effet
de couplage entre les deux axes.

Dans ce cas, les courants (Ig, Igs, Lar, Iqr) et la vitesse o, sont pris comme variables d’état du
systtme. La saturation magnétique est introduite dans le modéle par I’intermédiaire les
inductances magnétisantes statique L,, et dynamique M, .

Pour donner une interprétation physique a 1’effet croisé de saturation, [KAS99] a procédé
par simulation en utilisant un logiciel de calcul de champ par éléments finis élaboré au
laboratoire LEEI (Toulouse). Dans cette étude, effectuée en deux étapes, 1’auteur a déterminé
I’évolution des inductances cycliques quand la machine asynchrone est considérée comme un
systeme multi-enroulements. Cette machine est alimentée par les courants diphasés statorique
et rotorique. La premiére étape consiste a étudier I’influence des courants sur un seul axe.
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Dans la deuxiéme étape, les courants sont introduits suivant les deux axes. De cette méthode,
on remarque que les flux suivant les deux axes d et q diminuent et qu’il existe un effet croisé
entre les deux axes d et q di a la saturation du fer de la machine. Cet effet intervient donc au
niveau des inductances cycliques.

Par rapport au modele linéaire classique, les équations du modele saturé contiennent aussi
bien des termes variables que des nouveaux termes de couplage et en particulier, le
phénomene de saturation croisée. A partir du systeme (1.26) et (I.27) on obtient :

dl dV¥
Voy=RI,+L,—*+—" -0 (¥, +L,I,
ds s ds 50 dt df .s( qm 50 qA)
Al dV¥,
Vs :RSIS+LSO - + . +a)s(\dem+LSOIds)
¢ ¢ dt dt (1.32)
dl d¥y
0=RI1,+L oy~ (0 - L I +Y¥
r>dr ro dt dt ( s r)[ ro” qr qm
dl d¥
0=RI, +L,—+—"+(o,-o, )L, 1, +"¥
r=qr ro dt dt ( s ))[ ro” dr dm]
Avec : L,=L -L,=L —-L,

En se basant sur cette dernieére équation et sachant que 1’inductance magnétisante est donnée
par (I.31), on peut conclure que les inductances cycliques varient en fonction du courant
magnétisant. La symétrie de la machine asynchrone implique que la valeur de 1’inductance
propre cyclique d’une armature sur un axe est la méme sur 1’autre axe pour un certain niveau
de saturation. Contrairement a ce résultat, pour une machine synchrone a poles saillants,
I’hypothése de la symétrie n’est pas valable a cause de la saillance, et les inductances
cycliques L, et L, ne sont pas ¢gales méme dans le cas linéaire [VAS90-1]. De ce principe,

une représentation spatiale des vecteurs du flux magnétisant P, colinéaire au courant

magnétisant /, suivant les deux axes « d et q » est donnée par la Figure I-15.

qa
_________________________________ \V
Tqm : "
]qm “““““““““ :
! ]
a : v
Idm LIJdm
Figure I-15. Représentation du flux et du courant magnétisant.
1, =1, cosO Y, =¥, cosd
1, =1,sin@ ¥, ="¥,siné (1.33)
2 2 2 2 2 2
I mo 1 dm +1 qm le = lIldm + qum

. . . : . d¥
Afin d’aboutir au mode¢le saturé de la machine, on essaie d’exprimer les dérivées y et
t

a¥y
dt

= en fonction des courants. En tenant compte de ces équations, on aura :
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AV I
i %(LM L) =Lu ddtdm +on dﬁf (1.34)
t .
d‘l’ d dl,, dL
— %, .1,)=L, d: ”‘1’"7;4

dr dt
. dL,, . .
En tenant compte de la saturation, le terme I devient variable.
t

dL, 1I,dL, dI,
dt I, dl, dt

dL, d(,L,)-L,dl,dl,
dt 1,dl, dt (135)

dL, 1[a¥, di,
= — — L M
1| dl, dt

dL, 1 dl
AR

m

(1.36)

Inductance mutuelle dynamique : M, = ‘2{' m
1

m

Comme: /2 =72 +/? ; ce qui donne : i, _d IEYE :1[

d;, dl, 1
am? dm qm +
dt dt 2 I

dt dt +]2

qm

m

At 1 dt I dr

m m

dl, 1y Ay Lo @y (1.37)

En tenant compte de la Figure (I-17), on obtient :

dl
d;m :cos(é’)cl’f{—dt’”+sin(9) e (1.38)

La substitution de (I1.34) dans (1.38), donne :

Tdm 2 2 d]dm 1 d[qm
= [Lyy(I-cos® (00)+ , cos™ (00)—x-+(M,,-L,, )sin(00cos (06— = (1.39)

dt
d T gm e 2 2 dlqm : dldm
% =[L)(1-sin” (0))+ M, sin (96)7 +(M,, — L, )sin(Obcos (QHF

1+ cos(26)

2
sin’ (00 l—cozs( 20) le systéme (1.39) devient :

cos(@)sin(6) = sin 229)

d¥y L,+M, M, -L 7 M, -L a,,
ddm z{ M 5 L d}2 i cos(2o9)} dd""’ J{ d}2 v ]sin(Zﬁ) dq
¢ 1 ! (1.40)

d¥ L, ,+M, M, -L dl M, -L
qm :|: M + dy + dyz M COS(ZG):| qm +( dy2 " Jsm(ZH)d]d’”

cos’ (0 =

sachant que :

dt 2 dt dt

en posant,
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L = L, +Mdy
2
L= M, -L,
2
L, =L, cos(20)
L, =L, sin(26)

On aboutit ainsi aux équations suivantes :

En combinant les systémes (1.32), (I.33) et (1.42), on obtient le systéme suivant :

N

=

o o N

Tel que :

a¥ dl dl dl, dl

o —(L,+L s (L, +L oL T4
dt ( 0 2c) dt ( 0 2(‘) dt 2s dt 2s dt
d¥y dl dil dl dl

qgm _ T — L qs +(L. —L qr +L, ds +7 dr

dt ( 0 2(‘) dt ( 0 26) dt 2s dt 2s dt

R +L, jt -o,L, +qu§t Md:;lt -o,L +qujt
oL, +qu5t R +qujt oL, +qujt . Zt
Mdjt -w,L, +qujt R +L, Zt -o,L +qujt
_%LM +M d"jt M, jt oL, +M,, R +Lq,jt

L, =L,+L,+ L, : Inductance cyclique totale du stator suivant I’axe « d »

Ly=L,+L,~L, Inductance cyclique totale du stator suivant I’axe « q

L,=L,+L,+L, ° Inductance cyclique totale du rotor suivant I’axe « d »

L,=L,+L,—L,: Inductance cyclique totale du rotor suivant I’axe « q »

M, =L, +L,, :Inductance mutuelle cyclique suivant I’axe « d »

M, =L, - L,, - Inductance mutuelle cyclique suivant I"axe « q»

M, =L, " Inductance de couplage des deux axes d et q.

(L41)

(1.42)

(1.43)

L, et M, prennent en consideration les changements de /,, suivant I’¢tat de saturation. Ces

relations montrent que, en régime dynamique, les inductances de la machine sont liées a la
pente de la tangente de la caractéristique de magnétisation.

Les inductances magnétisantes suivant les deux axes «M,,M » et les inductances cycliques

totales du stator et du rotor ne sont pas respectivement égales (L, = L st L, #L, ).

L’inductance M i désigne le couplage induit par la saturation entre les deux axes en

quadrature qui sont interdépendants.

Du systeme (I1.43), on retrouve les équations de la machine en régime linéaire classique, en

posant :
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L ds L s
L L

L,
o= Lo (1.44)

M, Mq: M
M, =0

dgq

1.3.1.3. Mise sous forme d’ équations d’ état
Le systéme d’équations différentielles décrit par (I1.43) peut, afin de faciliter sa résolution par
les méthodes numériques, étre mis sous la forme d’équations d’état X ()= 4X(¢)+ BU(¢). Le

vecteur d’état est:X:[IdS I, 1, Iq,.].

A

On commence, tout d’abord, a mettre ce systéme sous la forme matricielle[y/] = [r]7]+ [L]i[j] :
dt

VS— Rx _a)st 0 _a)xLM ]ds Lds M dq M, d M, dq I ds
I/L]S — COSLS Rs wsLM O Iqs + qu L‘IS qu M‘I i ]qS
0 0 -ouLy, R -—oul L, |M, M, L, M,\dtl,
0 a)leM O a).vlLr Rr Iqr qu Mq qu Lqr Iqr
[ Rs — Ls 0 - wsLM Lds qu Md qu
R= C!)SLS RS C()SLM 0 et I = qu qu qu Mq
0 - wleM Rr - wler Md qu Ldr qu
_wleM 0 wSILV RV qu M‘I Md‘/ L‘I”

(1.45)
Sachant que : [4]=-[L]'[R] et [B]=[L]"

On remarque que la matrice [L] est symétrique, ce qui facilite donc son inversion. Les
coefficients des matrices[4]et[B] sont exposés en Annexe A :

dQ
L’équation du mouvement qui régit ce systeme est : J dtr =C, —C -2 (1.46)

Le couple électromagnétique est donné par I’équation :

C,=pLyl, I,-1,1,) (147)

1.3.1.4. Moddlisation del’inductance mutuelle variable

De ce fait, il existe plusieurs solutions qui consistent a représenter la courbe de saturation par
des fonctions mathématiques. On peut citer, a titre d’exemple, la décomposition sous forme
de série de segments de droites ou bien sous forme de série exponentielles ou polynomiale.

1.3.1.4.1. Approximation de la caractéristique par une série de
segments de droites (inter polation linéaire)
Cette méthode consiste a déterminer une multitude de fonctions'¥, = f (I m) qui passent au
plus proche par tous les points relevés. En tenant compte de la saturation [FAID95], le flux
magnétisant peut étre exprimé par :
Wins= ¥mns - f (1.48)

ms
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W s flux magnétisant en régime saturé.
Wonns © flux magnétisant en régime non saturé.

f': une fonction qui désigne la différence entre le flux ¥, et W, e

Pour chaque point de fonctionnement (W I), les inductances mutuelles statique et

ms?>
dynamique sont exprimées par :

Wln\‘
L, = 1m~ (1.49)
d¥v
M, =—m 1.50
dy c{}r ( )

1.3.1.4.2. Approximation de la caractéristique par une série de
fonctions exponentielles

Il a été convenu que le développement en série d’exponentielles (Figure I-16) donne des
résultats plus précis pour les mutuelles inductances statique et dynamique [BOU89]. Pour
notre étude, nous avons considéré cette décomposition lors de la simulation.

D’apres [BOUS9], la courbe de saturation peut étre décomposée sous forme d’une somme
d’exponentielle.

v, =K, + Y K, (1-e") (151-a)

Flux Magnétisant (Wb)

°
>
T
I
I
I
I
I
I
e e i A N A
I
I
I
I
I
I
I
L oo oL L Ll L __DN___

10 15 20 25
Courant Magnétisant (A)

Figure I-16. Caractéristique de magnétisation (approximation analytique).
Afin d’avoir une meilleure approximation de cette caractéristique, les coefficients K et
n,sont déterminés a partir d’un relevé expérimental de la caractéristique réelle de

magnétisation ¥, (7,, ) de la machine. La détermination de ces coefficients consiste & minimiser
une fonction objective du type :

o[t -] (151-b)
Gl ram)
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Ou £, est le nombre de points observés.

v* (1" (k): Valeur de k™™ observateur de y,,
v (1, (k) : Valeur du k™ point de v, (I,) calculée par I’expression (I.51-a).

L’indice J des coefficients K et n varient de 0 a 3.
Les valeurs des coefficients de la machine asynchrone triphasée de 1.5 kW (Annexe C) sont:
K¢=0,001025; K;=2,162 ; K, =- 1,058 ; K5 = 0,227 ; n,= 0,252 ; n,= 0,272 ; n;= 0,253.

1.3.2. Modélisation de la machine asynchrone asymétrique biphasée

On dégage les mémes étapes suivies dans le cas triphasé. En effet, I’approche toujours utilisée
consiste, dans le repére diphasé, a décomposer le flux total statorique et rotorique en un terme
dG au flux de fuite indépendant de la saturation, et un terme magnétisant 1i¢ a la saturation.
Partant de cette hypothése, on pose:
L., : Inductance de fuite rotorique.

L.,,L

0> Lo - Inductances de fuite statorique des enroulements asymétriques.

En se basant sur les équations des inductances calculées précédemment dans le repére (d ,q)
li¢ au champ tournant, on obtient :

Ly =L,,cos’ 0, +L,,sin> 6,

Ly=L,,co8’ 0 +L,,sin’ 0, (1.52)
Ly, =(L,, —L,,)sin6, cosd

Ly =Ly —=Lyo=Ly—Lyo=L, =L,

Les flux statoriques et rotoriques, suivant les deux axes (a’ ,q), peuvent étre exprimés comme
la somme des flux mutuels et des flux de fuites :
Wy =Wy, + Lol + Lyl
W =W, + Lyl + L], (L.53)
Y, =%, +L,1,
v,=Y¥Y,+L,,

Le flux magnétisant est exprimé par :

Wy, =Ly, =Ly, +1dr)

(1.54)
lIIqm = LM Iqm = LM ([qs + Iqr)
Tel que : 7, : Courant magnétisant suivant I’axe « d ».
1,,,: Courant magnétisant suivant I’axe « g ».
En remplacant (I1.53) dans (I.10), les tensions statoriques et rotoriques deviennent :
dv,  ar, . dl,
Vi =Rl +R I+ dtd +L, 70; +L,, 7(; — (‘{Iqm + Lol 4 +L101qx)
d¥ dl, dl
Vqs =R, +R31qs +th +L207(; +L 307; + o, (\Pdm + L5014 +L201qs)
dI r dLIj m
O = erdr + Lro > + 7: - (a)s - a),, )[Lm]qr + lIlqmjl
dr, d¥v, (1.55)
O = R»‘Iqr + Lro dj + d: + (a)s - a)r )[Lm]dr + \Pdm]
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L’inductance magnétisante L,, est obtenue a partir de la caractéristique de magnétisation réelle

de la machine ¥, (1,, ), donc par le rapport : 1 = F
1

m
m

En adoptant la méme hypothése que celle prise dans le cas de la machine asynchrone
triphasée concernant la symétrie de la machine, une représentation spatiale des vecteurs du
flux magnétisant ‘¥, colinéaire au courant magnétisant /,, suivant les deux axes « d et q » est

illustrée sur la Figure (I-17) permettant d’aboutir aux mémes équations de (I1.33) a (1.42).

La substitution des équations (1.55), (1.33) et (1.42), donne :

Va R -, Ly, R, —o (L, +Ly) 0 oLy || {4
Vi | | B + o (Lyg + Ly,) R, +w.L, oL, 0 1,
0 0 ~w,L, R, -wl, |I,
0 oL, 0 oL, R, I,
ds, Ly+M, M, M, 1y
. Ly+M, L, M, M, d I,
M, M, L, M,|all, (1.56)
qu Mql qu Ldr Iqr

Tel que :
L, =L, +L,+L,, :Inductance cyclique totale du stator suivant I’axe « d »
Ly=Ly+L,—L, : Inductance cyclique totale du stator suivant I’axe « q

L,=Ly,+L,+L, ° Inductance cyclique totale du rotor suivant I’axe « d »
L,=Ly+L,—L,, Inductance cyclique totale du rotor suivant I’axe « q »
M, =L, +L,, : Inductance mutuelle cyclique suivant I’axe « d »
M,=L,~L, Inductance mutuelle cyclique suivant I’axe « q »

M, =L, " Terme traduisant 1’inter-saturation

On a abouti @ un mode¢le similaire a celui de la machine asynchrone triphasée, mis sous la
forme condensée suivante :

1=k, I+ 2., 1510 (L57)
La représentation d’état du systeme est donnée par :

< [=14Tr1+ [810] (L.58)
Tel que :

o7 L ™ [81= .| (159)

Du systeme (1.57), on retrouve les équations de la machine asymétrique en régime linéaire
classique, en posant :
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Ldsl = Las
qul = Lbs
L, =L, =1L
dr qr r (160)
My = Mql =Ly
qu = 0

1.3.2.1. Modélisation de la machine asynchrone symétrique biphasée
Pour aboutir au mode¢le de la machine asynchrone symétrique biphasée, on a procédé de deux
manieres :

e Soit en suivant les mémes étapes ¢€laborées dans la modélisation de la machine
asynchrone triphasée, en démarrant avec les équations suivantes :
Wy =W + Lol
Y, =Y, +L,l,
Wy = Yo + L1, (L61)
¥ =¥, +L,I

ro— qr
LM :Lx _LXO :Lr _LrO
e Soit on déduit ce modéle a partir du modele de la machine asynchrone asymétrique
biphasée, en posant :
LaSO :LbsO = LSO
Ras = Rbs = Rs

(1.62)

Les deux démarches aboutissent a un modele identique a celui de la machine asynchrone
triphasée lequel, est représenté par le systeme d’équations (1.43).

De méme, on retrouve les équations de la machine symétrique en régime linéaire classique, en
posant :

Lds =qu =Ls

Ldr :Lqr :Lr (1'63)
M,=M,=L,

M, =0

dgq

1.3.2.2. Caractéristiques de magnétisations

En se basant sur la forme exponentielle de la caractéristique de magnétisation de la machine
triphasée, et en connaissant les valeurs nominales des paramétres de la machine biphasée
asymétrique et symétrique, nous avons déterminé, approximativement, la méme forme de
cette caractéristique :

e Casd'unemachine asymétrique (Annexe C)
K¢=0,001025; K;=2,162 ; K, =- 1,058 ; K5 = 0,227 ; n;= 0,87 ; n,= 1.07 ; n; = 0,87.

e Casd'unemachine symétrigue (Annexe C)
Ky=10,001025 ; K; =2,162 ; K, =- 1,058 ; K5 =0,227 ; ny=1.41 ; n,=1.61 ; n;= 1.41.

1.3.3. Simulation du M odéle des machines asynchrones en r égime saturé

La représentation d’état du modele en saturé, des machines asynchrones a cage triphasé et
biphasé, effectué en simulation est la suivante :
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1y a, ay ay ay |1 by b, by by |V,

i as | _ Ay Ay Gy Ay lqs + by by, by by Vqs
dt| 1, Ay Ay Ay Ay |1y by by, by by | O
ar Ay Ay A Ay ]q» by by by by | 0

Les coefficients a; sont exposés en annexe B.

(L64)

Le modele de la machine asynchrone triphasée et biphasée en régime saturé peut étre étendu

aux équations suivantes:
e Equation du couple électromagnétique
Cem :pLM(Iqs Idr _[ds Iqr)

e Equation du mouvement :

7 e ek Q,
dt

e Equations des courants magnétisants :

Idm = Idx + Idr
I,=1,+1,

qm

2 g2 2
]m _Idm +1qm

e Les inductances mutuelles statique et dynamique :

1< .
L,=K,+—Y K ,(1-e"")
m j=1
3
M, =K,+> Kn e

J=1

e Les flux magnétisants :
y1dm = LM Idm
qu = LMIqm
2 2 2

v, =V ¥,

(1.65)

(L.66)

(L67)

(L68)

(1.69)

e [’estimation des autres variables est donnée dans le cas triphasé et biphasé symétrique

par :

SUafs = LSOIds + YId

m lIl

Vo =Lolus *¥0 Bt dans le cas asymeétrique par : ¥

SZ,afr :LrO]dr +¥/dm \Pdr = ‘Pdm + L I
4

ro” dr
SZ,qr :LrO]qr +5qu = ‘qu + L I

ro~ qr

» Interprétation des courbes

is = Yo ¥ Loy + LZOIqs
= IIqu +L201ds +L 301qs

(1.70)

Dans un premier temps, nous avons procéd¢ a la simulation des machines asynchrones a cage
précitées dans la cas d’une alimentation parfaitement sinusoidale 7, =¥, cos(ax) et ensuite,

dans le cas d’une alimentation a travers un onduleur de tension MLI a deux niveaux.

Les Figures (1.17) et (I.19) montrent que la simulation des différentes grandeurs des modeles
saturés est similaire celle des modeles linéaires classiques. Néanmoins, il est clair que, durant
la phase transitoire, I’amplitude du courant de phase "I, " augmente et atteint une valeur lui

permettant de vaincre I’inertie de la machine. Et enfin, en régime permanent, ce courant
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augmente suffisamment (par rapport au régime linéaire classique) pour répondre a la
sollicitation de la charge dont le couple égal au couple nominal. Cette augmentation en
régime permanent est bien illustrée par le fait que, pour un méme niveau du flux a inductance
mutuelle statique réduite, il faut un courant plus grand.

On constate aussi une légere diminution du flux par rapport au cas linéaire. Cette diminution
est due au fait que nous avons pris en compte la courbe de magnétisation. Le couple
¢lectromagnétique instantané subit aussi une diminution par rapport au cas linéaire, au
démarrage, puis il se stabilise pour compenser les pertes a vide.

Le courant magnétisant augmente progressivement pour atteindre une valeur lui permettant de
magnétiser, et saturer la machine apres 1’affaiblissement du courant rotorique.

Les courants parcourant les enroulements des machines biphasées sont en quadrature.

La machine asynchrone asymétrique biphasée (Figure [-21), et ce dans le cas d’une
alimentation sinusoidale, présente des oscillations trés importantes. Ceci est di
principalement a I’existence de la dissymétrie entre les deux enroulements en quadrature.

On remarque qu’en régime permanent, la différence est apparente entre les modeles saturés et
les modeles linéaires. En outre pour une alimentation a travers un onduleur de tension MLI a
deux niveaux (Figures I-18 et I-20), on fait la méme constatation, hormis que les différentes
grandeurs présentent plus d’ondulations causées par les harmoniques d’ordre supérieur de la
tension délivrée par I’onduleur MLI.
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Figure 1.17. Simulation des modeles saturé et linéaire de la machine Asynchrone triphasée
dans le référentiel lié au champ tournant pour une alimentation parfaitement sinusoidale.
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réferentiel lié au champ tournant pour une alimentation a travers [’onduleur de tension
triphasé MLI a deux niveaux.
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Figure 1.20. Simulation du modéle saturé de la machine Asynchrone biphasée dans le
référentiel lié au champ tournant pour une alimentation a travers [’onduleur de tension
biphasé MLI a deux niveaux.
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Figure 1.21. Simulation du modele de la machine Asynchrone Biphasée Asymétrique dans le
référentiel lié au champ tournant pour une alimentation parfaitement sinusoidale.
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I.4. CONCLUSION

Dans un premier temps, nous avons présenté, dans ce chapitre, la modélisation des machines
asynchrones a cage : tel que la machine triphasée, biphasée et monophasée a condensateur
permanent. La machine se présente comme un systéme non linéaire fortement couplé mais la
mise en équations de celle-ci dans un repére diphasé (transformation de Park) permet de
réduire le nombre d’équations du systeme. Les résultats de simulation obtenus nous ont
montré le couplage naturel existant entre le flux et le couple électromagnétique. Le choix d’un
référentiel 1i¢ au champ tournant permet, dans le chapitre suivant, d’appliquer la technique du
flux orienté, d’éliminer ainsi, ce couplage.
Les modeles des différents types des machines asynchrones biphasée et monophasée a
condensateur permanent (asymétrique et symétrique) nous ont permis d’aboutir a la
simulation de celles-ci associées ou non a un convertisseur statique, dont, on peut tirer les
conclusions suivantes:
= Le régime transitoire du couple ¢lectromagnétique de la machine asynchrone biphasée
est peu oscillatoire.
= Le fonctionnement a vitesse variable de la machine asynchrone monophasée (a

condensateur permanent) présente beaucoup de limitations. La composante pulsatoire

du couple électromagnétique est trés importante.
En se basant sur ces conclusions, la partie de la saturation magnétique s’est focalisée sur la
modélisation des machines asynchrones triphasée et biphasée.
Ensuite, la saturation magnétique est prise en compte dans ces modeles par I’introduction des
inductances statique et dynamique issues de la caractéristique de magnétisation et par la
considération de I’effet d’inter-saturation dans le modéle en courant. Les résultats de
simulation des machines asynchrones, associées ou non a un convertisseur statique, ont
montré ’impact des effets précités de la saturation magnétique sur le comportement des
machines asynchrones aussi bien en régime transitoire qu’en régime permanent. De ces
résultats, on conclut que la machine asynchrone biphasée asymétrique, comme dans le cas
linéaire, présente des oscillations tant qu’en régime dynamique qu’en régime statique. Ceci
limite les avantages de cette machine par rapport a la machine asynchrone biphasée
symétrique surtout, concernant la réponse du couple instantanée qui se manifeste par
beaucoup d’ondulations. En se basant sur cette remarque, le chapitre suivant traitera la
commande vectorielle des machines asynchrones triphasée et biphasée symétrique.

41






Chapitre 11 Commande Vectorielle des Machines Asynchrones en Régimes Linéeaire et Saturé

CHAPITRE 11

COMMANDE VECTORIELLE DES

MACHINES ASYNCHRONES EN
REGIME LINEAIRE ET SATURE

[1.1. INTRODUCTION

De nos jours, la machine a courant continu (MCC) occupe encore une partie du marché de la
variation de vitesse et de la robotique. Cette dernicre posséde une qualité intrinseque : elle
permet un controle séparé du flux et du couple (le flux est controlé en permanence par le courant
inducteur, le courant d’induit est producteur du couple). Néanmoins, la présence du collecteur
limite la puissance et nécessite un entretien fréquent.

C’est pourquoi, nous nous tournons vers la machine a courant alternatif, et en particulier la
machine asynchrone qui a I’avantage d’étre robuste, facile a construire et moins coiteuse. En
revanche, ces machines sont trés difficiles a commander a cause du fort couplage entre le flux et
le couple puisqu’elles se présentent comme un systéme multi variable et complexe. Une telle
disposition nous a pouss¢ a réfléchir afin d’adopter une technique de découplage permettant de
retrouver, tant en régime permanent qu’en régime transitoire, une expression scalaire instantanée
du couple. Grace aux progres considérables de la microélectronique et de I’électronique de
puissance, le découplage entre le flux et le couple devient réalisable par la technique
d’orientation du flux. Néanmoins, la commande vectorielle des machines asynchrones, avec
prise en compte de la saturation magnétique, impose une compensation de cet effet afin de
contrer la dégradation des performances causées par la non-linéarité du systeme.

Apres avoir modélisé les machines asynchrones triphasée et biphasée symétrique en régime
linéaire et saturé, nous nous intéressons, dans ce chapitre, a la prise en compte de ce phénomene
de saturation dans la loi de commande vectorielle. Dans un premier temps, nous présentons la
commande vectorielle classique, c'est-a-dire avec orientation selon le vecteur flux rotorique.
Ensuite, et apres avoir associer la commande vectorielle linéaire au mod¢le saturé de la machine
pour montrer sa sensibilité a la variation du niveau de saturation, nous développons les équations
permettant d’établir une commande vectorielle non linéaire, que nous appelons « la commande
vectorielle indirecte saturée a orientation du flux rotorique (IRFOS) ». Enfin, en introduisant
cette derniére, nous montrons, par simulation en tenant compte de I’effet d’inter saturation,
I’amélioration des réponses statique et dynamique des machines asynchrones.
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I1.2. PRINCIPE DE LA COMMANDE VECTORIELLE :

En 1971 et pour la premiere fois, BLASHKE propose le principe de la commande vectorielle,
qui signifie : Un contrdle adéquat de I’amplitude et de la phase d’une grandeur vectorielle. Ceci
consiste a assimiler la machine asynchrone a une machine a excitation séparée par deux aspects
[BLA72]:
e Le couple et le flux sont contrdlés indépendamment I’un de I’autre.
e Les conditions optimales de production du couple sont assurées tant en régime
permanent qu’en transitoire.

C’est a ce niveau que la transformation de Park joue un role essentiel. En effet, d’un c6té par
rapport au stator, les champs statorique, rotorique et d’entrefer tournent a la vitesse du repére (d,
q) et de lautre coté, I’expression du couple instantané (1.2) fait apparaitre des possibilités
d’expressions scalaires simples, a condition d’annuler I'une des composantes du courant ou du
flux sur I’un des axes du repére (d, q). Cette disposition, qui consiste a orienter convenablement
I’axe «d» du repere (d, q) a tout instant sur I'un de ces trois champs, débouche sur une
commande dynamique de la machine asynchrone. Ainsi, en imposant cette condition, la
composante directe du courant statorique «lg» détermine 1’amplitude du flux a orienter. En
maintenant cette composante constante, le couple peut étre commandé par le courant en
quadrature «lIg». Par conséquent, I’enroulement suivant I’axe «q » est producteur du couple; il
doit donc étre dépourvu du flux suivant cet axe (ceci est équivalent a 1’induit de la MCC). On
déduit, alors, que le fonctionnement de la machine asynchrone a cage est similaire a celui de la
(MCC) a excitation séparée (Figure II-1).

Iq Ty
I4 La y
—Sbu Découplage I
B
I
flsl d q I %
miachitie asyrchrore

Cem=K Ids Iqs
mackitie 4 couratt corditng
Cem= K I dI o

Figure II-1. Principe de la commande découplée.

I1.3. PROCEDE D'ORIENTATION DU FLUX

L’orientation du flux peut se faire par I’un de ces trois procédés :

Par le flux rotorique : Yo ="Yret W, =0 (IL.1)
Par le flux statorique : Yo =WPset W =0 (I1.2)
Par le flux d’entrefer : Yim=¥Ymet Pgm =10 (I1.3)

L’intérét de cette technique réside dans I’aboutissement a un variateur de vitesse ou le flux et le
couple sont respectivement et indépendamment commandés par les composantes du courant

statorique /, et/ . Ces deux derni¢res composantes de courant sont, a leur tour, controlées
indépendamment par I’action sur les variables de commande ¥V, et V,_ . Les variables d’état a

considérer sont alors les courants (/,, /), le flux a orienter et la vitesse mécanique Q, .

En plus de sa simplicité, la technique d’orientation du flux rotorique ne présente pas de limite de
stabilité du couple électromagnétique [YAZ96], [FUY91], [OUA95]. Son maximum dépend
uniquement de 1’état magnétique de la machine ; une variation du glissement se traduit
instantanément par une variation du couple.
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11.3.1. Orientation du flux rotorique:

En imposant les conditions (II.1) aux relations liant les flux aux courants, par exemple dans le
cas de la machine asynchrone triphasée, on tire :

Ly, +LI,=0 (IL.4)

Le termeL, [, represente le flux crée par le courant/  a travers I'induit: c’est la réaction

magnétique d’induit de I’enroulement « q » du rotor. L’enroulement statorique de I’axe «q » joue
le réle de compensation, puisque le courant / , doit €liminer cet effet a travers la mutuelle L, .

11.3.2. Différentes méthodes d’ orientation du flux rotorique:

Pour réaliser la commande par orientation du flux, il est nécessaire de connaitre a chaque instant
la position exacte du flux a orienter et de le faire coincider avec I’axe direct «d» tournant a la
vitesse synchrone [BLA72]. Pour y parvenir deux approches sont envisageables [BOS86],
[FUQ95], [FUYO91], [GREL96], [VAS90], [YAZ96], [ZIN90], [ZIN9O] :

11.3.2.1. Lacommandedirecte:

Le flux est régulé en contre réaction. La position du flux a orienter doit étre mesurée en utilisant
un capteur physique de flux ou un estimateur de flux. La pulsation @ est directement évaluée a
partir de la position du flux dans le repére lié au stator.

11.3.2.2. Lacommandeindirecte:

le flux n’est ni mesuré ni reconstruit. I est fixé en boucle ouverte. Cette commande se base, en
régime transitoire, sur les équations régissant le fonctionnement de la machine asynchrone avec
orientation du flux ou la position du flux est déduite de la relation donnant la vitesse de
glissement.

Grace a cette maitrise indépendante du couple et du flux, le pilotage vectoriel répond
efficacement aux exigences (objectifs) de certaines applications. On peut, a titre d’exemple, citer
la traction et la robotique [GRE96] :

1. Latraction électrigue

- Minimiser les ondulations de couple (pour diminuer les vibrations)
Fournir un couple d’appel important

- Assurer un contrdle rapide du couple en cas de perte d’adhérence.

2. Larobotigue
Dynamique rapide
Fournir un couple de maintien a vitesse nulle
Permettre un asservissement de position sans dépassement pour les machines outils.
Dans I’industrie, les couples résistants existants sont :
% Couple constant : 90% des applications.
1. Levage
2. Bandes transporteuses
%+ Couple hyperbolique :
1. Enrouleurs et dérouleurs
2. Machines outils.
% Couple linéaire
Pompes volumétriques
¢ Couple parabolique
Ventilateurs
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Les deux premiéres applications (couple constant et hyperbolique) exigent un contrdle instantané
du couple qui est assuré par le controle vectoriel. Le controle des deux composantes du courant
(Igs, Igs) peut se faire soit :

1. Par un controle direct des courants (réels ou transformés) en utilisant 1’alimentation
contrdlée en courant, ou technique du contrdle par hystérésis.

2. Par un contrdle indirect de tension en utilisant 1’alimentation contrélée en tension qui
consiste a imposer les tensions de référence qui conviennent pour réguler les courants.

Les phases de déroulement du contrdle vectoriel, qui dépendent de I’alimentation, sont comme
suit [FU91] :

Choisir la machine et son alimentation dont on déduit les variables de commande ;
Choisir la nature des consignes (flux et couple, flux et glissement) ;

Déterminer I’orientation du flux (du flux rotorique sur I’axe d par exemple) ;

Assurer 1’autopilotage réalisant 1’orientation du repere (par exemple commande indirecte
ou directe).

Dans notre travail, nous optons pour la commande indirecte avec une alimentation controlée en
tension. L’immense avantage de cette commande indirecte réside dans le fait que nous
n’utilisons pas I’amplitude du flux rotorique, mais seulement sa position [MOUO06]. A partir des
grandeurs de références que nous souhaitons obtenir W et C il est possible de

rref emref >

calculer/ et I - ainsi que @, selon les équations ci-dessous :

dy/r ref
Tr 7 + yjrref = LMIdsref

_ M
Cem ref p 1 qsrefWr ref
L

r

(IL5)
L 1 sref
wvl :_M e
l Lr y/rref
0,=|o di+6,

La position du flux rotorique est déterminée par la derniére expression, ou &, est la position

mesurée du rotor. Cette méthode est caractérisée par sa forte dépendance vis-a-vis des
parametres de la machine, en particulier la constante de temps rotorique. Or, cette derniere est
liée a la température, a la fréquence (résistance rotorique) et a la saturation magnétique
(inductances, couplage) [BEN96-1], [BEN96-2], [DED94], [FAA93], [LOR90], [SENOS5]. Et, si
I’évolution de cette constante de temps rotorique n’est pas prise en compte, la conséquence serait
une dégradation des performances en régimes statique et dynamique.

D'innombrables travaux [BEN97], [CHN90], [CHR96], [GAN95], [GARS&0], [HOLI1], [ZAI87]
sont consacrés a la suppression des effets de la variation de la constante de temps rotorique. Les
différentes solutions préconisées se caractérisent par des algorithmes de calcul trés complexe et
ne résolvent pas totalement le probléme posé.

La bibliographie sélectionnée n'a pas l'ambition d’étre exhaustive; elle donne une idée sur un
certain nombre de travaux existant et, surtout, confirme que 1'estimation de la constante de temps
rotorique est reconnue comme un probléme crucial lors de la commande vectorielle de la
machine asynchrone..
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I1.4. COMMANDE VECTORIELLE INDIRECTE DES MACHINES ASYNCHRONES EN REGIME
LINEAIRE CLASSIQUE

Nous étudions la commande vectorielle des machines asynchrones en utilisant la technique
d’orientation du flux rotorique (g = Wrer €t Wor = 0). Une alimentation en tension permet de
réguler les composantes du courant statorique (Igs, I¢s) tout en imposant les tensions (Vds , Vqs) qui

conviennent. Nous considérons le couple électromagnétique Cey, et le flux rotorique ¥ ; comme
références de commande. En plus, dans un premier temps, nous présentons la commande sous sa
formulation continue ensuite, nous passons a sa représentation continu-discréte.

I1.4.1. Casdela machine asynchrone triphasée avec la régulation classique :

On impose la condition d’orientation du flux au systéme d’équations (I.1), on obtient :

L Cem ref
%:(fj——L (1L.6.a)
pL M \Ilr ref
(rav.,, /d+¥,,)
Iy = : : (IL6.b)
LM
L1,
0, = — (IL.6.c)
TF \Pi‘ ref
o, =0, + a0, (I1.6.d)
da¥
Ve=RI,+0.L, Ay | Ly | Torrg —w,0L1, (IL.6.¢)
‘ ‘ Sdt (L) dt ¢
dl
Vi =Rl +0L —"+a, KLMJ\P’_ ot J_szds} (I1.6.1)
dt L )

A travers les équations (IL.6.¢) et (I1.6.1), on remarque que les actions sur ¥, et [ ne sont

gsref
pas parfaitement indépendantes, ce qui nécessite donc, le découplage de ces deux équations qui
contiennent des termes d’interactions entre les grandeurs d’axes « d » et « q ».

L

I

L d‘Prre dl
V. —[—M ] o ! +o,0L, I, =R, +0L, ddf
t

L, d,, (IL7)
Vqs -, L—‘I’r ref T oL, | = RSIqS + oL, 7
Pour découpler ces équations, on introduit deux nouvelles variables V', et V_, tel que :
dl
Vdsl = Rslds + o-Ls &
dt
(IL.8)

d
=R, +ol, —"
Ce T gy

4

gsl

Les composantes des tensions découplées sont directement reliées aux composantes du courant
statorique (/,, et / ). Pour compenser I’erreur introduite lors du découplage, les valeurs V,, et

4

41 Sont corrigées, donnant ainsi les tensions statoriques de références V. et V. a flux

gsref
constant ou bien le module du flux ne varie que lentement. Cependant, cette solution de
compensation peut présenter I’inconvénient d’utiliser les composantes des courants mesurés qui
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peuvent étre perturbés par les bruits de mesure et par le contenu harmonique des courants de
phase. Ainsi, on a préféré utiliser les courants de référence [YAQ9S5] :

E,=-0w0'L I

gsref

{Vds ref = I/dsl + EIT * (II 9)

Avec L -
Vqﬂ‘ﬁ’f = VqSl +E2T E2T = L_M*y/rref +o Ls IdS*’é?f

r

Pour un découplage parfait, on ajoute les boucles de régulations des courants (7, et /) et on

obtient a leurs sorties les tensions Vg et V. Le calcul de ces régulateurs est exposé dans
I’ Annexe D.

Les méthodes de découplage admettent plusieurs variantes mais celle de [CAS93], par sa
nouveauté, est trés attirante du fait qu’il réalise la commande vectorielle avec 1’orientation du

. . W as
flux rotorique et adopte comme variables de commandeU = [ ¢ } .
Vs

Le schéma bloc de la commande vectorielle avec réglage de vitesse de la machine asynchrone
triphasée, alimentée en tension a travers un onduleur MLI est représenté sur la Figure (1I-2). La
consigne du couple est obtenue a partir de la boucle de régulation de vitesse par un régulateur de
type PI. De méme, la consigne du flux est obtenue par réaction a travers le bloc de défluxage.
Cette valeur peut étre constante ou liée a la vitesse, tel que :

Y, si [Q,]<Q,
= (11.10)
P =112, si [Q,[>Q
|Qr r n

Le flux de référence est maintenu constant pour les vitesses rotoriques inférieures ou égales a la
vitesse nominale de la machine. Pour les vitesses supérieures, le flux rotorique doit étre affaibli
afin de limiter la tension aux bornes de la machine.

%f +C 3 PI Ccmrc ]L]S"Cff C 3 P,l Vq_s‘] - Vas Va.v
1. ) Découplage
Q Commande et , Vis (
vectorielle Transformée Cs; - MLI \ MAS
indirecte d-q/af
P@)
Drrer 1 dsrefl' Vds{ Vﬁ g Vcs
V2 : P
(1)51*
Iqu 1 as I as
] . s *
N “eidy| L €2 b
(DS J’
e *
T o, s
1/p
1

Figure II-2 Schéma boc de la commande vectorielle en régime linéaire classique.
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De ce schéma bloc (Figure II-2), on peut citer les principales fonctions que doit remplir cette
structure de commande vectorielle indirecte contrélée en tension :

v
v
v

s

Mesure des courants et de la vitesse indispensable pour la régulation,

Régulation de la vitesse qui fournit la consigne du couple,

Commande a flux orienté qui fournit, la position du flux et les courants de référence dans
le référentiel tournant,

Régulation des courants dans le référentiel tournant,

Transformation permettant le passage du référentiel tournant au référentiel fixe qui
fournit les grandeurs réelles de commande,

Transformation permettant le passage du référentiel fixe au référentiel tournant qui, a
partir des grandeurs électriques réelles, fournit les grandeurs transformées nécessaires a
la régulation.

En outre, il est nécessaire de définir les contraintes qui limitent le fonctionnement de cette
commande [MOUO06] :

v

La contrainte des tensions statorique appliquées a la machine dont les valeurs maximales
dépendent de la source de tension (E: tension continue a I’entrée de ’onduleur). La
limitation de ces tensions est liée a la vitesse de rotation de la machine fonctionnant en
mode défluxé. En effet, les composantes de la tension statorique deviennent élevées vue
que la vitesse est importante, ceci doit vérifier la condition suivante quelque soit le mode

de fonctionnement : V, = [V} + V> < %

La contrainte des courants statoriques et rotoriques qui dépendent de la tenue thermique
admissible par la machine, les limitations sur les courants sont principalement présentes a

basse vitesse. Le courant statorique doit vérifier la condition : I, =+/I; + 1] <1

S max

11.4.2. Cas dela machine asynchrone symétrique biphasée avec r égulation classique:

On considére le systéme d’équations (I.1), et en imposant la condition d’orientation du flux, on
obtient:

av . .
I, =r Ly (IL11.a)
L, dt
; oL Cony (IL11.b)
! LM Trref
Ly I1.11
o =0, + I (IL.11.c)
N r ]—yry/rref qs
a)S :a)r -}—a)S1 (IIl ld)
dl, (L,R +LR, L,R,
V, =oL, a’j +( A I ‘J]dS—M—ZSU,.wf—a)SJLSIqS (IL.11.e)
dl, (L3R +L'R L
V,=oL, d: +( M ,Lz rs ]]qs +L—MpQ,SUWf +w.oL 1, (IL11.9)
2
avec i =1-— L
LL

s r

Pour avoir les variables de commande V., V.., €t @, plusieurs approches existent :

X/
L X4

1% Approche ;

Approximer les variables ¥, , V, des équations (II-11-¢), (III-11-f). Les variables de commande

deviennent :
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de réf = Rs I ds a)s O-L K I qs
Virgg =R s + @, 0L 1 (I1.12)
o, =0, + pQ,

em

< 2°™ Approche :
Prenant les variables d’états telles qu’elles sont données:

dl L3R, +L:R L,R
Vdsref = O-Ls < + — 2 — Ids - M2 - \Pr ref a)s O-leqs
dt I 2 (IL.13)
dl LL,R +L’R L
qs M= r rets M
Vqs ref O-Ls dt ( L2 Iqs _ le LIlr ref + a)s o-Ls Ids

em

< 3™ Approche:
En partant des deux équations (IL.11.e et IL11.f), les tensions V, et V, nécessitent un

découplage des termes d’interactions entre les grandeurs des axes « d» et « q». [BOUHO04],
[BOUHOS] propose une approche de calcul de la machine biphasée permettant d’aboutir a des
équations identiques a celles de la machine asynchrone triphasée. Cette approche se présente
comme suit :

. L dyjrre
¢ del’équation (Il.11.a),ona:¥,  =L,1, —R—’Tf (IL.14)

”

En remplacant 1’équation (II.13) dans (II-11-e), on aura :

dl L) R +L’R L, R L d¥,,
vV, =olL dw{ M SJlds— AZ ’(LMIU,S— ALy Y

s K d t Li ) Rr d t K st gs
dl, LR L R L d¥,
=ol, — 4+ M [+ R, — M+ L —wol ],
Codt L L . dt e
dl L dy/rre'
V,.=RI, +olL —%+=1 L —woL,I, (I1.15)
dt L dt !
¢ De I’équation (I.11.c) et (II.11.d), on a :
w, =0, -0 ,=0o,+(R,.L, /LY, ), (II.16)

Le remplacement de 1’équation (I1.16) dans 1’équation (II.11.f), Sachant que : pQ; = ®; donne :

dl,, (IR +RI? L, ., LI,
=ol "“+( ull T I+ ML ! a)s—%.M +wol

’ dt Li r rréf

dl, L,R L,® LR
_ qs M r M™s M r
=oL, 7 +——— 1, +RI, +L—‘me -—51,+twooll,

dl L
V=Rl +ol,—"+o MV  +ooll, (IL.17)
! dt L,
On introduit de nouvelles variables V., V., , tel que :
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di, L

dylrre
Vdsl = Rslds + GLS Vdsl = Vds _L_MTf + a)so-Lqus
(IL18) Avec: ' (I1.19)
— 9 _
Vqsl - Rs]qs + O_Ls dt Vqsl - Vqs — W L_Mylrref - wsJleds

r

Les variables V,,, V,, seront obtenues a travers des régulateurs de courants (7, et / ). Enfin,

on obtient les tensions de commande V.., V., en corrigeant I’erreur introduite lors du

gsref
découplage, comme suit :

* *
ElS = —C()SO' Ls Iqsref
{Vdsréf =V +Ej

11.20 L .
Vqsréf = qul + E2S ( ) E2S = CL)X (L_M* Y/rref to Ls ]dsrefj

I

[1.5. Organisation de la commande

Conformément a la théorie des systemes automatiques [BUHS88], et pour que les performances
dynamiques obtenues pour une commande analogique puissent étre réalisées pour une
commande numérique, la période d'échantillonnage associée a la régulation des courants doit étre
une dizaine de fois plus petite que les constantes de temps électriques du systéme. Cependant la
réduction de cette période d'échantillonnage de la régulation des courants est limitée par deux
facteurs suivants [YAQO95]:

- La puissance des microprocesseurs utilisés.

- La fréquence maximum d'échantillonnage de cette commande de courant est limitée a la
fréquence de modulation lorsque 1'alimentation est assurée par un onduleur de tension MLI.

Au niveau d'une commande numérique, il n'est pas possible d'implanter directement ces
commandes sans avoir effectué¢ la discrétisation préalable et pris garde aux différentes cadences
d'échantillonnage. Deux procédés peuvent étre utilisé dans ce but: le premier consiste a chercher
le régulateur discret équivalent a partir du régulateur continu, le second consiste a concevoir
d'autres régulateurs numériques obtenus a partir du modele discret du systeme [OUA95]. Dans
notre travail, nous optons pour le premier procédé qui utilise la technique de transformée en Z.
Alors, chaque régulateur est associ¢ a une cadence d'échantillonnage qui concerne la chaine de
contre réaction ou de réaction dans laquelle il est implanté; il est bien évident que de fagon
classique, chaque échantillonneur est associé¢ de maniere implicite a un bloqueur d'ordre zéro
[BUHS86].

[YAQO95] propose une commande numérique qui peut €tre assurée par deux microprocesseurs
travaillant en parallele. Chaque microprocesseur assure la commande d'une partie du systéme
(Figure 11-3). Dans cette figure, A, et h, sont respectivement la période d'échantillonnage de la

partie électrique et de la partie mécanique, (4,<h,).

Le premier microprocesseur fournit a la fin de sa période d'échantillonnage des signaux de
références (courants de références) avec lesquels le deuxiéme microprocesseur calcule les
commandes des courants, qui seront appliquées a la machine a la fin de chaque période
d’échantillonnage#, .

Processeur 1 | h, |
Processeur 2 | h, | h, [E— | |
k k+1 k+2 k+N

Figure I1-3 Organisation temporelle des microprocesseurs.
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Concernant la discrétisation de cette commande, une fréquence d’échantillonnage trop grande
peut provoquer I’instabilit¢ du systéme [GRE96], [PIE88], il est possible de découper
I’algorithme en taches rapides et en taches lentes. La commande MLI, les transformations de
coordonnées et le calcul de I’orientation des reperes constituent les taches rapides. En revanche,
[WES94] évoque le probléme de la séparation des modes qui ne reste inconditionnellement
valable pour les machines de tres faible puissance. Par exemple, si I’actionneur est constitué d’un
moteur a faible puissance et équipée d’un réducteur de vitesse, le frottement visqueux augmente
par rapport au moment d’inertie faible. Le pdle mécanique devient donc plus rapide, et peut
interférer avec les poles électriques, surtout a basse vitesse.

11.5.1. Régulateur de vitesse

Un systéme de régulation de qualité permet d'obtenir les performances suivantes:

e Une bonne stabilité de systeme en boucle fermée.

o Le maintien de la sortie a sa valeur de référence indépendamment des perturbations sur le
systeme.

e Le passage rapide d'une consigne a une autre, quelles que soit les conditions sur le systeme.

Le signal d'erreur de vitesse ¢, est traité directement par un régulateur numérique qui fournit la

référence [ qui est lui méme borné de fagon symétrique & ne pas dépasser le couple

gsref >
accélérateur maximal (courant admissible) afin de protéger I’onduleur et la machine.

Le régulateur P.1. est représenté par la transmittance suivante :

RV (S) :va + & — Cem ref (S) (II.22)
S g, (5)
La transmittance en z donne:
R

R (zH=(0-z" )Z{%S)} (I1.23)

La discrétisation nous permet de donner l'expression numérique en z~' :
-1 -1
R ()= Cony (27) _ K, +(Kh — K, )z (11.24)
' g,(z7") 1-z7

On obtient donc les équations récursives :

&,(k)=Q,, (k) = Q(k) (IL.25)

Cem rgf (k) = lcel11rgf‘ (k - 1) + vagv (k) - (va - Kivhl )gv (k - I)J

g, (k) est l'erreur entre la vitesse de référence Q, (k) et la vitesse mesurée Q, (k) a l'instant "k";

h, est la période d'échantillonnage du régulateur de vitesse.

I1.5.2. Régulateur s des cour ants statoriques

La référence du flux est contrdlée par réaction en fixant la valeur de référence ¥, , a partir de

rref
mesure de la vitesse mécanique €, (k) (bloc de défluxage). Ce contrdle par réaction se fait a
partir du courant [, . qui est obtenu de la relation (I1.6.b). Le fonctionnement a flux constant

nous permet d'écrire:

‘Pr ref (k)

Idsref (k) = L
M

(11.26)

51



Chapitre 11 Commande Vectorielle des Machines Asynchrones en Régimes Linéeaire et Saturé

Le courant 7, .“se calcule a partir du couple de référence et du flux de référence:

L C,,.(k
1, (k) =—"——"" ® (11.27)
P Lm lPr ref (k)

Les deux tensions V,, et V,, s'obtiennent a partir de la régulation des courants statoriques
mesurés [, et [ . La transmittance du régulateur de courant est représentée par :
R(S) =K, + e Y (5 (I1.28)
! S gcde(S)

La discrétisation nous permet de donner I'expression numérique en z '

Vi(z") K, +(K.h,—K, )z

R (z )=
=) 8cd(Z_l) 1-z"

(I1.29)

On obtient donc les équations récursives suivantes :
£y (k) =1y (k) = 1, (K) (I1.30)
V)=V (k=D + K oy (k) = (K o = K ey (k=)

De fagon analogue, I'expression de la tension V, (k) devient :
Eeg (k) = 1 gy (k) = 1, (k)

V)=V (k=) +K e ()~ (K, —K.h)e, (k-1

q pecq

(IL31)

h, est la période d'échantillonnage des régulateurs des courants statoriques, avec 4, comme sous
multiple de 4,. Dans notre étude, nous avons pris : h, =h, =T

Les deux tensions sont également limitées de fagons symétriques issue des bornes fixées.

La pulsation o, est la somme de la vitesse électrique @, et de la vitesse de glissement @, .

o, (k) = o, (k) +o,(k) = o, (k) + pQ(k)

o (k) = Lot Ly (K) (1L32)
. Tr \Prref(k)

Les tensions statoriques (V. V., ) de commandes se déduisent de la manicre suivante :

Vdsref (k) = del (k) - GLS a)s (k)lqsref (k)

L
Vqsref (k) = Vqsl (k) + a)s (k) O-Ls Idsref (k) + L_M \Pr ref (k)

”

} (IL.33)

On peut déduire 1'angle d'orientation du flux (angle du champ tournant), en intégrant la variable
@, avec une condition initiale. Cette expression a la forme :

0, = f o, ()dt + ¢ (11.34)
L'expression discrétisée est donnée par:

0,(k)=6,(k—-1)+ ho (k) (11.35)

¢=0,(0)
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La transformation des variables sera donnée par la transformation de Park normalisée et définie
au chapitre I. A partir des variables (X et X ), on obtient les variables (X, X, et X ).

cos O (k) —sind (k)

X
"I 211 . 21\ [ X, (I1.36)
;b =/2/3 cos(@s(k)—Tj _SIH(HS(k)_Tj {X }

cos(@s (k) — 4717) - sin(@s(k) - 4717]

X: représente une tension ou un courant; et réciproquement on a :

cosd (k) cos(@s(k)—z—nj cos[@s(k)—él—nj X,
3 jﬂj x,| @37

—sinf (k) - sin[ﬁs(k) - 2717] - sin(@s(k) - T X,

i)

q

[1.5.3. Discrétisation du modéle de la machine

L’utilisation du contrdle vectoriel, requiert le passage du mode continu en mode échantillonné.
Nous définissons une équation d’état discréte décrivant le comportement du systéme continu a
des instants discrets kT. L’entrée de commande U(k-1) est supposée constante entre les instant
(k-1)T et kT.

Le passage du modéle d’état continu X (t)= 4X(¢)+ BU(t) de la représentation des MASs en
mode discret est le suivant :

X(k)=4,(k,k-1)x(k-1)+B,U(k 1)

Y(k)=C,x (k) (I1.38)

[

A, (k,k—1)=exp J‘A(r)dz} = exp(4T)

| (k-1)T
[ kT

B, (k,k—1)=exp j-Ad (z, z‘).B.U(z‘)dz} = A [exp(4T)-1]B (I1.39)
6y

C,=C

ou les matrices A,(k,k—1), B,(k,k—1) sont les matrices de transition d’état entre les instants
(k=1)T et kT .

Pour évaluer en temps réel les matrices de transition d’état, les méthodes basées sur le
développement de 1’exponentielle par la formule d’Euler sont parfaitement adaptées a la
réalisation sur calculateur numérique [BEN93].

Ad(k,k—l):'iM

- (IL.40)
B,(k,k—1)= A‘{i@ - I}B
n=0 n.

Afin d’éviter la complexité de I’algorithme de calcul, nous avons choisi un développement
d’ordre un des matrices de transition.
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A, (k,k=1)=17+T.4
B,(k,k—1)=T.B (IL.41)

de méme, les équations qui caractérisent la partie mécanique peuvent étre mises sous la forme
suivante :

AP ] ) e dG) e nan

0

11.5.4. Simulations et inter prétations:

Nous avons effectu¢ la simulation de la commande vectorielle des machines asynchrones
triphasée et biphasée avec la régulation classique de vitesse et des courants: Nous considérons
une alimentation a travers un onduleur MLI a deux niveaux et la période d’échantillonnage de la
partie électrique égale a celle de la partie mécanique (T=100ps). Nous avons imposé a la
machine deux types de consignes :

e Une variation de la consigne de vitesse de 1000 (tr/min) a 100 (tr/min) avec une
application d’un échelon de couple résistant égal au couple nominal a t=0.6 (s).

e Une variation graduelle de consigne de 1500 (tr/min) a 2100 (tr/min) consiste a montrer
le comportement de la machine pour des vitesses supérieures a la vitesse nominale, ¢’est-
a-dire le fonctionnement dans la région d’affaiblissement du flux (dé fluxage).

Les Figures (II-4) et (II-6) montrent que la vitesse, dans le cas des deux machines, suit sa
référence (s et se rétablit de nouveau lors de ’application du couple de charge. On remarque
¢galement une orientation du flux rotorique ¥, suivant 1’axe « d» tout en maintenant sa
composante en quadrature nulle.

Le courant statorique I, a une allure sinusoidale et les deux composantes du courant dans le
repere (d, q) représentent respectivement I'image du flux et du couple. Ce couple
¢lectromagnétique, dont le couple d’accélération est limité a 4 fois le couple nominal, présente
des pics dans le régime transitoire tout en répondant parfaitement aux exigences de sa référence.
Sur les Figures (II-5) et (II-7), on note que, pendant la phase des variations de la consigne, la
vitesse s’identifie a cette consigne. Le flux de I’axe «d», de son coOté, présente un
affaiblissement remarquable en suivant sa référence. On observe des ondulations sur certaines
grandeurs, tels que le couple, les deux courants « Iy , I4s » ainsi que les deux tensions (de s )

En revanche, le découplage est assuré. Les différentes grandeurs suivent parfaitement leurs
références et les courants qui traversent les deux phases de la machine biphasée sont en
quadrature.
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Figure [I-4. Résultats de simulation de la commande vectorielle de la MAS triphasée en régime
linéaire a travers [’onduleur a deux niveaux (Variation de la consigne de vitesse de 1000 tr/min
a 100 tr/min).
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Figure II-5. Résultats de simulation de la commande vectorielle de la MAS triphasée en régime
linéaire a travers ’onduleur a deux niveaux (Variation graduelle de la consigne de vitesse de

1500 tr/min a 2100 tr/min).
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Figure II-6. Résultats de simulation de la commande vectorielle de la MAS biphasée en régime
linéaire a travers ’onduleur a deux niveaux (Variation de la consigne de vitesse de 1000 tr/min
a 100 tr/min).
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Figure 1I-7. Résultats de simulation de la commande vectorielle de la MAS biphasée en régime
linéaire a travers I’onduleur a deux niveaux (Variation graduelle de la consigne de vitesse de

1500 tr/min a 2100 tr/min).
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I1.6. COMMANDE VECTORIELLE INDIRECTE DES MACHINES ASYNCHRONES EN REGIME
SATURE

Afin de montrer, par le biais de simulation, ’impact de la saturation magnétique sur la
dégradation significative des performances, nous associons la commande vectorielle linéaire,
dont les valeurs des inductances sont déterminées au point nominal, au modéle saturé de la
machine. Pour le calcul de I’erreur, I’onduleur de tension a modulation de largeur d’impulsion
MLI fonctionnant a des fréquences tres élevées, peut étre assimilé a un convertisseur de fonction
de transfert égale a I’unité.

11.6.1. Sensibilité de la Commande du flux aux incertitudes sur les paramétres.

Comme nous 1’avons déja signalé, les techniques de commandes sont naturellement sensibles
aux variations des parametres du modele de la machine. Il s’agit essentiellement de la variation,
des résistances statorique et rotorique, due a 1I’échauffement et a la fréquence, et aux variations
des inductances dues a la saturation et le couplage.

Les erreurs sur les paramétres ¢électriques de la machine vont dés lors provoquer une erreur sur le
flux. Cette erreur peut se calculer en régime permanent a partir des équations (1.38) et (1.39) de la
machine asynchrone [YAQ95], [YAYO91], [YAZ96].

En régime permanent, on a les équations suivantes:

L
Vds :Rslds _wS(ULS]qS +L_M¥/qrj (II43a)
LM
Ve=0woLl, +RI +o 7 b (IL.43.b)
v L
1= Ldr —oy ¥, (IL43.c)
M M
v
l,= T+, L, Y, (I1.43.d)
LM My
Ly (I1.43.¢)
Cem = pL_(yldrIqs - SUqr]ds) ) '
A partir des équations (I1.38), on obtient :
Ay/dr _Bg/qr — A*Syref (11443)
BY, +A¥Y =BV, (I1.44.b)

(* indiquent que les expressions A et B sont calculés avec les valeurs estimées des paramétres en
régime nominal).

¢ Quand les courants 7, et I, sontregulés par des régulateurs P.1, en régime établi, on écrit:

I =7 _ gldrref II 45
ds — Tdsref T * ( . .a)
LM
I *
[qs = Iqsref = a)sl L*—r*yjdrref (II-4S~b)
M r

En introduisant (I1.45) dans (I1.44), on trouve:
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4oL (I1.46.2)
LM
Bow, L (IL46.b)
L,R

o Sans régulation des courants /, et [, en régime €tabli, on écrit:

V,=AY (I1.47.a)

rref

Ve=BY,, (IL.47.b)

En introduisant (I1.47) dans (I1.43.a) et (I1.43.b), et aprés avoir éliminé les courants [, et [ o 8

partir des équations (I1.43.c) et (I1.43.d), on trouve :

A= R w0, Tt (11.48.2)
LM S S S Rr
LR
B |w, 2™ 0l (I1.48.b)
L, R

Du systéme d’équations (I1.44), on obtient les erreurs suivantes sur les composantes d et q du
flux.
¥, AA +BB
P A+ B’

rref

(I1.49.a)

Y, AB -AB
A* + B’

(I1.49.b)

rref
L’erreur sur ’amplitude du flux est :

VRS FAE S I
- g (11.50.¢)

YI ‘Pr ref

rref

L’erreur sur I’orientation du flux 0, est :

T * _ *
p = arctg—" = arctg M (IL.51.d)
v AA 1 BB

Les expressions (I1.48) dépendent du glissement. En introduisant ensuite ces différentes
expressions dans (I1.43.e), on obtient I’expression du couple €électromagnétique.

*2 *2
_ pﬁw _ (IL51.¢)
em R, (A2+Bz) rref

[1.6.2. Simulations et I nterprétations:

La Figure II-8 représente, dans le cas de la machine asynchrone triphasée, le fonctionnement a
flux constant fixé a sa valeur nominale, la vitesse de référence est de 1000 tr/min et le couple de
charge (couple nominal) est appliqué entre t=1s et 2s :

La vitesse suit sa référence, cependant le couple développé par la machine est inférieur de 19% a
sa consigne en charge. La composante du flux en quadrature n’est pas nulle et le flux rotorique
résultant est inférieur de 10% a sa référence. L’erreur de 1’orientation du flux est de 0.13 rad.
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La Figure (1I-9) représente les résultats de simulation de 1’erreur des différentes grandeurs de la
MAS biphasée pour le méme point de fonctionnement. On remarque également que les
performances se sont dégradées (perte du découplage) : I’erreur du couple en charge (entre le
couple électromagnétique de la machine et le couple de référence a la sortie du régulateur de
vitesse) est de 19%, I’erreur du flux est de 10% par contre celle de 1’orientation du flux est de
0.045 rad.

Ces changements sont provoqués, d’une part en régime transitoire, par le phénomeéne de I’inter-
saturation affecté par le niveau de saturation (variations des composantes d, q du courant) et
d’autre part, par les variations de ’inductance mutuelle en régime permanent due a la non-
linéarité de la courbe de magnétisation.
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1I-8. Résultat de simulation de [’erreur des différentes grandeurs de la MAS triphasée.
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11.6.3. Compensation de |’ effet de la saturation magnétique

La détérioration des performances, en régimes transitoire et permanent, est provoquée par la non
linéarité de la courbe de magnétisation. En effet, I’élévation du niveau magnétique dans la
machine entraine une diminution des inductances [LEVI89], [LEVI94], [VAS90-2]. De ce fait,
I’erreur, entre les parameétres utilisés dans le modéle de commande dont les valeurs des
inductances sont déterminées au point nominal et les parametres réels qui évoluent selon le point
de fonctionnement, se répercute sur une mauvaise orientation du flux dans le repére choisi.

Afin de répondre aux exigences des performances dynamique et statique, il est donc nécessaire
de modifier le schéma de commande de fagon a maintenir le découplage entre les deux axes.
Pour y parvenir, il est nécessaire de compenser les variations des inductances, soit en intégrant
la courbe de magnétisation dans le systéme de commande, soit en fournissant l'identification en
ligne de l'inductance magnétisante par conséquent, des méthodes de compensation ont été
proposées. Ces méthodes se caractérisent, d’une part, par des algorithmes complexes nécessitant
une estimation du module et de la position du flux donc une adaptation lente [LEVI89],
[LEVI94] et d’autre part, exigent un bon ajustement de 1’inductance mutuelle dans tous les blocs
de commande [FAID97], [KAS99].

Nous proposons un algorithme de commande tenant compte de I’effet de saturation [YAZ9S].

11.6.4. Algorithme de compensation dans le cas de la machine asynchronetriphasée:

Nous allons exploiter I’identification de la courbe de magnétisation, variation du flux
magnétisant en fonction du courant magnétisant, afin de compenser I’effet de la saturation
magnétique. Il est clair que I’élaboration de la commande devient trés compliquée si tous les
phénomeénes liées a la saturation en particulier, I’inductance dynamique et 1’effet croisé sont
considérés, c'est-a-dire en partant du systeme d’équations (1.43). En effet, les composantes (d, q)
du courant magnétisant sont fonction des composantes (d, q) des courants statoriques et
rotoriques, cependant, une variation de I’une des composantes des courants statoriques induit une
variation du courant magnétisant donc, du flux magnétisant. On peut conclure que le phénomene
de D'inter-saturation est considéré indirectement. De ce fait, la méthode de compensation, que

nous proposons, consiste a calculer les courants de références /,,,, et I, sans adapter, a tout

instant, la valeur de I’inductance mutuelle dans tous les blocs de commande (Figure 1I-11). En
utilisant le modele saturé de la machine exprimé en fonction des flux avec la condition
d’orientation du flux rotorique, tel que ¥, =y ¥ =0, on aura:

ﬂ% + YI" — S[/a'm
R dt

Og =" 7 (11.52)

En se référant a la courbe de magnétisation, on estime la valeur de L,, appropriée permettant de

déduire les courants 7, et I .. Une interpolation polynomiale de la courbe L, (¥, ) (Figure

gsref
11-10), déduite de la caractéristique de magnétisation, permet d’avoir une meilleure précision de
la valeur de L,, . Cette interpolation est effectuée a I’aide du logiciel Matlab.

Ly = Ay, (I1.53)
i=0

Le résultat de cette interpolation donne un polyndme du septieme degré (n=7), dont les
coefficients sont :
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Degré 0 1 2 3 4 5 6 7

Coefficient 0.31654  -0.18295 0.75801 -3.51556  7.74838 -8.8977 5.1086 1.1627

Ly (H)

08y ¥, (Wb)

(o] 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4

Figure II-10. Courbe montrant la variation de Ly en fonction de ¥,

Partant du systéme d’équation (I1.52), on aura :

g/dm ref = g/dr ref

c, L
Y/ _ emref *r0 (1154)

gmref
p Tdr ref

_ 2 2
Tm ref \/Sydm ref + Tqm ref

De ces équations, on tire les expressions des flux en fonction des courants rotorique et
magnétisant :

¥,

m ref

gydm ref: Y/afr ref+LrO([dsref_Idmrc{/) et Y/qm ref: LrO(IqsrLff_[dmr
On déduit les courants statoriques suivants :

(Bydm vef =P arrer T LooL s rer )

yjdr ref _LrOI dr ref et yj L I

qm rc{f:_ 0~ gr re)

(IL55)
J

i =

brd L, (11.56)
I o (g/qm ref + LrOIqm ref )

gs ref LrO

Les courants magnétisants sont tirés de la caractéristique de magnétisation L, (Y’m mf) :

I _ gjdm ref

dmref —

Ly(¥,.) (I1.57)
'd

I _ gm ref
gmref ( )
LM y/m ref

La pulsation de glissement est donnée par :

w. = Squ ref — Iqm ref (IIS 8)
. Troyldrref TrOIdm ref
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vy

—» D¢ fluxag

Figure II-11. Estimation des courants lay.er et lysr pour la commande vectorielle indirecte avec
compensation de la saturation magnétique.

11.6.5. Algorithme de compensation dans le cas de la machine asynchrone
symétrique biphasée :

En adoptant la méme démarche suivie dans le cas de la machine asynchrone triphasée pour
estimer les courants Igger €t Igsrer, ON aboutit au méme algorithme de compensation de I’effet de
saturation magnétique dans le cas de la machine symétrique biphasée. La différence réside dans
la caractéristique de magnétisation pour calculer I’inductance mutuelle.

Les coefficients du polyndme de la caractéristique L,, (¥, )de la machine symétrique sont :

Degré 0 1 2 3 4 5 6 7

Coefficients 1,711 -0,988 4,097 -10,81 19,003  -48,096 27,626  -6,285

[1.6.5. Simulations et interprétations:

Nous avons effectué¢ la simulation de la commande vectorielle indirecte saturée a orientation du
flux rotorique (IRFOS) des machines asynchrones triphasée et biphasée avec la régulation
classique de la vitesse et des courants statoriques. Dans les deux points de fonctionnement en
régime saturé, I’onduleur de tension a deux niveaux a montré ces limites par rapport a I’onduleur
de tension a trois niveaux utilisant la stratégie a deux porteuses (Figure II-13). La machine
n’arrive pas a exploiter son état magnétique au maximum du fait que son flux ne suit pas sa
référence, soit dans le fonctionnement a couple constant ou bien dans celui a puissance
constante. De ce fait, dans la commande (IRFOS) de la machine asynchrone triphasée, nous
avons opté pour I’onduleur a trois niveaux utilisant la stratégie a deux porteuses (Annexe D). Par
contre dans le cas de la machine biphasée, la commande est assurée par I’onduleur de tension
biphasée a deux niveaux (Annexe D). Les résultats de simulation a flux constant sont représentés
sur les Figures (II-14 et 1I-16) et ceux du fonctionnement dans la région d’affaiblissement du
flux sont illustrés sur les Figures (II-15 et 1I-17). Les résultats de simulation de la commande
IRFOS pour les deux types de machines (triphasée et biphasée) montrent que ’erreur de
I’orientation du flux est éliminée. Le flux et le couple suivent parfaitement leurs références.
L’inductance de magnétisation s’identifie parfaitement a I’inductance mutuelle interpolée et
injectée dans le bloc de commande (Figure II-10). Les performances obtenues sont identiques au
cas de la machine fonctionnant en régime linéaire, néanmoins les valeurs de certaines grandeurs
ne sont pas identiques. On peut citer que, a titre d’exemple dans le modéle linéaire de la
machine triphasée, lors du passage du fonctionnement a flux constant en flux défluxé, le courant
I4s passe de 3.8 A a 2.76 A. En revanche, dans le mode¢le saturé, le courant I4s passe de 5.8 A a
3.2 A du fait que I’inductance a diminué¢ lorsque le niveau de saturation a augmenté.
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Figure II-12 Schéma boc de la commande vectorielle avec prise en compte de la compensation
de la saturation magnétique.
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Figure II-13. La Réponse du Flux de la MAS triphasée pour une alimentation a travers :
a- l’onduleur a deux niveaux b- I’onduleur a trois niveaux
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Figure II-14. Résultats de simulation de la commande vectorielle de la MAS triphasée en régime
saturé a travers l’onduleur a trois niveaux (Variation de la consigne de vitesse de 1000 tr/min a
100 tr/min).
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Figure II-15. Résultats de simulation de la commande vectorielle de la MAS triphasée en régime
sature dans la zone d’affaiblissement du flux a travers l’onduleur a trois niveaux (Variation
graduelle de la consigne de vitesse de 1500 tr/min a 2100 tr/min).
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Figure II-16. Résultats de simulation de la commande vectorielle de la MAS biphasée en régime
saturé a travers [’onduleur a deux niveaux (Variation de la consigne de vitesse de 1000 tr/min a
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Figure II-17- Résultats de simulation de la commande vectorielle de la MAS biphasée en régime
saturé dans la zone d’affaiblissement du flux a travers [’onduleur a deux niveaux (Variation
graduelle de la consigne de vitesse de 1500 tr/min a 2100 tr/min).
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11.6.6. Tests de robustesse vis-a-vis des variations paramétriques

Les parametres des machines ne donnent pas lieu a des valeurs certaines et définitives. Ces
variations correspondent a la dispersion constatée lors de la fabrication en nombre, aux
¢évolutions des valeurs lors du fonctionnement ou aux méthodes utilisées pour I’identification des
machines. Il est particuliérement intéressant de tester la robustesse des différentes commandes
¢tablies aux variations paramétriques. Pour notre part, nous nous intéressons aux variations des
paramétres ¢€lectriques et électromagnétiques de la MAS triphasée en régime saturé. Ceci est
valable pour la MAS biphasée symétrique du fait que dans le repere tournant de Park, les deux
modeles sont identiques. Nous avons effectué la simulation numérique des différentes grandeurs
en ’occurrence, la vitesse, 1’erreur du couple, I’erreur des composantes du flux (d, q), ’erreur de
I’orientation du flux, I’inductance magnétisante et le courant magnétisant. Les erreurs des
composantes du flux (d, q) et Perreur du couple sont calculées précédemment en régime
permanent. Nous avons pris le point de fonctionnement suivant : Une vitesse de référence égale a
1000 tr/min avec application du couple résistant qui correspond au couple nominal entre 0.5s et
1.5s.

11.6.6.1. Influence de la caractéristique de magnétisation

La commande IRFOS est congue en utilisant 1’algorithme de compensation se basant sur la
caractéristique de magnétisation qui est intégrée (injectée) dans le bloc FOC. Cette commande a
donné d’excellentes performances a condition que cette caractéristique soit bien identifiée vue
que la courbe L,, (‘I’M) interpolée est issue de cette caractéristique. Des tests de robustesse en

sous-estimant et en sur-estimant la caractéristique ont été effectués (Figure I1-18).

VARIATIONS DE LA CARACTERISTIQUE DE MAGNETISATION
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Figure [I-18 Variations de la caractéristique de magnétisation ¥, (I M)

En effet, les deux cas, dont la caractéristique est sur-estimée et soustimée, présentent beaucoup
d’influence sur les performances de la commande (IROFS) classique (Figure 1I-19).
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Figure II-19 : Les erreurs des différentes grandeurs lors des variations de la caractéristique de

magnétisation

11.6.6.2. Influence des résistances rotorique et statorique

La constante de temps rotorique est un parameétre trés important dans la commande vectorielle
indirecte. Une mauvaise estimation de cette constante induit une orientation incorrecte du
vecteur flux sur I’axe « d ». En effet, cette constante de temps rotorique est affecté par les effets
de I’échauffement et de la variation de la fréquence rotorique. De ce fait, nous avons testé la
robustesse de la commande vectorielle saturée a la variation de la résistance rotorique dont nous
avons sur-estimé la variation a 50% de la résistance nominale. Ceci montre que la commande
¢laborée (IRFOS) est trés sensible aux variations de ce parameétre, cependant, la vitesse de
rotation n’est pas affectée (Figure II-20-a).

Les tests de variations de la résistance statorique de +50% montrent que la variation de cette
résistance n’a pas d’incidence sur les performances de la commande présentée (Figure 11-20-b).
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Figure I1I-20 : Les erreurs des différentes grandeurs de la IRFOS classique (T=100us)
a) Variation de la résistance rotorique b) Variation de la résistance statorique

Le tableau ci-dessous représente les erreurs des différentes grandeurs lorsque la commande
IRFOS classique est soumise aux tests de robustesse. Nous avons représenté les erreurs
numériques induites par les variations de la caractéristique de magnétisation et de la résistance
rotorique a I’application du couple de charge entre 0.5s et Is.

Calcul de I’erreur Caract. sur-estimée  Caract. sous-estimée  Variat. R, +50%
Erreur du Couple 10 % 20 % 23 %
AC, = Con=Canr 410
Cemr

Y, 1.063 0.92 1.07
lIlrref

¥, -0.05 +0.05 +0.28
lIlrref

AL, (H) +0.019 -0.026 -0.02
Erreur de [D’orientation -0.05 +0.07 +0.26
du flux (rad)

Al (A4) -0.2 +0.5 +1.45

Figure II-21 : Les résultats numériques obtenus des tests de robustesse aux variations
paramétriques.
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[1.7. CONCLUSION

Dans un premier temps, nous avons présenté la commande vectorielle indirecte en mode continu
et discret, avec orientation selon le vecteur flux rotorique, basée sur le modele linéaire de Park.
Ceci ne tient pas compte des variations des parameétres des machines asynchrones triphasée et
biphasée symétrique, dues aux phénomenes de saturation magnétique. En revanche, par le biais
de la simulation numérique, nous avons montré l'influence de la saturation magnétique sur la
validité d’adaptation de cette commande qui considére que les inductances cycliques sont
constantes. Ensuite pour résoudre le probleme de dégradations des performances de la
commande vectorielle classique aussi bien en régime dynamique qu’en régime statique, causé
par la non linéarité de la courbe de magnétisation et 1’effet d’inter-saturation, nous avons
développé une approche basée sur la courbe de variation LM(\Pmref) permettant d’établir une

commande vectorielle non linéaire. Nous 1’avons appelée « commande vectorielle indirecte
saturée a orientation du flux rotorique ».

Pour différents points de fonctionnement, nous avons utilis¢ une alimentation a travers
I’onduleur de tension MLI a trois niveaux pour la commande de la MAS triphasée et une
alimentation a travers 1’onduleur de tension biphasée a deux niveaux pour la commande de la
MAS biphasée. Les résultats de simulation obtenus donnent de performances acceptables en
faisant varier le niveau de saturation. Néanmoins, les régulateurs des boucles de vitesse et de
courants sont des correcteurs de type proportionnel intégral dont les coefficients (parameétres)
sont fixés et calculés en introduisant les valeurs d’inductances cycliques au point nominal. En
revanche, dans les commandes prouvant d’excellentes performances, ces régulateurs devraient
s’adapter a la variation de ces inductances cycliques. En plus, cette commande (IRFOS)
classique est sensible aux variations de la caractéristique de magnétisation et de la résistance
rotorique. Afin que cette commande (IRFOS) assure plus de performances dynamiques et plus de
robustesse aux perturbations internes et externes, une commande (IRFOS) a base de la régulation
utilisant les algorithmes intelligents, tels que les réseaux de neurones et la logique floue, sera
mise en ceuvre dans le chapitre suivant.
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CHAPITRE III

APPLICATION DES ALGORITHMES
INTELLIGENTS A LA COMMANDE
VECTORIELLE DE LA MACHINE
ASYNCHRONE TRIPHASEE EN
REGIME SATURE

I11.1. INTRODUCTION

Dans la commande vectorielle classique élaborée dans le chapitre précédent, le but assigné
¢était d’obtenir une commande avec de bonnes performances dynamiques en utilisant des
algorithmes de régulation les plus simples possibles. Les bonnes performances recherchées
¢taient une dynamique rapide obtenue par une stratégie de commande vectorielle avec une
bonne robustesse vis-a-vis des perturbations de charge et les incertitudes sur les parameétres.
Cette robustesse devait étre réalisée d’une part, au niveau du régulateur de vitesse qui devait
étre robuste vis-a-vis des perturbations mécaniques (variation d’inertie ou de couple résistant)
et, d’autre part, vis-a-vis d’un mauvais découplage entre les axes d et q nécessitant ainsi la
régulation des courants statoriques (7,1, ). Ces régulateurs utilisés, dont les coefficients

sont fixés et calculés avec les valeurs des parametres (inductances et résistances) de la
machine identifiés au point nominal, permettent de fixer les caractéristiques dynamiques pour
un point de fonctionnement donné. Néanmoins, ces performances sont acceptables dans
certains cahiers de charge et restent, a priori, restrictif dans d’autres, du fait que le processus
commandé est fortement non linéaire. Afin de surmonter cette contrainte, de nouvelles
techniques plus aptes a traiter la non-linéari¢ des systémes sont apparues. Ces techniques se
basent sur I’intelligence artificielle en particulier, les réseaux de neurones et la logique floue.
La plupart des applications ou ces techniques ont été utilisées avantageusement, mettent en
jeu la caractérisation de phénomeénes difficiles ou impossibles a décrire a I’aide de modeles de
connaissance.

Pour notre part, nous avons choisi d’utiliser les réseaux de neurones et la logique floue pour
améliorer les performances de la commande vectorielle des machines asynchrones en régime
saturé. Celles-ci se présentent comme un systéme non linéaire di, d’une part, a la non
linéarité¢ de la courbe de magnétisation et, d’autre part, au couplage des deux axes d et q
produit par le phénomene d’inter-saturation. Dans un premier temps, nous abordons les
principales notions des réseaux de neurones avant de présenter les différentes procédures
permettant de mettre en ceuvre le contrdle vectoriel a base de la régulation neuronale. Ensuite,
nous développons la syntheése de différentes étapes a suivre pour la mise en ceuvre d’un
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régulateur flou de vitesse et enfin, la combinaison des deux techniques de contrdle aboutit a
une commande hybride appelée la technique neuro-floue. Des testes de robustesse et de
comparaison des performances en régime dynamique et statique des trois techniques par
rapport a la régulation classique sont discutés.

II1.2. LES RESEAUX DE NEURONES

1I1.2.1. Le neurone formel

L'origine des réseaux de neurones vient de 1'essai de modélisation du neurone biologique par
Warren McCulloch et Walter Pitts [JOD94]. Ils supposent que l'impulsion nerveuse est le
résultat d'un calcul simple effectué¢ par chaque neurone et que la pensée est née grace a 1'effet
collectif d'un réseau de neurones interconnectés.

Le schéma suivant présente un neurone formel :

Biais

Iy=1 v
1 . 5 f z=f(v)

Figure I1I-1. Neurone formel.

v= ﬁ:cili
z=f(v)

Les entrées I, d’un neurone, qui peuvent étre les sorties d’autres neurones, sont des entrées

(IIL1)

externes du réseau. Le nombre d’entrées N d’un neurone dépend de ’architecture du réseau.
Ces entrées sont pondérées par des parametres C; (poids). La somme pondérée des entrées

constitue le potentiel v du neurone. Ce potentiel est I’unique argument d’une fonction f qui
fournit la sortie z (activité¢) du neurone, cette fonction d’activation pouvant prendre plusieurs
formes. Un neurone peut avoir ou non une entrée constante de valeur unitaire appelée biais
(polarisation du neurone).

Les fonctions d’activation (Figure III-2) peuvent étre bijectives ou non, linéaires ou non
linéaires. Pour notre étude, nous utilisons des fonctions d’activation du type identité (neurones
linéaires qui sont de simples sommateurs) et des tangentes hyperboliques. A titre d’exemple,
voici les fonctions d’activation les plus utilisées [KOHS88] :

e Fonction seuil (signe) : Le seuillage introduit une non-linéarité dans le comportement
du neurone. Cependant, il limite la gamme de ses réponses possibles a deux valeurs
(Figure IlI-2-a).

»  Fonction linéaire (identité¢) : C’est la fonction d’activation la plus simple. Les
neurones linéaires sont des simples sommateurs (Figure I11-2-b).

»  Fonction linéaire bornée ou linéaire saturée : Cette fonction représente un compromis
entre la fonction linéaire et la fonction seuil (Figure I1I-2-c).

»  Fonction sigmoide exponentielle : C’est 1’équivalent continu de la fonction linéaire
bornée, étant continue, elle est dérivable. Vu ces nombreux avantages, ce type de
fonction est généralement employé dans le perceptron multicouches [DAV93]. La
dérivée de cette fonction posséde I’avantage d’étre simple a calculer (Figure I11-2-d).

72



CHAIPTRE III Application des Algorithmes Intelligents a la Commande Vectorielle en Régime Sature
de la Machine Asynchrone Triphasée

» Fonction sigmoide tangentielle ou tangente hyperbolique :@ L’apprentissage des
réseaux multicouches converge plus rapidement quand cette fonction est employée,
plutot que la sigmoide exponentielle (Figure I11-2-e).

Z A zT ZT

V |

<v
<V

a) signe b) identité ¢) linéaire saturée
S
| ~ = v

d) sigmoide e) tangente hyperbolique

Figure I1I-2. Différentes fonctions d’activation.

Si la fonction d’activation f du neurone est non linéaire, alors le neurone est un processeur
non linéaire. L association de tels neurones en réseaux permet de construire des fonctions non
linéaires complexes [CONOO].

I11.2.2. Les réseaux multicouches

Ce sont les réseaux de neurones les plus connus. Un perceptron est un réseau de neurones
artificiel du type feedforward, c'est a dire a propagation directe (Figure I1I-3). Sur I'exemple
suivant, nous présentons un perceptron a trois couches. La premicere est celle des entrées (elle
n'est cependant pas considérée comme couche neuronale par certains auteurs car elle est
linéaire et ne fait que distribuer les variables d'entrées. La deuxieme est dite couche cachée
(ou couche intermédiaire) et constitue le coeur du réseau de neurones. Les fonctions
d'activation de cette couche sont du type tangente hyperbolique. La troisiéme, constituée ici
par deux neurones est la couche de sortie. Sa fonction d'activation est du type linéaire bornée.

Le perceptron multicouche est trés utilisé en identification et en contrdle. Avec une couche
cachée, il constitue un approximateur universel. De récentes recherches montrent qu'il peut
étre entrainé de maniere a approximer n'importe quelle fonction entrées-sorties sous réserve
de mettre suffisamment de neurones dans la couche cachée [BAG99]

Entrée

S

Neurone linéaire

%,

Neurone tangente hyperbolique

Figure III-3. Structure d’un perceptron’ Multicouches a 3 entrées, 1 couche cachée, 2 sorties
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I11.2.2.1. Apprentissage

Les techniques d’apprentissage des réseaux de neurones se répartissent en trois grandes
familles (Figure I11-4):

X Apprentissage _supervisé: A titre d’exemple, on choisit une
représentation des formes (ici les mesures x et y). L'ensemble d’apprentissage (ou séquence
d’apprentissage en modélisation dynamique) est constitué de couples (X, yk ; Zpk) avec k =1,
M. Pour I’exemple k, xi et yx sont les entrées du classifieur et z, la sortie désirée.

L’ apprentissage consiste a présenter ces M couples au réseau. Pour chaque exemple, on
calcule I’écart entre la sortie du réseau et zy, puis on caractérise la participation de chaque
parametre aux M écarts. Ceci permet de modifier les parametres du réseau de telle sorte que
les erreurs diminuent.

X/

X Apprentissage non supervise : L’apprentissage non supervisé nécessite
des entrées seulement, sans I’intervention d’un superviseur. Le réseau neuronal s’organise de
facon a créer des classes qui distinguent les différents exemples présentés. Apres une certaine
période, le réseau a appris et sera capable de ranger dans 1’'une des classes un futur exemple
qui lui sera soumis.

<> Apprentissage par renforcement : Ce type d’apprentissage est moins
«classique » que les deux premiers qui sont les principaux. Egalement connu sous le nom
d’apprentissage semi-supervisé, cette forme est une mixture des deux types précédents. Des
exemples du probléme sans bonne réponse sont présentés au réseau. Une erreur est alors
rendue qui est propagée et répartie sur les connections du systéme. Apres plusieurs phases, le
réseau devient capable de donner la bonne réponse.

Réseaux de Neurones Artificiels
[

v v
Réseaux a apprentissage Réseaux a apprentissage
Non supervisé supervisé
| |
v v v v
Poids non Poids Réseaux Réseaux
adaptatifs adaptatifs statiques dynamiques
v v
Mémoires Réseaux
associatives compétitifs

Figure I1I-4. Classification des réseaux de neurones suivant leurs apprentissages.
On distingue trois types de réseaux a architecture différente :

1. Réseaux statiques: chaque neurone d’une couche regoit ces entrées a partir des
neurones de la couche précédente. Il n’existe pas le retour d’informations (Feed-back).

2. Réseaux dynamiques: Ils ne contiennent qu’une seule couche cachée. L’introduction
de feed-back entre les neurones rend le réseau dynamique. L’étude de la stabilité de ce
dernier devient alors nécessaire.

3. Réseaux a architecture évolutive et auto-organisée : Les réseaux auto-organisés sont
des réseaux qui changent leurs structures internes pendant 1’utilisation. Ces réseaux sont dits
évolutifs vu leurs méthodes d’apprentissage. Ainsi, la dimension du réseau change pendant
I’entrainement, conséquence de la diminution ou I’augmentation du nombre de neurones.
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111.2.2.1.2. Algorithme d’ apprentissage
On trouve les algorithmes d’apprentissages suivants :

« L’algorithme de rétropropagation :

L’algorithme de rétro propagation de l’erreur était le plus utilisé pour I’apprentissage
supervisé¢ des réseaux de neurones multicouches. Il a été proposé en 1980 par RUMELAHT,
HINTON et WILLIAMS. Appel¢ la méthode rétro propagation, en référence a I’erreur qui se
« rétro- propage » a travers les couches du réseau, ses variantes sont :

= La rétro propagation généralisée.

= La rétro propagation robuste.

= La rétro propagation avec momentum.

Chacun de ces algorithmes apporte un plus a la rétro propagation simple. Mais, cette dernicre
est pratiquement utilisée avec le momentum.

<  Méthodes d’ optimisation du second ordre:

Les méthodes d’optimisation de second ordre sont utilisées pour améliorer le choix de la
direction a entreprendre dans I’espace des parametres (poids) a la recherche du minimum. Ces
méthodes sont basées sur ’utilisation de la dérivée seconde d’une fonction objective par
rapport aux parametres C,. On trouve :

» La méthode du gradient conjugué.

»  La méthode de NEWTON.

» La méthode de LEVENBERG-MARQUARDT.
La méthode de LEVENBERG-MARQUARDT est I’'une des plus utilisées ; puisque, elle
bénéficie des avantages de chacune des méthodes : la méthode de NEWTON, connue par sa
rapidité ; et celle du gradient conjugué, connue par sa convergence.

111.2.2.1.3. La phase d' apprentissage

L’algorithme consiste, dans sa premicre étape, a propager vers ’avant des entrées jusqu’a
obtenir une sortie calculée par le réseau. La seconde étape compare la sortie calculée a la
sortie réelle connue. On modifie alors, les parametres (poids) de telle sorte qu’a la prochaine
itération, I’erreur commise entre la sortie calculée et la sortie réelle soit minimisée. Comme,
un réseau multicouche est constitué de couches cachées, on rétro propage alors, 1’erreur
commise vers ’arrieére, jusqu’a la couche d’entrée ; tout en modifiant la pondération. On
répete ce processus sur les M exemples (Figure I11-5) ; jusqu’a ce qu’on obtient une EQMA
qui peut étre considérée comme négligeable.

Les algorithmes régissant des modeles de réseaux de neurones peuvent étre exprimés
simplement sous forme d’opérations matricielles. MATLAB est, donc, trés adapté pour la
programmation de ces algorithmes, de plus, une boite a outils additionnelle « neural networks
toolbox » est incluse.

PROPAGATION
4(0) w(7) w(2) w(-2)

0,
xp(0) 2 x(M-2) x(M-1) x(M)

RETROPROPAGATION

Réseau Réseau Réseau Réseau l(,éseau
Rétropro Rétropro Rétropro — Rétropro Rétropro
1 2 3

xp(1)- x(1) Xp(2)- x(2) xp(M-2)- x(M-2)

Figure III-5. Propagation et rétro propagation pour un réseau d une sortie.
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111.2.2.1.4. Estimation de la performance

Ainsi, pour la structure classique du réseau a une couche de neurones cachés (Figure I111-3), il
faut déterminer le nombre optimal de ces derniers par une procédure de sélection. Il en est de
méme pour le nombre de couches, toutefois I’expérience montre qu’une seule couche cachée
est généralement suffisante [CONOO]. Pour cela, on effectue une série d’apprentissages en
augmentant progressivement le nombre de neurones : on sélectionne alors le réseau
fournissant I’erreur quadratique moyenne sur 1’ensemble d’apprentissage (EQMA) la plus
faible. Pour sélectionner le nombre de neurones cachés optimal, il faut donc observer
I’évolution de I’EQMA. Pour chaque réseau, il est nécessaire d'effectuer plusieurs
apprentissages avec des initialisations différentes des parametres afin d'augmenter la
probabilité de trouver un minimum absolu de P"EQMA.

II1.2.3. Les différentes structures des réseaux de neurones pour la modélisation

Ce paragraphe est consacré aux structures que nous avons utilisées pour la régulation de
vitesse et des courants dans la commande vectorielle des machines asynchrones en régime
saturé. Pour la modélisation dynamique des processus, on utilise des réseaux de neurones a
temps discrets. Ces réseaux sont des filtres non linéaires. Ils peuvent étre bouclés ou non
bouclés et I’apprentissage peut se faire en dirigé ou en non dirigé.

I11.2.3.1. Réseaux de neurones non bouclés

Les réseaux non bouclés les plus généraux sont les réseaux complétement connectés (les
neurones sont ordonnés et commandé€s par les entrées et les sorties des neurones d'ordre
inférieur). Les réseaux a couches sont les plus employés: les neurones cachés sont
commandés par les entrées et sont répartis sur une couche mais ne sont pas connectés entre
eux ; les neurones de sortie sont uniquement commandés par les neurones cachés. Les réseaux
a couches sont souvent appelés Perceptrons Multicouche (Figure II1-6). Les réseaux non
bouclés sont appelés Feed-Forward nets par les Anglo-saxons.

Uikl

ik -1 21,0

Yk

€y 2
Uk E‘O/

Figure I1I-6 Mise sous forme canonique d’un réseau

II1.2.3.2. Réseaux de neurones bouclés

Un réseau bouclé est un systéme récursif ; son graphe posséde un ou plusieurs cycles. Un tel
réseau peut donc réaliser un filtre récursif non linéaire a temps discret. Comme pour les
réseaux non bouclés, on a intérét, pour I’apprentissage, a mettre le réseau sous une forme
canonique (Figure III-7), constituée d'un réseau non bouclé et de boucles constituées de
retards unitaires.

Une forme canonique d’un réseau de neurones bouclé est définie a partir d’un réseau non
bouclé possédant N entrées externes, Ngr entrées d’état (les variables d’état a 1’instant k), N¢
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neurones cachés et Ng neurones de sortie (neurones pour lesquels il existe une valeur désirée).
Les sorties du réseau a I’instant k sont les activités des Ng neurones de sortie, et les variables
d’état a I’instant k +1 sont les activités de Ngr neurones appelés neurones d’état. Ces neurones
d’état sont soit des neurones cachés, soit des neurones de sortie. Les bouclages unitaires (q)
relient les sorties des neurones d'état aux entrées d’état.

Structure statigue sans bouclage : prédicteur

X(kHD).

Figure I1I-7 Réseau bouclé a une sortie d’état Ng=1, Ngr=1, Ns=1.

I11.2.3.3. Apprentissage dirigé

Ce type d’apprentissage est destiné aux modéles ayant des variables d’état mesurables.
L’apprentissage dirigé consiste a couper les boucles du réseau, donc a le rendre non bouclé, et
a réaliser I’apprentissage du réseau statique de la forme canonique en utilisant l'ensemble
d'apprentissage, dont chaque élément est constitué :

e des entrées externes: U(k) et les entrées d’état X,(k) (valeurs mesurées sur le

processus).

e des valeurs désirées (sorties) : la sortie Y,(k+1) et la sortie d’état X,(k+1).
Le réseau apprend a calculer 1’état et les sorties a k+1 en fonction de 1’état du processus et des
entrées a I’instant k.

I11.2.3.4. Apprentissage non dirigé

L’apprentissage non dirigé consiste a maintenir les boucles du réseau et a réaliser
I’apprentissage du réseau statique de la forme canonique en utilisant I'ensemble
d'apprentissage, dont chaque ¢élément est constitué :
e des entrées externes : U(k) et les entrées d’état X(k) (cette entrée est celle calculée a
I’instant précédent).
e des valeurs désirées (sorties) : la sortie Y,(k+1) et la sortie d’état X,(k+1).

On remarque que le réseau n’est pas dirigé par 1’état mesuré sur le processus (Figure I11-8).

-1 )
Z Xo(kt+1) AL - Variable d'etat mesuree
) ) sur le processus.
3 Xk+1) _ ¥+ Yoo+
X(&) * hiodéle > Y, : Sortie du processus
neurcnal v ¥Yri+1 .
[,rr'ﬁj'}—" L
X Wariable d’etat calculee par

- le modele neuronal
Algorithme -

d’apprentissage |« X X
b ¥ : Sortie du modéle

Figure III-8 Apprentissage non dirige d’un réseau boucle.

77



CHAIPTRE III Application des Algorithmes Intelligents a la Commande Vectorielle en Régime Sature
de la Machine Asynchrone Triphasée

I11.2.4. Application des réseaux de neurones a la commande vectorielle de la
machine asynchrone triphasée en régime saturé

Comme nous avons déja évoqué précédemment que la technique des réseaux de neurones,
basée sur la reconstitution d’une relation entrée-sortie, permet de remplacer n’importe quel
systéme non linéaire qui est vu comme une boite noire. Cela se fait, en deux étapes: La
premicre étape consiste a identifier le comportement du systéme par un réseau d’une
architecture donnée (Figure I1I-7). Une fois que I’identification est faite, nous passons a la
seconde étape consistant a remplacer ce systéme par son équivalent neuronal. L’identification
dans ce cas, est ’apprentissage du réseau de neurone au comportement de ce systéme. Par
contre, le remplacement de celui-ci par son modéle neuronal, est appelé reconnaissance.

Nous avons montré, dans le chapitre précédent, la sensibilité¢ de la commande vectorielle des
machines asynchrones aux variations paramétriques affectées par la température, 1’état
magnétique et les bruits de mesure et de I’environnement. Ces effets se présentent comme
des contraintes et des limitations. Afin de les surmonter, les réseaux de neurones sont plus
aptes a traiter la non linéarité des systémes. Ces derniéres années, plusieurs approches a base
de réseaux de neurones, destinées a la commande vectorielle robuste des machines
asynchrone, ont été développées [BA-R97], [FIL95], [KIMO1], [LIN93], [MOH96]. On peut
citer, a titre d’exemple, [KIMO1] propose une nouvelle méthode pour I’estimation de la
vitesse en utilisant les réseaux de neurones on line et [LIN93] garde la méme conception
destinée au controle des régulateurs du courant d’un onduleur MLI pour améliorer le THD.
[BA-R97], [IMOH96] présentent respectivement une application des réseaux de neurones off
line au contrdle vectoriel indirect et une application ANNs on line au contrdle indirect et
direct. [FIL95] propose I'utilisation ANNs pour le diagnostique des défauts dans la machine
asynchrone et enfin récemment, [HUHOS5] utilise les réseaux de neurones pour la commande
directe du couple (DTC) sans capteur de vitesse a travers [’onduleur a trois niveaux. Pour
faire face aux incertitudes paramétriques et aux perturbations externes de charge, une loi de
commande est proposée pour stabiliser le systtme dans le sens de Lyapunov et des lois
adaptatives pour mettre a jour les poids du réseau de neurones.

Pour notre part, nous procédons a la mise en ceuvre d’un dispositif neuronal afin d’améliorer
les performances statique et dynamique de la commande vectorielle de la machine asynchrone
en régime saturé. De ce fait, nous présentons les différentes procédures nécessaires a suivre
afin d’aboutir a un mode¢le neuronal.

1. Choix des entrées et sorties :

Les entrées et les sorties du modele neuronal seront déterminées par la loi de commande du
systéme a identifier ; c'est-a-dire la relation (entrées-sorties).

2. Création des exemples :
Les exemples présentés au réseau sont les résultats de simulation qui ont été faits sur le

systeme a identifier. Les résultats sont échantillonnés avec un pas d’échantillonnage fixe. Le
nombre d’exemples est le temps de simulation sur le temps d’échantillonnage.

3. Choix du réseau :

Construire un réseau capable d’apprendre le comportement d’un systéme donné, dans le cas
d’un réseau statique multicouches, ¢’est choisir son architecture : le nombre de neurones dans
la couche cachée, la fonction d’activation et 1’algorithme d’apprentissage. Plusieurs essais
doivent étre faits afin d’aboutir a une architecture optimale donnant de meilleurs résultats.
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4. La phase d’apprentissage :

Tout d’abord, le réseau neuronal est capable d’apprendre n’importe quelle relation non
linéaire. C’est son premier avantage face aux méthodes classiques.

Dans un cadre général, I’apprentissage consiste en un entrainement du réseau. Exemple, dans
le cas d’un apprentissage supervisé, nous lui présentons des entrées et nous lui demandons de
modifier progressivement les valeurs des poids synaptiques pour que le comportement global
du réseau se rapproche d’un comportement désiré.

5. Choix du réseau et déroulement de notre apprentissage :

Dans tous les essais effectués, 1’apprentissage s’effectue sous les conditions suivantes :

= Les réseaux choisis sont des réseaux statiques, multicouches et en particulier bouclés.

= [’apprentissage est supervisé et dirigé.

= L’algorithme d’apprentissage utilisé est celui de Levenberg-Marquart .

= Les fonctions d’activation utilisées sont : la fonction sigmoide tangentielle (tangente

hyperbolique) pour la couche cachée et linéaire pour la couche de sortie.
= Les entrées et les sorties du systéme a remplacer seront regroupées dans une matrice
prototype ; pour un apprentissage différé (off line).

» L’initialisation des poids s’est faite par expérience, comme suit :
Au cours de I’apprentissage, il faut suivre 1’évolution de D’erreur. Si nous remarquons
que Derreur décroit lentement, nous prendrons les valeurs des poids et des seuils pour
lesquelles I’erreur est minimale et nous referons 1’apprentissage avec ces nouvelles valeurs.

* [’architecture optimale du réseau et le nombre d’exemples sont déterminés au cours de
I’apprentissage, de la maniére suivante :
Nous commengons ’apprentissage avec un certain nombre d’exemples et nous fixons le
nombre de neurones dans la couche cachée. Si aprés plusieurs initialisations de la matrice
poids, le réseau n’arrivait pas a converger (I’erreur décroit lentement), nous augmenterions
donc : le nombre de neurones dans la couche cachée. Si le probléme persiste, nous
augmentons le nombre d’exemples et nous refaisons 1’apprentissage avec le premier nombre
de neurones (la premicre architecture). Avec ce nouveau nombre d’exemples, nous refaisons
la méme chose jusqu’a ce que l'erreur ’EQMA atteint son but déja fixé (I’algorithme
d’apprentissage converge). Nous sauvegardons le réseau résultant de cet apprentissage et nous
procédons a la reconnaissance.

111.2.4.1. Mise en ccuvre d’une commande vectorielle a base des réseaux de
neurones

Dans un premier temps, nous avons considéré tout le bloc FOC de compensation de la
saturation magnétique (Figure II-11) afin de le remplacer par un réseau neuronal bouclé
(Figure I11-9), I’architecture proposée est :

) —— Ok N
et-1) | \*@'S
H _—> V Sl‘é
Vdsré](k'l ) —-PO< @ g I(k)
Vqsré/(k—])—»CBé —— —— (k)
/
o, (k=1) aOn
Couche d’entrée Couche caché Couche de sortie

Figure I1I-9 Architecture du réseau pour le bloc de commande FOC.
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Plusieurs tests affectant la topologie de I’architecture du réseau proposé ont été examinés :
e Le nombre de neurones dans la couche cachée,
e Le nombre de couches cachées,
e Le nombre et la nature d’exemples présentés au réseau,
e [ ’algorithme d’apprentissage en tenant compte de 1’apprentissage dirigé et non dirigé.

Avec tous ces changements, le réseau n’arrivait pas a converger, et nous déduisons qu’il y a
trop de parametres a faire apprendre au réseau. D’ou 1’apparition du premier inconvénient des
ANNSs, qui est leur incapacité d’apprendre le comportement de certains systémes complexes.
Ensuite, nous avons décomposé le bloc FOC de compensation en trois sub-blocs neuronaux,
constitués de réseaux bouclés assurant respectivement la régulation de la vitesse et des
composantes (d, q) du courant statorique.

111.2.4.1.1. Mise en cauvre de la régulation de vitesse

Dans le chapitre II, nous avons représenté la loi de commande d’un régulateur «PI » dans le
systéme discret :

Uk =[Utk=1)+ K e, (k)= (K, = K, 7y)e, (k =1)] (IIL.2)
o  U(k—1)e(k)e(k —1): entrées du régulateur.
* K, K, parametres du régulateur.

e y(k): sortie du régulateur.
Nous aboutissons au réseau bouclé assurant la régulation de vitesse (Figure I111-10).

. »(Cem,s
e(k-1) _,O<§ N _
Cemyy(k-1) =@/§@/
Couche Couche Couche
d’entrée cachée de sortie

Figure III-10. Architecture du réseau bouclé de la régulation de vitesse.

En adoptant cette loi de commande avec augmentation progressive dans le nombre
d’exemples, nous aboutissons a une architecture permettant la convergence du réseau avec :

= 1 Couche cachée.

= 5 neurones dans la couche cachée.

= 4000 exemples.

Le réseau a convergé a 2100 itérations donnant, ainsi la réponse représentée sur la Figure (I11-
11).
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Cemer (IV.10)
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Figure IlII-11. Réponse du systeme apres apprentissage.

Phase de reconnaissance :

Pour tester les performances de cette régulation neuronale, nous plagons le réseau bouclé
représenté sur la Figure III-10 dans la boucle de régulation de vitesse a la place de la
régulation classique. Les résultats obtenus sont représentés a la Figure I11-12.

Constatations :

D’apres ces figures :

Pour un démarrage en charge : le réseau bouclé résultant de cet apprentissage reconnait les
deux régimes, dynamique et statique. La vitesse suit pratiquement sa consigne apres un temps
de réponse réduit de 0,2 s et un dépassement acceptable.

Pour un démarrage a vide : on remarque que la vitesse suit le changement de la consigne mais
avec une erreur importante.

L’application d’une charge C, montre bien ou réside le probleéme. Les informations présentées
au réseau (variations du point du fonctionnement) ne reflétent pas réellement le comportement
général du régulateur. Ce probléme persistait toujours méme lorsque nous avons procédé, lors
de I’apprentissage, aux changements de I’architecture et a la diminution de I’erreur.

Déductions :

Nous avons constaté qu’avec ces séquences d’apprentissages (sans tenir compte de la nature
d’exemples), le probléme est résolu partiellement car le systéme reconnait les changements de
la consigne pour un seul point de fonctionnement (en charge). Ces exemples résultent d’une
simulation qui a été faite sur la régulation classique pour un démarrage en charge avec une
inversion de vitesse.
Nous essayons de reprendre le méme apprentissage avec d’autres natures d’exemples. Cette
fois-ci, les exemples sont pris, toujours, d’une simulation de la régulation classique en
donnant plus d’informations durant I’entrainement du réseau. Cependant, nous avons effectué
plusieurs expériences afin d’aboutir a une architecture d’un réseau de neurones qui, en
premier lieu, peut remplacer fidelement le régulateur classique et, en deuxiéme lieu, apporter
des am¢liorations au syst¢éme de commande.
1" expérience : Influence de la nature des exemples
e Nombre de neurones dans la couche cachée constant.
e Erreur quadratique constante.
2°™ expérience : influence du nombre de neurones dans la couche cachée
e Nombre d’exemples d’apprentissage constant.
e Erreur quadratique constante.
3" expérience : influence de I’erreur quadratique
e Nombre de couche cachée constant.

e Nature des exemples d’apprentissage.
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1°" expérience : Influence de la nature des exemples d’apprentissage
Nombre de
Nature d’exemples Erreur Neurones dans la couche ~ Phase de Reconnaissance
Cachée
l.e-5 5 Reconnaissance d’un seul

Démarrage a vide avec une point de fonctionnement
inversion de vitesse. (a vide).
Démarrage a vide avec une l.e-5 5 Reconnaissance de tous les
inversion de vitesse, puis points de fonctionnement.
application d’un C, nominal avec
une autre inversion de vitesse.
Inversion de vitesse pour un couple  1.e-5 5 Reconnaissance de tous les
constant et inversion de couple pour points de fonctionnement

une vitesse constante.

Cette expérience nous montre que plus on donne beaucoup d’informations a I’apprentissage
sur le comportement du systeme (différents points de fonctionnement), on aura plus de
chances d’avoir un réseau généralisé.

2" expérience : Influence de I’architecture du réseau

Nombre de neurones Nombre

dans la Couche Erreur D’exemples Phase de Reconnaissance Nombre D’itérations
Cachée

5 l.e-5 4000 Reconnaissance 100

8 l.e-5 4000 Reconnaissance 93

10 l.e-5 4000 Reconnaissance 400

[5 5] l.e-5 4000 Reconnaissance 120

Dans cette expérience, on remarque que l’augmentation du nombre de neurones dans la
couche cachée n’influe pas sur la phase de reconnaissance. Par contre 1’influence apparait
dans la phase d’apprentissage ou le nombre d’itérations a changé d’une fagon aléatoire.

3" expérience . Influence de I’erreur quadratique

Nombre de neurones Nombre Phase de
Erreur dans la couche cachée  d’exemples Reconnaissance
l.e-2 5 4000 Mauvaise Reconnaissance
l.e-3 5 4000 Reconnait mais avec un dépassement

considérable (60%)

l.e-4 5 4000 Reconnait avec un dépassement de (18%)
l.e-5 5 4000 Reconnait avec un dépassement de (11%)
l.e-7 5 4000 Reconnait avec un dépassement acceptable

(Figure I1I-13 et Figure I1I-14 ).
Dans ce cas, nous avons obtenu le meilleur résultat de reconnaissance, diminution dans le

dépassement de vitesse, pour une petite valeur de 1’erreur quadratique (Figures 11I-13 et I1I-
14).
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Performance is 9.29908e-008, Goal is 1e-007 Réponse du Couple aprés Entrainement du réseau

40

Erreur Quadratigue

Réponsze du Couple de Référence Cref (M.m)

10 . . . . . . . 0 . . . . . . . .
1) 100 200 300 400 500 BOO 700 0 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000 4500
741 Epochs (ltérations) Exemples

Figure I1I-13. Phase d’apprentissage du réseau pour une erreur quadratique le-7
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Figure IlI-14. Phase de reconnaissance pour une erreur quadratique le-7
Déduction :

A partir de ces différentes expériences menées, nous avons obtenu de bons résultats pour une
architecture d’un réseau ayant les parametres suivants :

e FErreur: le-7.

e Nombre de neurones dans la couche cachée : cinq (05).

e Nature des exemples : 2éme choix (voir 2°™ expérience), avec 4000 exemples.

Remarque :

Ces résultats ont montré que la substitution de la régulation neuronale a la place de la
régulation classique met en évidence, non seulement, le choix des entrées mais aussi le choix
de la nature et du nombre d’exemples.

Le choix judicieux était, lors de 1’apprentissage, de prendre comme entrées du réseau :
I’erreur, I’erreur précédente et la sortie précédente.

Comme performances dynamiques, on a: un temps de réponse de vitesse de 0.2s et un temps
de rétablissement lors de 1’application du couple de charge de 0.18s
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[11.2.4.1.2. Mise en cauvre de la boucle de régulation des courantsd et g

La composante I4 produit le flux et la composante I¢s produit le couple. Pour s’assurer d’un
bon découplage, nous avons procédé, dans les chapitres précédents a une régulation des
courants statoriques ', 'I4s' dans le bloc de commande. Le remplacement du systéme de la
régulation conventionnelle de vitesse par une régulation neuronale a permis d’augmenter les
performances de la commande (amélioration du temps de réponse et de la robustesse lors de
I’application du couple de charge...). Dans le méme cadre, afin d’avoir de bonnes
performances dynamiques, nous avons remplacé la régulation conventionnelle des courants
par une régulation neuronale. Le but est d’assurer, en premier lieu, un bon découpage entre les
deux axes et, en deuxiéme lieu, de diminuer la sensibilité de la commande vis-a-vis des
perturbations extérieures (couple de charge, variation d’un échelon de vitesse ...) [YAZ04].

e Construction des réseaux

Pour construire les deux réseaux qui remplacent la régulation conventionnelle des
composantes (Igs, I4s) du courant statorique, nous avons suivi la méme méthodologie adoptée
dans le cas de la régulation de vitesse. Cette régulation, des deux composantes d et q du
courant statorique, est assurée par deux réseaux bouclés en prenant comme entrées : 1’erreur,
I’erreur précédente et la sortie précédente.

e Phase d apprentissage:

En présentant au réseau 4000 exemples (les exemples ont été relevés pour une inversion de
vitesse a vide puis une autre inversion a couple constant). Les réseaux ont convergé, apres
2150 itérations pour le courant I et 950 itérations pour le courant Ig, donnant ainsi les
réponses suivantes qui sont représentées sur les Figures (I11-15-a) et (11I-15-b).

Réponse, aprés apprentissage, de la Tension sur l'axe "d" Réponse, aprés apprentissage, de la tension sur l'axe "g"
T T T T T T T T T T T T T T T T

B0 100

a0 f
st E

60l
40
20
0 . ot

20t

20 q
ok

Réponse de la Tension de ['axe "d"
Réponge de |a Tension de l'axe "g"

B0+

80}

0 L I I L I L L I 100 L L I L I L L I
] 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000 4500 ] 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000 4500

Exemples Exemples

-a- -b-

Figure IlI-15. Phase d’apprentissage des réseaux du controle des tensions des deux axes.
a-Réponse du contréle de la tension de [’axe « d ».
b- Réponse du controle de la tension de [’axe « g ».

L’architecture qui a permis la convergence est composée de trois couches, une couche
d’entrée qui contient trois neurones, une couche cachée qui contient cinq neurones et une
couche de sortie contenant un neurone. Les tensions de référence sont obtenues en ajoutant les
termes de découplage définis par (I.9) aux tensions de controle a la sortie des deux
régulateurs, la structure des trois réseaux est représentée sur la Figure I11-16.
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Ai(k)
Aik-1)
Visréj( k-1 )

Visref(k)

Couche Couche Couche de
d’entrée cachée sortie

Figure I1I-16. Structure des trois réseaux bouclés assurant la régulation de vitesse et la
régulation des courants suivant les deux d et q.

Avec :

e, (k)=Q’ (k)-Q(k)

v
*

Z‘(k = Iisreff - Iis (III3)
i:d,q

I11.2.4.2. Simulation de la commande vectorielle de MAS triphasée en utilisant la
régulation neuronale.

Nous procédons a la simulation de différentes grandeurs de la machine asynchrone triphasée.
Nous remplacons, a la place de la régulation conventionnelle, les trois sub-blocs de la
régulation neuronale dans le bloc FOC de compensation de la saturation magnétique. Nous
conservons les conditions des simulations numériques du chapitre II, & savoir : les mémes
consignes, la méme alimentation et la méme période d’échantillonnage.

La Figure (II-17) représente la sortie C, du régulateur neuronal en fonction de ses entrées
e(k) et e(k—1). On observe deux zones : Une zone périphérique, plate ou de pente paralléle a
I’un des deux axes e(k) ou e(k —1)qui correspond a la plage ou une des variables d’entrée est
saturée. Une deuxiéme zone centrale, qui peut &étre décomposée en quatre quadrants,
représente la surface de contréle du régulateur. On remarque que cette partie est non-linéaire,
du fait que la fonction d’activation (tangente hyperbolique) des neurones de la couche cachée
utilisée est non linéaire. La surface de controle est une superposition de sigmoides.

Sur la Figure (I1I-18), on remarque que la vitesse suit parfaitement sa consigne, en améliorant
sa dynamique avec un temps de réponse de 0.2 (s) qui est le méme temps d’établissement lors
de changement de consigne a basse vitesse. Néanmoins, on enregistre des dépassements de
10% au démarrage lors de changement de vitesse. La robustesse de ce systéme vis-a-vis des
perturbations du couple de charge est nettement améliorée, avec un temps de rétablissement
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de 0.18 (s). Le couple s’identifie a sa référence apres la phase d’initialisation du flux. Le flux
rotorique suit sa consigne et présente des perturbations a amplitudes trés réduites lors de
changement de vitesse et reste insensible a 1’application de la charge et cela, grace a la
régulation neuronale. Quand au courant de phase, il est sinusoidal et présente une pointe tres
réduite au démarrage du fait que ses composantes d et q sont correctement contrdlées. En
régime transitoire, les dépassements du courant n’ont aucune incidence néfaste sur le
fonctionnement de I’onduleur et de la machine. Le couple électromagnétique suit parfaitement
sa consigne et, en régime transitoire, le temps de rétablissement du couple au moment de
changement de consigne de vitesse est nettement amélioré.

Sur la Figure (11I-19), on remarque que la vitesse suit parfaitement sa consigne. Le couple suit
parfaitement sa référence avec moins d’ondulations dans la zone d’affaiblissement du flux,
lequel reste insensible aux changements de la croissance de vitesse. L’inductance mutuelle de
la machine s’identifie a I’inductance interpolée sans dépassement.
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Figure IlI-17. Surface caractéristique du régulateur neuronal.
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Figure IlI-18. Résultats de simulation de la commande vectorielle a régulation neuronale de
la MAS triphasée en régime saturé a travers [’onduleur a trois niveaux (Variation de la
consigne de vitesse de 1000 tr/min a 100 tr/min).
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Figure I1I-19. Résultats de simulation de la commande vectorielle a régulation neuronale de
la MAS triphasée en régime saturé dans la zone d’affaiblissement du flux a travers [’onduleur
a trois niveaux (Variation graduelle de la consigne de vitesse de 1500 tr/min a 2100 tr/min).
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I11.3. LOGIQUE FLOUE
I11.3.1. Principes et Définitions

Le terme d’ensemble flou est apparu pour la premicre fois en 1965 lorsque le professeur Lotfi
A. Zadeh [ZAD65], de l'universit¢ de Berkeley aux USA, publie un article intitulé «
Ensembles flous » (Fuzzy sets). Il a réalisé¢ depuis de nombreuses avancées théoriques majeures
dans le domaine et a été rapidement accompagné par de nombreux chercheurs développant des
travaux théoriques.

Parallélement, certains chercheurs se sont penchés sur la résolution par logique floue de
problémes réputés difficiles. Ainsi des 1974, le professeur Mamdani [MAM74], a Londres, est
parvenu a développer une stratégie pour le contrdle des procédés et présente des résultats trés
encourageants qu’il a obtenus sur la conduite d’un moteur a vapeur. Enfin, des applications
existent dans des domaines trés différents tels que la finance ou le diagnostic médical [SCH98].
La logique floue trouve ses origines dans un certain nombre de constatations :

e La connaissance que I’étre humain a d’une situation quelconque est généralement
imparfaite : elle peut étre incertaine (il doute de sa validité), ou imprécise (il a du mal a
I’exprimer clairement).

e L’&tre humain résout souvent des problémes complexes a 1’aide de données
approximatives.

e Dans I’'industrie, les opérateurs résolvent souvent des problémes complexes de maniere
relativement simple et sans avoir besoin de modéliser le systéme

e Plus la complexit¢é d’un systéme augmente, moins il est possible de faire des
affirmations précises sur son comportement.

De ces constatations viennent naturellement les déductions suivantes :
e Plutét que de modéliser le systéme, il est souvent intéressant de modéliser le
comportement d’un opérateur humain face au systéme ;
e Plutét que par des valeurs numériques précises, le fonctionnement doit étre décrit par
des qualificatifs globaux traduisant 1’état approximatif des variables.
A 1’état actuel, les deux domaines d’application de la logique floue, qui deviennent de plus en
plus importants [LEEO1], [OHNO02], [PREO02], sont :
- La conception de régulateurs pour des procédés difficilement modélisables.

- La conception de régulateurs non linéaires pour des procédés modélisables.

A titre d’exemple, on peut citer quelques références qui traitent le contrdle vectoriel
indirect de la machine asynchrone: [BIMO1] propose une méthode, en utilisant la logique
floue, pour identifier la constante de temps du contrdle vectoriel indirect de la machine
asynchrone comme probléme d’optimisation de la fonction objective. [ROB00] propose une
autre approche a base de la logique floue toujours pour le contrdle vectoriel indirecte de la
machine asynchrone. Cette méthode est basée sur une sensibilité théorique aux incertitudes de
la résistance rotorique et de 1’inductance mutuelle mais sans tenir compte de I’effet d’inter
saturation.

Pour notre part, nous utilisons la logique floue pour améliorer les performances du controle de
la vitesse de la commande vectorielle indirecte de la machine asynchrone triphasée en régime
saturé.

I11.3.2. Structure d’un régulateur flou

La logique floue est bien connue des automaticiens pour ses applications dans le controle-
commande de procédés, appelé alors couramment « contréle flou » [BOU96], [CHAO00],
[RADOO]. Tout comme un contréleur (ou correcteur) classique, le contrdleur flou s’insére
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dans la boucle de régulation et calcule la commande a appliquer au procédé suivant une ou
plusieurs consignes et une ou plusieurs mesures effectuées sur celui-ci [SCH9S].
Les bases de regles floues sont intéressantes en commande car elles permettent :
e De prendre en compte une expertise existante de nature qualitative,
e D’améliorer le fonctionnement de contrdleurs classiques, par : autoréglage hors
ligne ou en ligne des gains de ces contrdleurs ainsi que la modification de leur sortie
(feed forward) en fonction d’événements qui ne peuvent pas €tre pris en compte par
une technique classique. En effet, la présentation du contréleur flou se scinde en
trois parties [SUGS88], [TAKS85] : La fuzzification qui permet de passer des variables
réelles a des variables floues. L’inférence, qui est le cceur du controleur, est
représentée par des regles reliant les entrées et les sorties floues. La défuzzification
qui permettent a partir des ensembles flous d’entrée de déterminer la valeur réelle de
sortie.

1I1.3.2.1. Fuzzification

Les ensembles flous des variables d’entrées et leurs fonctions d’appartenance sont a définir
en premier lieu. L'étape de fuzzification permet de fournir les degrés d'appartenance de la
variable floue a ces ensembles flous en fonction de la valeur réelle de la variable d'entrée.
Une subdivision trés fine de l'univers de discours sur plus de sept ensembles flous
n'apporte en général aucune amélioration au comportement dynamique du systéme a
réguler [BUH 94]. Par contre, on peut obtenir des comportements non linéaires assez
différents en fonction de la maniere dont les fonctions d'appartenance des ensembles flous
sont disposées sur l'univers de discours. Nous avons opté pour des fonctions triangulaires
pour les variables d'entrées. Elles permettent une implantation facile et 1'é¢tape de
fuzzification ne requiert alors que peu de temps de calcul lors de son évaluation en temps
réel [BAG99]. Le croisement de deux fonctions d'appartenance voisines, désignant le
recouvrement, s'effectue a 0,5. Un recouvrement insuffisant voir inexistant conduit a une
zone ou aucune regle d'inférence n'est sollicitée. De méme, un recouvrement trop important,
surtout avec un degré d'appartenance prés de l'unité, conduit & un aplatissement de la
caractéristique du régulateur [BUH94]. Le passage d'une fonction d'appartenance a sa
voisine doit s'effectuer en douceur de manieére a ce qu'il y ait au moins deux regles
d'inférences qui soient sollicitées en méme temps.

I11.3.2.2. Les régles floues et table d’inférence

Dans les cas ou une expertise humaine existe, 1’utilisation de régles floues est envisageable,
a plus forte raison lorsque des imperfections entachent la connaissance du systéme, lorsque
celui-ci est trées complexe et que sa modélisation est difficile ou lorsque la facon de I’aborder
passe par une vue globale de certains de ses aspects [SCH98]. En effet, comme nous
I’avons précédemment évoqué, au niveau de cette étape, nous nous basons sur une matrice
ou table d’inférence. La construction d’une telle table d’inférence repose sur une analyse
qualitative du processus. Nous commencons par utiliser un opérateur pour définir la
description symbolique associée a la prémisse de la régle ; c’est a dire réaliser le " Et ".
Nous passons ensuite, a I’inférence proprement dite ; qui consiste a caractériser la variable
floue de sortie pour chaque régle ; c’est I’étape de la conclusion " Alors ". Ceci est dans le
but de définir les degrés d’appartenance de la variable de sortie a ces ensembles flous.
Enfin, la derni¢re étape de I’inférence, appelée agrégation des régles, permet de synthétiser
ces résultats intermédiaires. Cela, en combinant les ensembles flous qui représentent les
sorties de chaque régle en un seul, caractérisant ainsi, I’union de ces ensembles flous.
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111.3.2.3. Défuzzification :

Pour pouvoir définir la loi de commande, le contréleur flou doit étre accompagné d’une
procédure de défuzzification jouant le réle de convertisseur de la commande floue en valeur
physique ; nécessaire pour un tel état du processus. Il s’agit de calculer, a partir des degrés
d’appartenance a tous les ensembles flous de la variable de sortie, I’abscisse qui correspond a
la valeur de cette sortie.
Plusieurs stratégies de défuzzification existent, les plus utilisées sont [BUL94] :

- Meéthode du maximum.

- M¢éthode de la moyenne des maximas.

- M¢éthode du centre de gravité.

- Me¢éthode des hauteurs pondérées.
Ces stratégies de défuzzification sont présentées en annexe G.

I11.3.3. Mise en ceuvre d’un régulateur flou de vitesse

Dans cette partie, nous nous intéressons au remplacement du régulateur classique de vitesse
précédent par un controleur flou. Il existe une panoplie de travaux sur la structure d’un
régulateur flou de vitesse [BAG99], [BOU96], [CHO0], mais ceci est toujours dicté par la
simplicité de mise en ceuvre. Nous recherchons un régulateur flou que l'on peut implanter au
sein de la commande numérique sur carte DSP. Une des contraintes est la limitation du temps
de calcul tout en conservant les propriétés de ce régulateur flou.

Compte tenu de ce qui vient d'étre dit, nous avons retenu la forme générale de la loi de
commande :

Copres (£) =C,,,..c (k=1 +dC,,, (k) (I11.4)
elk)=0,, (k)-, (k) (111.5)

¢ Un nombre limité a sept ensembles flous pour chaque variable.
¢ Des variables d'entrée dont les fonctions d'appartenance des ensembles flous sont de
formes triangulaires.
¢ Des singletons pour les fonctions d'appartenance de la variable de sortie.
¢ La méthode d’inférence choisie est celle de Mamdani. Cette méthode rappelons-le
consiste a utiliser 1I’opérateur MIN pour le ET et I’opérateur MAX pour le OU.
¢ On utilise souvent des gains. Les grandeurs a indice “n” sont des grandeurs normalisées
a Dentrée et a la sortie du controleur flou. Ces gains permettent d'ajuster le
fonctionnement du controleur et de varier sa plage de sensibilité.
Ce controleur flou de vitesse comprend :
v" Deux entrées "e" et "de" qui représentent respectivement I’erreur de vitesse (II1.5) et la
variation de cette erreur ; d’ou le bloc de calcul de "de"
v Une sortie, qui est le couple électromagnétique, représente la commande.
A partir de cette loi de commande, le schéma du régulateur flou de vitesse utilisé est
représenté par la Figure (111-20) :

=
Fuzz de e > Régle du | dCsmres AC e s Conret
- BIOTR
Contedlen Defurz de dC o pea—m T —
de dey flou
1-Z * Fuzz de >

Figure I1I-20 Schéma bloc du controleur flou de vitesse.
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L’univers de discours de chaque variable floue proposée, en entrée et en sortie, est limité a
I’intervalle de définition normalisé [-1, 1].

[BUH94] insiste bien sur le fait que ce n'est pas le choix des opérateurs pour réaliser
l'inférence qui est important mais plutot la matrice d'inférence elle-méme et, surtout, la
répartition des fonctions d'appartenance sur I'univers de discours. On peut en effet obtenir des
caractéristiques non-linéaires trés prononcées. Nous avons utilisé une répartition uniforme des
fonctions d'appartenance sur l'univers de discours des entrées, mais pas pour celles de la
sortie. Les fonctions d'appartenance restent bien siir symétriques par rapport a zéro. Et celles
correspondant aux ensembles flous "petit négatif" ( PN ) et "petit positif" ( PP ) sont proches
de celle de I'ensemble "zéro".

Ce que nous essayons de reproduire intuitivement c'est de faire réagir, quand on est loin de
l'objectif, les ensembles flous "grand négatif" et "grand positif", sachant que souvent, dans ce
cas, la sortie réelle du régulateur aura atteint sa valeur limite de saturation. Lorsqu’on est
proche de la vitesse de référence, ce seront les ensembles flous "petit négatif" et "petit positif”
qui seront sollicités et comme leurs fonctions d'appartenance se trouvent plus proche de celles
de I'ensemble "zéro", la réponse sera plus douce.

Plusieurs travaux [BAG99], [BOUOS5] ont été, a titre d’exemple, consacrés sur le choix du
nombre d’ensembles (trois, cinq ou sept) et sur la forme des fonctions d’appartenance
(trapézoidale, triangulaire et gaussienne). Pour notre part, nous avons pris comme référence
de base [BOU96] pour mettre en ceuvre le régulateur floue de vitesse appliqué a la commande
vectorielle de la machine asynchrone triphasée en régime saturé. Le nombre d’ensembles
flous pour chaque variable et la forme des fonctions d’appartenance qui les représentent, ont
été choisis dans le but d’obtenir une commande performante avec un nombre minimal de
reégles floues.

L’univers de discours des variables floues en entrée (e, de) est divisé en SEPT classes :
Negative Grand (NG), Negative Moyen (NM), Negative petit (NP), Zero (ZE), Positive Petit
(PP), Positive Moyen (PM), Positive Grand (PG).

Tandis que, ’'univers de discours de la variable floue en sortie (variation de la commande AU )
est divisé en NEUF classes ; pour prendre en compte les faibles variations ; comme suit :
Negative Trés Grand (N7G), Negative Grand (NG), Negative Moyen (NM), Negative Petit
(NP), Zero (ZE), Positive Petit (PP), Positive Moyen (PM), Positive Grand (PG), Positive
Tres Grand (PVB). Voir Figure I1I-21 et Figure I11-22.

r(e) ou du(e)

N

NL NM NS I”E PS PM PL

—i -0.5 o O.k 1
e or de

Figure Il1I-21 Représentation des fonctions d’appartenances des variables d’entrées.
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S| NG | NM | NP | ZE | PP | PM | PG
NG | NTG | NTG | NTG | NG | NM | ZE | PTG
NM | NTG | NTG | NG | NG | NM | ZE | PTG
NP | NTG | NG | NG [NM | PP | PG | PTG
ZE |NTG | NG | NM | ZE | PM | PG | PTG
PP | NTG | NG | NP | PM | PG | PG | PTG
PM |NTG | ZE | PM | PG | PG | PTG | PTG

PG | NTG | ZE PM | PG | PTG | PTG | PTG
Figure I1I-22 : Tables d’inférence du régulateur flou de vitesse.

La répartition des ensembles flous de la variable de sortie est illustrée sur la Figure I1I-23. Les
coefficients de pondération sont: -1, -0.6, -0.3, -0.1, 0, 0.1, 0.3, 0.6, 1 et le nombre de
fonctions d’appartenance est égal a neuf (9).

“(dcemref)
A

NTG NG NM NP 1 PP PM PG PTG

-1 ! -0.6 -0.3 -0.1 dCerer 0.1 0.3 0.6 -1 !

Figure III-23. Représentation de la fonction d’appartenance de la variable de sortie en
singletons.

La défuzzification est réalisée par I’expression du centre de gravité simplifiée, c'est-a-dire la
méthode des hauteurs pondérées :

i /u(dcemre (i )dcemrei
3 dC. (IIL6)

emref m
z lu(dcemrcf/[ )
i=1

m est le nombre de regles de base.
Remarque :

L’utilisation de la logique floue dans le domaine de controle suscite une attention particuliere

aux points essentiels suivants :

= La forme des fonctions d'appartenance, d'ou le choix de formes triangulaires a cause de la
simplicité de mise en ceuvre.

= Au nombre et surtout a la répartition des fonctions d'appartenance sur l'univers de
discours.

= Le choix des fonctions pour réaliser les opérateurs et le mécanisme d'inférence
(agrégation des regles)

= Le choix de la méthode de défuzzification.
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I11.3.3.1. Simulation de la commande vectorielle de MAS triphasée utilisant la
régulation floue de la boucle de vitesse

Nous procédons a la régulation floue de la boucle de vitesse tout en gardant la régulation
neuronale des boucles des courants d et q. Cette simulation est effectuée avec les mémes
points de fonctionnement utilisés précédemment.

La Figure (III-24) représente la sortie C, du régulateur flou en fonction de ses entrées

(I’erreur et la variation de I’erreur). On remarque que ce régulateur n’admet pas de zone plate
semblable a celle du régulateur neuronal. La zone d’action, qui représente la surface de
contrdle du régulateur sur les quatre quadrants, est non linéaire et limitée a 4 fois le couple
nominal.

Sur la Figure (III-25), on remarque que la vitesse posséde une trés bonne dynamique avec un
dépassement trés négligeable et un temps de réponse de 0.13 (s) qui est le méme temps
d’établissement lors de changement de consigne a basse vitesse. L’application du couple de
charge est sans incidence sur la vitesse. Toutefois, on observe des oscillations du couple sur la
fin du régime transitoire avec un dépassement de 5%. Quant au flux rotorique, il montre une
sensibilité aux perturbations lors de variation de vitesse et a I’application de la charge. On fait
le méme constat pour les courants des deux axes d et q qui représentent I’image du flux et du
couple.

Sur la Figure (I1I-26), on remarque que la vitesse suit correctement sa consigne. Le couple
suit sa référence avec beaucoup d’ondulations (un taux de 5%) dans la zone d’affaiblissement
du flux, lequel reste sensible aux changements de vitesse. L’inductance mutuelle s’identifie a
I’inductance interpolée avec un dépassement sur la fin du régime transitoire.

De nos jours, il existe un certain nombre d’études sur la stabilité¢ des systemes flous. Le
régulateur flou étant non-linéaire (Figure I11-24), il faut faire appel aux méthodes non-
linéaires telles que la méthode de Liapunov, la théorie de I’hyperstabilité et le critére de
Popov [BUH94]. Nous pouvons citer, a titre d’exemple, Takagi et Sugeno qui ont proposé de
décomposer le systéme non-linéaire en sous-systémes linéaires, lesquels s’adaptent plus au
régulateur de type Takagi-Sugeno [TAN92]. Enfin, tous ces critéres sont restrictifs car, d’une
part, I’approche floue est utilisée pour les systémes qui sont difficilement modélisables et
d’autre part, 1’analyse rigoureuse de stabilité n’est souvent pas possible dans les cas pratiques
[MAMT76].

Couple (N.mM)

150

Dérivée de l'erreur de vitesse Erreur de vitesse e(k)

Figure l1I-24. Surface caractéristique du régulateur flou.
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Figure I1I-25. Résultats de simulation de la commande vectorielle a régulation floue de
vitesse de la MAS triphasée en régime saturé a travers l’onduleur a trois niveaux (Variation
de la consigne de vitesse de 1000 tr/min a 100 tr/min).
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Figure I1I-26. Résultats de simulation de la commande vectorielle a régulation floue de
vitesse de la MAS triphasée en régime saturé dans la zone d’affaiblissement du flux a travers
["onduleur a trois niveaux (Variation graduelle de la consigne de vitesse de 1500 tr/min a
2100 tr/min).
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II1.4. REGULATION DE LA BOUCLE DE VITESSE PAR LA TECHNIQUE NEURO-FLOUE

Certaines applications de la commande a haute performance de la machine asynchrone
exigent une approche de la logique floue en association avec les réseaux de neurones. Par
exemple, [ROB94] propose une approche de la logique floue pour configurer un réseau de
neurones afin de donner une exécution optimale pour les critéres d’évaluations. Par contre,
[CER93] utilise un réseau de neurones dans le controle vectoriel indirect de la machine
asynchrone pour optimiser les régles de la logique floue.

Dans ce travail, cette partie a pour but d'étudier le remplacement du controleur flou de la

boucle de régulation de la vitesse par un controleur basé en entier sur I’intelligence

artificielle : un réseau de neurones évolué par une procédure d’une logique floue, que nous

appelons controleur neuro-flou. Explicitement, nous utilisons la possibilité d'apprentissage

afin d'approcher la surface de commande du contrdleur flou, et cela dans le but d’atteindre les

objectifs suivants :

= d'¢tudier la faisabilité de la structure du réseau de neurones a adopter, car le réseau de
neurones adapte ses poids au fur et a mesure qu'on lui propose des séquences
d'apprentissage,

= de réduire le temps de calcul requis par ce controleur neuro-flou et le comparer a celui de
son équivalent flou,

= de tester la robustesse d'un tel contréleur au sein de la commande envisagée face a la non-
linéarité et aux variations des parameétres du systeme.

L’idée du contrdle par la technique neuro-floue est survenue lorsque nous avons comparé les

performances obtenues par les commandes établies dans les parties précédentes, c’est-a-dire

la régulation neuronale et floue. Cependant, le contrdleur neuronal montre que, lors d’une

variation de vitesse par exemple, la réponse dynamique est rapide. En revanche, lors d’une

application d’un couple de charge, on observe une chute de vitesse avec un temps de

rétablissement lent sur la fin du régime transitoire qui montre une sensibilité aux

perturbations. Ceci n’est pas perceptible dans la régulation floue, on releve un temps de

rétablissement meilleur et une trés bonne dynamique de vitesse.

Cette approche neuro-floue consiste a conjuguer les résultats obtenus aussi bien par la

technique neuronale que par la technique floue.

I11.4.1. Mise en ceuvre d’un controleur Neuro-flou de la boucle de régulation de
vitesse.

L’approche neuro-floue consiste a faire apprendre a un réseau de neurones le comportement
du régulateur flou [YAZO03]. Ceci est illustré sur la Figure I11I-27

c > Contréleur Flou

Réseaux de Nﬁes_
/ Algorithme d’apprentissage

Figure [II-27. Schéma synoptique du procédé d’apprentissage du réseau de neurone.

En se basant sur les déductions obtenues de la commande neuronale avec les différents
exemples d’apprentissages présentés au réseau, nous avons remarqué la grande influence de la
nature de ces exemples sur les performances de la commande.
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111.4.1.1. Construction du réseau :

Les caractéristiques de ce réseau sont les suivantes :

- Architecture : est de type [3 7 1] : une couche cachée a sept (07) neurones.

- Erreur quadratique : 6.4e-5.

-Nature des exemples : démarrage a vide, puis application d’un couple nominal avec une autre
inversion de la consigne de vitesse pour le fonctionnement a basse vitesse. Ces exemples sont
relevés d’une simulation effectuée sur le contréleur flou de vitesse.

- Nombre d’exemples : 15000.

+» Phase d’ Apprentissage et de reconnaissance:

Le déroulement et les réponses des phases de I’apprentissage et de reconnaissance sont
représentés sur les figures suivantes :

e Performance is 6.39997e-005, Goal is B.4e-005 La réponsze du Couple aprés apprentissage
10 T T T T T T T T 50 T T T

Sartie
40 Sortie désirée |

30 B

20 B

10F q

Erreur Quadratique
Couple de Référence (N.m)

a0k 1

L L L I I I L L 40 L L I I L I L
0 100 200 300 400 500 600 700 800 0 2000 4000 BO0O 8000 10000 12000 14000 16000

836 Epochs (ltérations) Exemples

Figure IlI-28 Les réponses de [’apprentissage du réseau pour le controleur Neuro-Flou.
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Figure I11-29 Les réponses de la vitesse et du couple durant la phase de reconnaissance du
réseau pour le contréoleur Neuro-flou.

La structure du réseau de neurones résultant de cet apprentissage, qui représente le contrdleur
neuro-flou de vitesse, est représentée sur la Figure (111-30).
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Cem, (k)

2i(k)
Ai(k-1)
Visrep(k-1)

V'is réf( k)

Couche Couche Couche de

d’entrée cachée sortie
Figure I1I-30 Structure de la régulation neuro-flou de la vitesse et de la régulation neuronale
des courants (d et q).

I11.4.1.2. Interprétations des résultats de simulation

La Figure (III-31) représente, en 3 dimensions, la sortie C, du régulateur neuro-flou en

fonction de ses entrées e(k) et e(k—1). On remarque que les zones de ce régulateur sont

semblables a celles du régulateur neuronal du fait que la fonction d’activation (tangente
hyperbolique) des neurones de la couche cachée utilisée est non linéaire et limitée a 4 fois le
couple nominal.

Les résultats de simulation des Figures (III-32 et III-33) montrent un comportement tres
adéquat et des performances largement satisfaisantes obtenues par le controleur neuro-flou de
vitesse associé a la régulation neuronale des courants d et q. Nous comparons, par la suite, les
résultats obtenus par ce dernier avec ceux obtenus par les autres controleurs, a savoir : le
régulateur classique, le régulateur neuronal et le régulateur flou.

Le couple (N.m)

150

Erreur précédente e(k-1)

Erreur de vitesse e(k)

Figure I1I-31. Surface caracteéristique du régulateur Neuro-flou.
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Figure I1I-32. Résultats de simulation de la commande vectorielle a régulation neuro-floue
de vitesse de la MAS triphasée en régime saturé a travers l’onduleur a trois niveaux
(Variation de la consigne de vitesse de 1000 tr/min a 100 tr/min).
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Figure I1I-33. Résultats de simulation de la commande vectorielle a régulation neuro-floue
de vitesse de la MAS triphasée en régime saturé dans la zone d’affaiblissement du flux a

travers l’onduleur a trois niveaux (Variation graduelle de la consigne de vitesse de 1500
tr/min a 2100 tr/min).
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I11.5. COMPARAISON ENTRE LES DIFFERENTES COMMANDES

Les Figures (I11-34, 11I-35, I1I-36) résument une étude comparative des différents controleurs
de la boucle de vitesse €laborés, tout en maintenant la régulation neuronale des boucles de
courants « d » et « q », & savoir :

1. Contrdleur Classique de Vitesse (CCV)

2. Controleur Neuronal de Vitesse (CNV)

3. Controleur Flou de Vitesse

4. Controleur Neuro-Flou de Vitesse (CNFV)

La commande neuro-flou de vitesse assure le compromis rapidité-robustesse du fait que cette
commande conjugue les deux performances obtenues : d’une part par la régulation neuronale
de vitesse et des courants et d’autre part, par la régulation floue de vitesse et neuronale des
courants. On observe pour toutes les grandeurs, une bonne robustesse lors de 1’application du
couple de charge et une bonne dynamique lors de changement de la consigne de vitesse.

[==1 —

[=x]

~Mitesse (ArSmind
Courant magnetisant Tl

itesse (ArfSmind
Courant magnaetisant o

e

Figure I1I-34. Réponses de la vitesse de rotation et du courant magnétisant.
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Figure I1I-35. Réponses des composantes du flux de ’axe « d » et « g ».
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Figure IlI-36. Réponses des composantes du courant de ['axe « d » et « g ».

I11.5.1. Fonctionnement en survitesse (2 fois la vitesse nominale)

La production du couple maximal dans la région d’affaiblissement du flux est une propriété
désirée dans la commande vectorielle des moteurs asynchrones, utilisée dans certaines
applications [BIZ01]. En effet, pour tester la validit¢ de la commande IRFOS par rapport au
niveau de saturation, nous avons effectu¢ un fonctionnement a vitesse trés élevée. Lorsqu’on
dépasse la vitesse nominale (vitesse de base), on doit diminuer le flux afin de ne pas dépasser
les limitations en tension. La Figure (I1I-37) représentent les résultats de simulation pour une
rampe de vitesse de 200% la vitesse nominale. On remarque que le défluxage impose a la
machine de fonctionner a la moitié du flux nominale (passage au régime moins satur¢). La
valeur maximale du courant de phase instantanée est de 2A et la tension continue a 1’entrée de
I’onduleur a trois niveaux est toujours fixée a 515V. L’inductance mutuelle passe a sa valeur
nominale et le module du courant magnétisant a diminué (environ 2A). La machine est
disposée a fournir un couple sans dépasser la puissance nominale a ses bornes. D’apres la
Figure (I11-37), on remarque que la commande neuronale offre plus de performances et de
stabilité par rapport aux commandes classique et neuro-flou. Les différentes grandeurs suivent
leurs références. Hormis, dans la phase de la croissance de vitesse (rampe), on enregistre une
perte moins importante de découplage du fait que le couple électromagnétique ne suit pas sa
référence (fonctionnement a puissance constante).
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Figure I11-37. Résultats de simulation d’un fonctionnement en survitesse (200% de la vitesse
nominale).
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I11.5.2. Tests de robustesse vis-a-vis des variations paramétriques
I11.5.2.1. Influence de la période d’échantillonnage

Lors des simulations numériques effectuées, nous avons utilis¢ une période d’échantillonnage
de la partie mécanique égale a celle de la partie €lectrique T=100ps. Toutefois, si un
changement s’opere dans la période d’échantillonnage en utilisant d’autres microprocesseurs
fonctionnant a titre d’exemple avec T=300ps, les différentes commandes congues ont été
soumises a des tests de robustesse. En effet, nous montrons, par simulation, que les
commandes a base de technique floue et neuro-floue sont trés sensibles aux variations de ce
paramétre et perdent leurs performances obtenues avec T=100ps, a savoir : une dynamique de
vitesse trop lente ; par contre les commandes a base de la technique neuronale et de la
technique classique conservent leurs performances (Figure 111-38).
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Figure I1I-38. Résultats de simulation pour T=300us.
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I11.5.2.2) Influence de la caractéristique de magnétisation

Nous avons gardé les mémes variations utilisées dans la régulation classique, on remarque
que, dans les deux cas, les performances se dégradent. Dans le cas ou la caractéristique de
magnétisation est surestimée, la machine est surexcitée et, dans le cas ou la caractéristique est
sousestimée, la machine est sousexcitée (Figure I11-39).
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Figure I1I-39. Les erreurs des différentes grandeurs lors des variations de la caractéristique de
magnétisation (T=100us).

I11.5.2.3. Influence de la résistance rotorique

De la méme fagon que dans le chapitre I, nous avons testé la robustesse de la commande
(IRFOS) basée sur les controleurs intelligents. La variation de la résistance rotorique est
estimée a une augmentation de 50% de la résistance nominale. Ceci montre que toutes les
commandes ¢élaborées sont treés sensibles aux variations de ce parametre et que la vitesse de
rotation n’est pas affectée. En outre, les variations de la résistance rotorique ont beaucoup
d’incidence sur toutes les commandes congues (Figure I11-40-a).

I11.5.2.4. Influence de la résistance statorique et des bruits de mesure

Les différentes commandes ont été soumises aux tests des variations de la résistance de +50%
(Figure I1I-40-b) et I’'influence des bruits de modélisation (état) et de mesure (Figure I1I-41).
On remarque que la variation de cette résistance n’a pas d’incidence sur les performances des
commandes suscitées. Toutefois, les bruits d’état et de mesure ont beaucoup d’effet sur les
performances des commandes ¢€laborées (Figure 111-41).
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Figure Il1I-42. Les bruits utilisés en simulation.

Les variances des bruits utilisées sont : Var(W(k)=4.03e+4) et Var(V(k)=1.5¢+4)

Comme dans le chapitre II, le tableau ci-dessous représente les erreurs des différentes
grandeurs lorsque la commande IRFOS a base de contrdleurs, neuronaux, floue et neuro-flou,
est soumise aux tests de robustesse. Nous avons représenté les erreurs des différentes
grandeurs, induites par les variations de la caractéristique de magnétisation et de la résistance
rotorique a I’application du couple de charge entre 0.5s et 1s. Les erreurs enregistrées pour les
différentes commandes sont les mémes. Et, les valeurs énumérées sont, pratiquement, égales a
celles obtenues par la commande IRFOS classique.

Calcul de I’erreur Caractéristique Caractéristique sous- Variation R, +50%
surestimée estimée
Erreur du Couple
0 o, 0,
AC - c, —-C,. £100 10 % 20 % 23 %
emr

v, 1.063 0.92 1.07
‘Prref

\qu -0.05 +0.05 +0.28
]{Ii‘)"{?

AL, (H) +0.019 -0.026 -0.02
Erreur de ’orientation du flux -0.05 +0.07 +0.26
(rad)

A, (A) 0.2 +0.5 +1.45

Figure I1I-42. Tableau des erreurs numériques relevées des tests de robustesse.
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111.6. CONCLUSION

Dans ce chapitre, nous avons présenté les éléments fondamentaux nécessaires a la
compréhension des méthodes a base de la logique floue et de réseaux de neurone. De
nombreuses possibilités d'utilisation de ces techniques sont envisageables en ce qui concerne
la machine asynchrone et sa commande, la bibliographie dans ce domaine reste vaste et
variée.

Dans I'approche neuronale, 'accent est mis sur l'utilisation du réseau de neurones comme
approximateur universel afin de reproduire la surface de controle du régulateur PI classique.
Dans un premier temps, nous avons ¢laboré¢ une structure de commande a base de réseaux de
neurones en composant le bloc FOC de compensation de la saturation magnétique de trois
régulateurs neuronaux qui permettent d’assurer le contrdle de la vitesse et des courants I et
Is. De bonnes améliorations apportées par cette structure, a savoir : le temps de réponse
amélioré¢ et une meilleure capacité a minimiser les perturbations sur les flux lors de
I’application d’un couple de charge ou durant le régime transitoire d’un asservissement de
vitesse. Ceci renforce davantage le découplage entre les grandeurs suivant les deux axes.
Cependant, I’¢laboration d’un controleur neuronal n’est pas autant dépourvue de difficulté car
la garantie de convergence ne peut s’obtenir qu’au prix de certaines simplifications sur la
tache a accomplir. A titre d’exemple, nous pouvons rappeler 1’incapacit¢ du réseau a
converger lorsque nous avons remplacé le bloc FOC de compensation par un réseau de
neurones. En plus, la régulation neuronale des boucles de vitesse et des courants Iy et Igs
dépend a la fois : de I’architecture, du bon choix des entrées et surtout de la nature des
exemples présentés au réseau lors de D’apprentissage, qui doivent décrire bien le
comportement de la boucle de régulation a remplacer.

Ensuite, nous nous sommes intéressés a une autre technique classée dans I’intelligence
artificielle, qui est la logique floue. Cette technique, qui est utilisée dans la régulation de
vitesse, se repose : sur la forme et la répartition des fonctions sur l'univers de discours, sur le
choix des fonctions des opérateurs et du mécanisme d'inférence ainsi que la méthode de
defuzzification. En dépit de bonnes performances dynamiques et statiques obtenues surtout
une trés bonne robustesse mécanique (2 ’application du couple de charge), et en se référant
aux travaux présentant des résultats expérimentaux, cette méthode nécessite un temps de
calcul énorme a 1’exécution.

Enfin, nous avons conjugué les deux techniques issues de I’intelligence artificielle, a savoir
neuronale et floue, afin d’aboutir a I’approche neuro-floue permettant de reproduire la surface
de controle du régulateur flou a I’aide d’un réseau neuronal. Cette méthode offre plus de
robustesse a temps de calcul réduit.

Une étude comparative entre la commande vectorielle appliquée a la machine asynchrone
triphasée en régime saturé classique et celle a base de concepts de I’intelligence artificielle, a
savoir les réseaux de neurones et la logique floue, nous a permis de juger la qualité de cette
derniére qui constitue une alternative intéressante pour la commande des machines a courant
alternatif.

L’analyse des résultats obtenus de la commande vectorielle a base d’algorithmes intelligents a
montré que, vis-a-vis des variations paramétriques et des bruits de mesure et de
I’environnement, les performances se sont dégradées aussi bien en régime dynamique qu’en
régime statique. Ceci nous pousse a appliquer, dans le chapitre suivant, le filtre de Kalman
permettant, d’une part, d’identifier en ligne les paramétres qui ont beaucoup d’incidence sur
les performances de la commande et d’autre part, de prendre en considération les bruits.
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CHAPITRE IV

APPLICATION DU FLITRE DE
KALMAN ETENDU A LA COMMANDE
VECTORIELLE SANS CAPTEUR DE
VITESSE DES MACHINES
ASYNCHRONES EN REGIMES
LINEAIRE ET SATURE

IV.1. INTRODUCTION

Il a été établi que la commande a haute performance assure une dynamique ¢élevée. Ceci est
valable pour la commande vectorielle indirecte par orientation du flux rotorique (IRFO) a
condition que la connaissance de la position du flux et/ou de la position du rotor soit
déterminée avec exactitude afin de contrdler le couple instantané et la vitesse d’une machine
asynchrone. Or, nous avons mis en ¢évidence au chapitre III, qu’avec les variations
paramétriques, le concept suscité n’est plus vrai. C’est pourquoi, pour des raisons
économiques et/ou des raisons de robustesse, les chercheurs travaillent depuis plusieurs
décennies sur l'estimation de la position du flux et celle du rotor au lieu d'en effectuer une
mesure directe a I'aide d'un capteur mécanique de position.

Dans un premier temps, dans ce chapitre, nous présentons une partie importante non
exhaustive des techniques existantes dans la littérature pour l'estimation de la position du flux
et de la vitesse du rotor de la machine asynchrone. Dans cet état de 'art, nous commengons
par les méthodes développées principalement pour I'orientation du flux rotorique (les
estimateurs de flux) et nous terminons par les méthodes offrant des informations pour
contrdler la vitesse de rotation de la machine asynchrone. Nous discutons bri¢vement des
avantages, des inconvénients et des limites d'utilisation de ces techniques. Ceci justifie le
choix de concevoir une commande vectorielle indirecte en régime linéaire classique et saturé
a base d’observateurs stochastiques et en particulier, le filtre de Kalman étendu. Ensuite, nous
donnons la description détaillée du filtre de Kalman étendu en vue de son implantation
numérique. Finalement, nous présentons également les étapes importantes de I’application du
filtre de Kalman étendu a la commande vectorielle des machines asynchrones (triphasée et
biphasée symétrique). Le vecteur d’état du filtre est étendu a la résistance rotorique, a
I’inductance mutuelle et a la vitesse de rotation. Ceci permet d’estimer ces parametres en
ligne, afin de contrer les effets: de la saturation magnétique, de la fréquence, de
I’échauffement et de I’utilisation du codeur incrémental.
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IV.2. LESMETHODESA BASE D'ESTIMATEUR

Les deux méthodes les plus générales d'orientation de flux existant dans la littérature sont
l'orientation du flux rotorique et l'orientation du flux statorique. Mais dans notre cas, nous
avons opté principalement pour l'orientation du flux rotorique.
De facon générale, les estimateurs du flux rotorique en boucle ouverte, tous issus des
équations modélisant la machine asynchrone et dépendant des tensions et/ou des courants
et/ou de la vitesse de rotation, se présentent sous quatre formes :

e Estimateur basé sur un modele en courant

e Estimateur basé sur une méthode d'élimination

e Estimateur basé sur un mode¢le en tension

e Estimateur d'ordre complet.
Nous pouvons citer quelques références [BLA96], [JAN94-1], [JAN94-2], [ZHE9S5] traitant
ces estimateurs. Certains auteurs [BON95], [HOLO02] ont essayé¢ de remédier au probléme
causé par l’intégrateur en le remplacant par un filtre passe bas mais la difficulté persiste a
basses fréquences.
Les auteurs [KIMO1-2], [KIM02-1], [VER88] ont proposé des estimateurs de flux rotorique
en boucle fermée basés sur la combinaison de deux estimateurs de flux rotorique en boucle
ouverte, générant une erreur traitée par un correcteur.
Ces méthodes d’estimation (qu’elles soient en boucle ouverte ou en boucle fermée), ont toutes
un ou deux inconvénients liés aux problémes suivants :

- La nécessité de connaitre la vitesse

- La sensibilité¢ a la variation des parametres de la machine asynchrone qui affecte les

performances de la commande surtout a basse vitesse.

Pour essayer de résoudre le dernier probleéme, certains chercheurs [KUB92], [KUB93-2],
[VEL89] ont proposé I’identification en ligne des parameétres. Cependant, 1’adaptation
paramétrique en ligne ne rend pas la technique d’estimation parfaitement indépendante de la
variation de ces parametres.
Les estimateurs analysés précédemment vont étre améliorés ici pour estimer la vitesse de la
machine asynchrone. Ces techniques se divisent comme suit :

1. Utilisation de deux estimateurs de flux dans un systéme adaptatif avec un modéle de

référence (MRAS)

2. Estimation de la vitesse par des techniques basées sur la connaissance de la force
contre électromotrice (f.c.e.m.).
Estimation de la vitesse a partir d’une mesure d’harmoniques.
4. Estimation du flux, de la position et de la vitesse basée sur I'estimation de la position

des saillances

(98]

IV.2.1. Utilisation de deux estimateurs de flux dans un systéme adaptatif avec un
modele deréférence (MRAYS)

Le systeme adaptatif utilisant un modele de référence (MRAS) est composé de deux
estimateurs de flux. Le premier, qui n'introduit pas la vitesse est appelé le modéle de référence
(généralement c'est un modele en tension). Le deuxieme est appelé le modele ajustable
(généralement c'est un modele en courant) (Figure IV-2). L'erreur, produite du décalage entre
les sorties des deux estimateurs, pilote un algorithme d'adaptation qui génére la vitesse
estimée. Cette dernicre est appliquée au modéle ajustable [BLA96], [KUB92], [KUB93-1],
[KUBY%4], [KUB96], [KUB99], [PEN93-1], [PEN94] [SCHS89], [TAJ91], [TAJ93], [TAJ02],
[TAMS7], [ZHEO9S], [ZHE9S].
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Figure IV-2. Estimation de la vitesse par MRAS

Y

La technique MRAS souffre des mémes problémes que les modeles qui la composent (modele
en courant et mod¢le en tension), on peut relever en particulier sa sensibilité a la variation des
parametres de la machine [HOLO2]. C'est pourquoi, en plus de la technique MRAS, quelques
chercheurs ont proposé¢ des techniques d'adaptation en ligne de la résistance statorique
[BLA96], [KUB93-1], [KUB96], [SCH89], [SCH92], [YUN93], [ZHE95], [ZHE98] ou
l'adaptation en ligne de la résistance rotorique [KUB93-2], [TAJ02]. Puisque le mod¢le en
courant est sensible a la constante de temps rotorique et que son adaptation en méme temps
que l'on estime la vitesse est difficile, plusieurs techniques ont été proposées pour résoudre ce
probléme. Par exemple, ajouter des composantes alternatives de faible amplitude et faible
fréquence aux courants statoriques [KUB93-2].

[PEN93] présente une méthode d’estimation adaptative de la vitesse et de la résistance
statorique afin d’améliorer le modéle de [SCH89] dont I’inconvénient majeur apparait au
niveau de deux intégrateurs au calcul des deux flux rotoriques. On n’utilise plus les deux
estimateurs de flux rotorique. [KAN93] propose une méthode originale sur I’estimation
simultanée de la vitesse et de la résistance rotorique. Sur les bases des équations de la
modélisation de la machine et les relations directes entre les flux et les courants, les auteurs
définissent deux relations identifiant la vitesse et la résistance rotorique. La premiére relation
aboutit a une expression de la vitesse sans la présence de R,. La deuxiéme traduit le calcul de
R; sans faire apparaitre la vitesse. Ces équations dépendent des courants statoriques et des
flux statoriques et rotoriques.

IV.2.2. Estimation de la vitesse par des techniques basées sur la connaissance de
la for ce contre électromotrice (f.c.em.).

D'autres techniques d'estimation de la vitesse de rotation du rotor a base d'observateurs ont été
proposées. En général, ces méthodes donnent la vitesse rotorique a partir de I'estimation de la
fréquence statorique et de la fréquence de glissement [BEN92], [BON95], [LEE96], [LEE97],
[NAKS88], [WANO3]. Dans la majorité¢ de ces articles, la fréquence statorique est estimée a
partir de la dérivée de la fonction Arctg de l'angle du flux statorique ou via une boucle a
verrouillage de phase (PLL). Ensuite, apres avoir écrit les équations de la machine dans un
référentiel 1ié au rotor, on peut estimer la fréquence de glissement en calculant la dérivée de la
fonction Arctg de I'angle du flux rotorique. Dans la plupart des cas, le probléme principal posé
par ces techniques est l'utilisation de l'intégration pour obtenir soit le flux statorique soit le
flux rotorique. Et, puisque le gain de la fonction intégrale a basse fréquence est trés grand
voire infini a la fréquence zéro, ces techniques ne sont pas bonnes en basse vitesse [BON95].

D'autres algorithmes, qui ne se classent dans aucune des catégories mentionnées ci-dessus ont
été proposés. Dans [SHI96-1], on trouve que la vitesse rotorique est estimée a partir des
équations en régime permanent de la machine asynchrone, ce qui limite le domaine
d'application. [VEL89-1] propose une méthode récursive pour estimer la vitesse rotorique a
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partir des courants et tensions statoriques. Cette méthode est valable seulement pour des
applications ou la vitesse varie lentement [ALRO4].
Ces méthodes dépendent principalement de la f.c.e.m dont la valeur est faible dans le domaine
des basses fréquences : elle ne convient pas pour les basses vitesses ou a l'arrét. Comme on a
vu ci-dessus, toutes les méthodes d'estimation de la vitesse du rotor ont deux inconvénients :
e FElles ne sont pas adaptées pour les basses vitesses.
e FElles sont, dans leur majorité sensibles a la variation des parameétres de la machine
asynchrone.

IV.2.3. Estimation dela vitesse a partir d’une mesure d’harmoniques

Cette méthode se base sur la mesure des harmoniques présents sur les tensions statoriques. Ils
sont dis principalement a la circulation du flux dans I’entrefer et a la f.e.m qu’il engendre
suivant la variation de la réluctance traversée (encoches stator et rotor). Les auteurs proposent
une estimation du flux a partir des mesures des tensions et des courants statoriques.
L’estimation de la vitesse est faite a partir de 1’étude de ces harmoniques présents sur les trois
tensions statoriques. Cette solution est reprise pour tenir compte de la variation de la
résistance rotorique dans des applications sans capteur de vitesse. Cependant, cette méthode
présente un inconvénient majeur dans des applications en dessous de 20% de la vitesse
nominale, ou les harmoniques de tension sont naturellement faibles [OUR95].

V.2.4. Estimation du flux, de la position et de la vitesse basée sur |I'estimation de
la position des saillances

Bien que les machines asynchrones soient congues pour étre symétriques et ne doivent pas
comporter de saillances, il est presque impossible de les construire sans qu'un type de
saillances ne soit présent. Les saillances présentes dans une machine introduisent une
variation spatiale des parameétres (résistance ou inductance), et permettent au courant ou a la
tension de contenir des informations sur la position de ces saillances.

D'autres recherches se reposent sur 1'estimation de la position des saillances de la machine.

En général, ces saillances sont dues a la saturation (créée par le flux principal) ou a la
variation de l'entrefer, par conséquent, des informations sur la position du flux principal ou du
rotor peuvent tre obtenues. Si elles se basent sur l'alimentation fondamentale de la machine,
ces techniques échouent également a basse vitesse et a l'arrét. Les derniéres méthodes
proposées sont celles qui se basent sur I'estimation de la position des saillances via une
excitation supplémentaire a haute fréquence indépendante de 1'alimentation fondamentale de
la machine. Ces techniques promettent de donner de meilleurs résultats dans le domaine de
basses vitesses y compris a I'arrét [ALRO4].

Remarque:

En plus des limites que ces méthodes suscitées présentent, il faut rappeler que, dans
I’approche déterministe, 1’estimation des variables d’état consiste en la reproduction du
comportement dynamique réel du processus en appliquant au modele les mémes entrées que
celles imposées au systeéme physique sans tenir compte des bruits. Or toute observation
physique est perturbée par des signaux parasites d’origines diverses internes et externes. Pour
en tenir compte, nous avons adopté une approche stochastique basée sur le filtre de Kalman.

I'V.3. PRINCIPE DE CONCEPTION D'UN OBSERVATEUR

Il convient au départ de faire une distinction entre estimateur et observateur. L’estimation
consiste en D’intégration en temps réel des équations du systeme; sa simplicité est
contrebalancée par le fait que I’estimateur a une dynamique liée a celle du systéme. Bien que

112



Chapitre IV Application EKF a la Commande Vectorielle Sans Capteur de Vitesse des MAS en Régimes
Linéaire et Saturé

complexe, ’observateur d’état posséde une dynamique indépendante de celle du systéme et en
particulier, plus rapide, en vue de faire converger plus vite les variables observées.

Soit un systeme défini par la réalisation linéaire déterministe continue suivante :

X(¢)=4.x(t)+BU()

Y(t)=CX(t) (v-D

Et pour le modéle linéaire stochastique, on ajoute a ce modele défini dans I’équation (IV.1)
les bruits de systeme et de mesure w(z) et v(z).

Considérons la forme d’état discréte du systéme définie comme suit :
X(k+1) = 4,X(k)+ B,U(k) (IV.2)
Y(k) =C,X(k)

Pour estimer 1’état X (k)de I’équation (IV-2), une premiére solution serait de simuler en
paralléle le modele (IV-2) sous la forme :

X, (k+1)=A4,X (k) +B,U(k) v.3)

Ou X ,est une estimation de X .

Le principe de construction d’un observateur consiste a corriger la dynamique de
I’estimation dans 1’équation (IV-2) en tenant compte de 1’écart entre la sortie réelle et la sortie
reconstruite. Cela conduit a un observateur ayant comme équation :

X, (k+1)=4,X,(k)+K|Y(k) - C, X (k)|+ B,U(k) (IV.4)

Ou K est le gain de I’observateur.

L'observation se fait donc en deux phases; la premicre est une étape d'estimation équation (IV-3)
et la seconde est une étape de correction équation (IV-4). L'estimation se fait par le calcul des
grandeurs d'état a 1'aide de modéles proches du systéme, et la correction se fait par l'addition ou la
soustraction de la différence entre les états estimés et ceux mesurés (erreur d'estimation) que 1'on
multiplie par un gain K [BOR90].

Le schéma bloc de 1’observateur est alors donné par la figure suivante :

Figure IV-1. Principe d’un Observateur déterministe.
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1V.3.1. Lesméthodes & base d’ observateur
V.3.1.1. Utilisation d’un observateur de L uenber ger

L’objectif de cet observateur est de supprimer le capteur mécanique. En général cet
observateur se réalise de deux facons [BAG99], [BOR90], [GHOO1], [HOL93], [LUN71],
[VAS93], [WES%4] :

1. De considérer le systéme réellement non linéaire et de prendre comme variables d’état
supplémentaires la vitesse et le couple de charge. Dans ce cas, on dispose d’un
observateur de Luenburger étendu.

2. Utiliser le couple de charge estimé par I’observateur et la vitesse estimée par la
méthode de MRAS.

La difficulté majeure, qu’a chaque itération, on calcule la matrice de gain en fonction du
placement des poles du systéme. De plus, 1’algorithme de Luenburger se base sur I’utilisation
des parameétres mécaniques et du couple de charge. La qualité de I’observateur se dégrade des
qu’une perturbation apparait, surtout a basse vitesse et a I’arrét [ALR04].

1V.3.1.2. Filtrede Kalman Etendu

Comme dans le cas linéaire, I’observateur d’état non linéaire est composé d’une étape de
prédiction et d’une étape de correction.

Le prédicteur d’état est une structure basée sur un modele qui possede le méme comportement
que le systeme physique et ne dépend que des constantes propres au systéme. La grandeur de
commande qui intervient sur le modele et sur le systéme physique est commune. La structure
d’un prédicteur ne peut fournir les valeurs exactes du vecteur d’état a cause des erreurs
d’identification des paramétres du systetme ou des variations de celles-ci en cours de
fonctionnement. C’est la raison pour laquelle, I’erreur entre la sortie du systeme physique et
celle du modeéle est réinjectée a 1’entrée du modéele au travers de la matrice de gain K. C’est
cette structure qui est appelée observateur d’état (Figure IV-3).

U Y
Systéme physique

v

v + VL
K | 4 )
N\
A - Ar
Correcteur
»| Modele d’état non linéaire Y
e
Prédicteur

Figure IV-3. Structure d’un observateur d’état non linéaire.

La matrice de gain K détermine le comportement dynamique de I’observateur et est calculée
de facon a assurer la stabilité asymptotique de 1’observateur [OUA9S5]. Contrairement au cas
linéaire, cette matrice est généralement une fonction non linéaire des variables d’état et des
entrées ainsi que de leurs dérivées [ELH99], [PUR96]. D’une part, nous avons cité
précédemment un observateur déterministe non lin€aire qui est 1’observateur de Luenberger
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é¢tendu. D’autre part, il existe des méthodes stochastiques de filtrage non lin€aire parmi
lesquelles se situe la méthode du filtre Kalman étendu. Ces méthodes permettent, en tenant
compte des bruits d’état et de mesure, de reconstituer le vecteur d’état. L’estimation optimale
consiste a minimiser la variance de I’erreur d’estimation. Le processus est décrit par une
équation différentielle non linéaire dont la solution d’estimation stochastique demande le
calcul de la densité¢ de probabilité du vecteur d’état conditionnée par la mesure [BEN93],
[ELH99], [WES94]

Cependant, une solution explicite de la densité de probabilité n’existe pas dans le cas d’un
systeme non liné€aire. Pour le filtrage stochastique en temps réel, il est possible d’approximer
la densité de probabilité conditionnelle par un nombre fini de moments centraux [BEN93], et
les fonctions de systéme non linéaires par un développement en série de Taylor autour de la
valeur espérée du vecteur d’état [WES94]. Le filtre de Kalman étendu constitue un bon
compromis entre la prise en compte des non linéarités et I’implantation en temps réel
[ELH99].

IV.3.1.3. Modéled’état du filtre de Kalman étendu

Vu P’approche stochastique, le modéle non linéaire du systéme est composé de deux termes
supplémentaires w(t)et v(t).

X(0) = f(x(0),u(0)+w)

Y(2) = WX (2),U(e) +v(2) (IV.5)

Les bruits w(¢) et v(¢)sont respectivement le bruit de systéme et le bruit de mesure qui sont

considérés en méme temps que les variables d’état et de mesures comme des variables
aléatoires d’un processus gaussien. Dés lors, la connaissance de la densité de probabilité est
indispensable car elle contient toute I’information statistique liée au signal X (t)

Dans le contexte d’une estimation du vecteur d’état, la densité de probabilité est conditionnée
par les mesures, et approximée par le premier et le deuxiéme moment qui sont respectivement
I’espérance E et la covariance P [WES94].

L’espérance £ de I’état X conditionnée par les mesures Y est définie comme étant
I’estimation du vecteur d’état X , notée X, .

E[X (%( t)] = X.(¢) (IV.6)

La covariance conditionnelle P représente I’erreur quadratique d’estimation X = X — X .

Pt) = E[X(0).X7 (1)] (IV.7)

Les perturbations w(¢) et v(z) sont modélisées comme bruits blancs gaussiens, caractérisées
par une valeur moyenne nulle et des matrices de covariances Q(r) et R(f) symétriques.
Celles-ci sont définies non négatives.

0(t) = E[w(e)w()" ] Iv.8)
R(t)=E v(t).v(t)T]

En outre, on suppose qu’il n’y a aucune corrélation entre bruit d’état w(z), le bruit de
mesure v(¢), et la condition initiale du systéme Xz, ).
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Elwt) v |=0
E[x(t,)w(®)"|=0 (IV.9)
E[x(t,)vn)"]=0
En vue de les retranscrire en temps réel, les fonctions non-linéaires f(X,U) et h(X,U) sont
approximées par une série de Taylor d’ordre un autour de I’espérance X, (Annexe F).

fXU)=f(X,.U)+F(X,,U\X - X,)+.. (IV.10)
hX,U)=h(X,,U)+H(X, U X -X,)+..
of(X,U)

O]:l F(XE,U):T

et H(X,U)= oh(X.U) IV.11)
X, oxX X,

Les approximations faites sur la densité de probabilit¢ d’une part, et celles faites sur les
fonctions non linéaires d’autre part, ont permis de développer le filtre de Kalman étendu pour
le modéele non linéaire.

En tenant compte d’une symétrisation de la matrice de covariance P a chaque pas
d’échantillonnage, les équations du filtre étendu continu-discret se résument de la facon
suivante [WES94] :

e Preédiction optimaledes éatsentre 7, et ¢, :

X, (k+1)=X,(k)+ tj (X, () U ) (IV.12)

I
Ou X :( r1 €stla valeur prédite du vecteur d’état a 'instant 7, . X, est la valeur estimée du
vecteur d’état a ’instant ¢, .
e Filtrage optimal desétatsal’instant ¢, :
X, (k)= X (k) + K, [v, = h(x. (0,0, | (IV.13)
e Prediction optimale des covariancesentre ¢, et ¢,,, :

B =B+ (IO GLUM)E + 2 F (X (0,0 0)+ Ol (IV.14)

1

Ou P, est la valeur prédite de la matrice de covariance a I’instantz, . P, est la valeur filtrée
de la matrice de covariance a I'instant ¢,. F (X S(k),U (k)) est la jacobienne déterminée a

partir des états prédits et des entrées a I’instant ¢, . O est la matrice des covariances des bruits
T
d’état. " "signifie la transposée. Et, la prédiction entre ¢, | et ¢, donne :
P = F(X. (k),U(k))P_,F" (X, (k),U(k))+ O (IV.15)

La notation P" indique le calcul d’une matrice triangulaire supérieure (ou inférieure). Un tel
calcul se montre suffisant du fait de la symétrie de la matrice P, symétrie qui sera conservée
dans la prédiction et dans le filtrage.

e Calcul du gain deKalman al’instant ¢, :
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K, =P H(x; (k),U(k))[H(X: (0.UB H (X (6),U(k))+ Rrav.lé)

Ou R est la matrice des covariances des bruits de mesure. H (X J(k),U (k)) est le jacobien

déterminée a partir des états prédits et des états a ’instant ¢, .

e Filtrage optimal descovariancesal’instant ¢, :

P =[1-k, H(X (k.UM )P (IV.17)

£

Dans le cas des systemes linéaires, la matrice H (X ey U k) est constante et n’est autre que la

matrice de sortie C. D’autre part, si le systtme est linéaire, le jacobien F (X:(k),U k)

représente la matrice 4 du systéme.
La détermination du filtre de Kalman suppose la connaissance de X ,(0) et P(0) ainsi que les

matrices de covariance des bruits O et R . Elle est basée sur la minimisation de la somme des

variances. En pratique, nous supposons que les paramétres O et R, qui sont effectués

expérimentalement , sont les degrés de liberté du filtre.
Les paramétres X,(0) et P(0) n’interviennent qu’au début de la période d’observation. En

revanche, Q et R influencent la dynamique du filtre pendant toute la période d’observation.

Ils sont déterminés de facon a ajuster la convergence du filtre et & adapter sa dynamique aux
exigences de ’application [ELH99].

[WES94] traite le probléme de convergence du filtre de Kalman étendu en mettant en
évidence le sens propre de I’observabilité et de la commandabilité stochastiques.

IV.4. APPLICATION DU FILTRE DE KALMAN ETENDU A LA COMMANDE VECTORIELLE
INDIRECTE DESMACHINES ASYNCHRONES

Cette méthode d’estimation, établie par E.K Kalman [KAL60], [KAL61], a connu un succes
considérable. La premiére application fut consacrée a la mission spatiale (APPOLO en 1971)
et son utilisation s’est confirmée dans le domaine de la navigation. Depuis quelques années,
cette technique est utilisée soit pour I’estimation paramétrique soit I’estimation des variables
mesurables pour la commande numérique des machines asynchrones [[WAS89], [KIM94],
[KIMO92], [MOU99], [PEN93], [SHIO0], [SHI02], [ZAI92], [ZAI97]:

Les premiers travaux ont été consacrés a 1’indentification de la machine asynchrone, dont
nous pouvons citer [[WA89]. Cependant, la plus grande partie des travaux ont été 1I’ceuvre de
plusieurs auteurs sur l’estimation paramétrique en commande vectorielle, aussi bien les
paramétres ¢électriques que les parametres mécaniques. [ZAI92] présente une estimation de la
constante de temps rotorique implantée dans une commande vectorielle indirecte d’un moteur
asynchrone. Le suivi de I’évolution de 1’estimation de la vitesse rotorique [KIM92 ], [KIM94]
[PEN93], [SHIOO0] ainsi qu’une estimation complete des parametres, tels que : la résistance
rotorique, la constante de temps rotorique et la vitesse de rotation [MOU99]. Ceci constitue
une grande avancée dans le domaine de contréle. Enfin, [SHI02] propose une méthode dont la
prédiction est effectuée a I’aide d’un algorithme génétique afin de minimiser les bruits et les
erreurs de modélisation des paramétres ou des variables d’état. [ELH99] propose un filtre de
Kalman étendu a séparation de taches distinctes de calcul : Une premicre tache, dite
« rapide », réalise le calcul de la prédiction et le filtrage du vecteur d’état du systéme ainsi que
la commande du pont onduleur. Une deuxieme tache, dite « lente », réalise le calcul des
covariances et de gain du Kalman. [WES94] a détaillé 1’é¢tude de la convergence du filtre de
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Kalman étendu dans le repére a-p et d-q appliqué a la commande vectorielle de la machine
asynchrone.

Pour notre part, nous commengons par la discrétisation de I’ensemble en wvue de
I’implantation numérique, a savoir: les machines asynchrones, leurs blocs de contréle F.O.C
ainsi que le filtre de Kalman étendu d’ordre sept. La modélisation de la machine est, dans un
premier temps, considérée en régime linéaire classique et ensuite, en régime saturé.

IV.4.1. Application EKF ala commande vectorielle en régimelinéair e classique.
Nous avons représenté, dans le chapitre I, le modele en mode continu de la machine

asynchrone dans le repére tournant de Park d-q sous sa formulation d’état X(r)= AX(¢)+ BU(z).

Les inductances de fuite sont considérées constantes. Le mod¢le de la partie €lectrique est le
suivant :

2
%:i —| R+ L ol Ly, +L—Ma;n‘Pr+V
di LT 4, L

dl

—= :i & L]V[ s a)\‘dJy]ds +i\},) _i@nq{lr_’—l/v

del” LM [dA : lHIr—"_(ag' _an)\Pr (IV 1 8)
dt T !

&, 1, 1
L=t A=Y 'Y
d 1 T + Tr qr ( .&' m) dr

r

L =L,+L,

V.19
L =L, +L, ( )

[X]=gx.U.1)
x=[1, 1, %, %,] (IV.20)

qs

De méme, le mod¢le de la partie mécanique est:

C, = plu (1, -, 1) 0 =pQ, (IV.21)
_f -1 1 [_y O—| Q, c., ~
B ] ) ) e,

IV.4.1.1. Discr étisation de la commande

Les discrétisations du contrdleur a orientation indirecte du flux rotorique F.O.C et du modele
des machines asynchrones a cage sont exposées au chapitre II.

IV.4.1.2. Période d’ échantillonnage

Nous nous sommes fixé une période d’échantillonnage de 100us pour la machine biphasée et
300us pour la machine triphasée. Cette valeur permet, d’une part, de respecter le théoréme de
Shannon pour I’échantillonnage des petits moteurs asynchrones (puissance utile d’une
centaine de Watts) dont les constantes de temps les plus rapides sont de ’ordre de 2 a 5 ms.
D’autre part, les courants mesurés, ainsi que les tensions de références, grandeurs
naturellement alternatives, sont alors reconstituées avec un minimum de dix points par
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période si I’on admet un fonctionnement du variateur en survitesse jusqu’a 100 Hz [WES94].
Bien que I’on dispose, a I’heure actuelle, des microprocesseurs trés puissants.

Nous choisissons une implantation de 1’algorithme de Kalman étendu appliquée a la machine
asynchrone dans le référentiel li¢ au champ tournant :

{Xe (k+1)= f(X,(k),U(k),k)+W (k) (IV.23)
y(k) = H(k)X (k) +V (k)

Avec:
g(X,U, k)}

f(Xe(k),UUc),k){ o)

(IV.24)
ok =[r° L, o]
Nous déduisons le vecteur d’état a estimer suivant :
X, (k)= 1wy owe reo1, of (Iv.25)
Les conditions initiales du vecteur d’état estimé sont fixées a :
x,0)=po 0 0 0 & L, of (IV.26)

La fonction f définie dans le systéme d’équations (IV.23) est :

rer ror r

2
L LS L °
Gi —{R‘Y +LMTJ[”’SE +w,oL 1 +LT ®,° +LL 0, D, +V,

2
1 Le e e L ¢ e L ¢ e e
— —(R_YJF M ]1%, ~wol I, +-® ‘—M o ‘D, +V

3!

LT LT “ L " @

rer r

L ‘ e 1 e e e
f: TLIds _Fcbdr +(a)s _a)m ﬁ)qr
’ ’ (IV.27)

L;{Elqse +;V<Dq,,e —(a)s —a)me)(Dd,,e

R

Les jacobiennes des fonctions f et 4 sont :

of oh [1 00000 O0f (IV.28)

Fl =2 °t A= 01000 0 o

e e

La Figure (IV-4) illustre 1’algorithme récursif du filtre de Kalman étendu composé des étapes
suivantes : La premicre étape de cet algorithme concerne ’acquisition de la pulsation de
glissement, du vecteur de mesures Y(k) et du vecteur de consigne U(k—1). La valeur de
X,(k,k—1) est la meilleure prédiction que nous pouvons faire & cet instant connaissant
’estimé optimal précédant X, (k —1,k —1). Nous calculons la valeur prédite X ‘(k,k—1) du
vecteur d’état a I’instant k& en faisant appel au modéle discret, puis la covariance de 1’erreur
de prédiction p™" (k,k —1). La différence entre la prédiction Y(k,k—1) du vecteur d’état de
mesure Y(k) et la mesure réelle est pondérée par le gain de Kalman K (k,k) pour corriger la
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prédiction X (k,k—1) et générer Pestimé optimal X,(k,k) et la covariance de Derreur
d’estimation P(k, k).

Les bruits wet v sont simulés par des séquences de distribution gaussienne (fonction
« randn » dans le langage Matlab) qui représentent la combinaison des harmoniques générés
par I’onduleur, les bruits des capteurs (tension et courant) et les hypothéses de modélisation.
L’estimation du vecteur d’état X, se fait a partir des mesures du courant et de la tension

statoriques
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ACQUISITION DES DONNEES
Ia’.:(k)’ Iqs(k)’ Wv/(k) et U(k_l)

A4

ACTUALISATION DES MATRICES
F,,(k,k—1) et H(k)= Constante

v

PREDICTION DE L’ETAT
X, (k,k=1)= f[X,(k=1k=1),U(k -1),k]

\ 4
PREDICTION DE LA COVARIANCE
P (k,k=1)=F(k,k=1)P.(k -1,k =1)F" (k. k = 1)+ O(k)

\ 4
CALCUL DU GAIN

K(k)=P" (k- I)HT(k)[H(k)P:V (k,k—1)H" (k) + R(k)r

PREDICTION DES MESURES
Y(k,k=1)=H(k).X(k,k—1)

v
CALCUL DE L’ESTIME OPTIMALE
X, (k, k)= X (k,k =)+ K(k)Y,. (k)= Y(k,k—1)]

mes

\4
CALCUL DE LA COVARIANCE DE L’ERREUR

P,(k,k) =[17 = K (k)H ()P (k,k = 1)

\4
STOCHAGE DES VALEURS FINALES

X, (k=1k=1)=X,(k,k)
P(k~1,k=1)=PF,(k.k)

Figure IV-4. Algorithme récursif du filtre de Kalman étendu (E.K.F).
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Enfin, le vecteur d’état estimé x (k)= lldf 1, v, ¥, R° LS QjJ permet
d’utiliser :

e Les composantes du flux rotorique (d, q) pour le calcul de la pulsation de glissement @, .

e Lescourants /,° et I, ° pour assurer les boucles de régulation du courant des deux axes d

et q ainsi que le calcul de w,, .

e La vitesse de rotation angulaire Q. ° estimée pour remplacer la vitesse mesurée par le
capteur de vitesse. Ceci est illustré par la Figure (IV-35).

wsla); 03
=R —>
a)ﬁ

m

Figure IV-5. Estimation de la position instantanée du vecteur flux rotorique par E.K.F.

La Figure IV-6 schématise la structure du contrdle vectoriel proposée [YAZ06-1], [YAZ06-
2]. Ce schéma bloc est constitué d’un F.O.C et d’un estimateur paramétrique basé sur
I’algorithme du filtre de Kalman étendu (E.K.F). Nous avons utilisé le F.O.C neuronal élaboré
dans le chapitre III pour la commande de la machine asynchrone triphasée et le F.O.C
classique pour la commande de la machine biphasée.

Générateur de

Bruits
V,

F.0.C
Neuronal ou Vp R Onduleur
Classique v, -
7Y

‘ Dy
X, (k
(k) EK.F <
144 (K)

Figure IV-6. Schéma bloc du controle vectoriel par E.K.F.

1V.4.1.3. Simulation numérique

Nous avons procédé a la simulation numérique de la commande vectorielle a estimation
paramétrique basée sur E.K.F des machines asynchrones, a savoir : la résistance rotorique
(augmentation de +50%), I’inductance magnétisante (diminution de 20%) et la vitesse de
rotation. Une simulation avec capteur de vitesse, qui consiste a estimer seulement la
résistance rotorique et I’inductance magnétisante, est présentée sur la référence [YAZOS].

Cette simulation se présente comme suit :
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1. Simulation du contrdle vectoriel a base de la régulation neuronale de la machine
asynchrone triphasée a travers ’onduleur a trois niveaux avec la stratégie a deux
porteuses. La commande est soumise aux bruits de mesure (Gaussien).

2. Simulation du contrdle vectoriel & base de la régulation classique pour la machine
biphasée a travers 1’onduleur biphasé¢. De méme que la commande de la MAS
triphasée, la commande de la MAS biphasée est soumise aussi aux bruits de mesure
Gaussien.

Nous présentons les résultats de simulation obtenus avec les consignes de vitesse suivantes :

e Une consigne a échelon de vitesse de 1000 tr/min puis application du couple de
charge, a t=0.75s, égal au couple nominal

e Une variation graduelle de la consigne de vitesse de 1500 tr/min a 2100 tr/min
a vide, définissant le fonctionnement dans la zone d’affaiblissement du flux.

e Une consigne a échelon de vitesse définissant le fonctionnement a basse vitesse
pour montrer la fiabilit¢ de ’estimateur de vitesse (100tr/min pour MAS
triphasée et 200 pour la MAS biphasée).

Les matrices de covariances P(0), Q, R et les conditions initiales X (0) assurant la stabilité

du filtre sont :
v" Cas de la machine asynchrone triphasée :

5e+8 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0
0 5e+8 0 0 0 0 0O 1 0 0 0 0 0
0 0 S5e+8 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0 0
PO)=] o 0 0 S5e+8 0 0 0 Q=/0 0 0 1 0 0 0
0 0 0 0 2e+13 0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 2e+13 0 00 0 0 0 0 0
| 0 0 0 0 0 0  Se+18] (00 0 0 0 0 17¢ +13 |
R_FHH 0 } x.0)=[ o o o r 1, of
0 e+l
v’ Cas de la machine asynchrone biphasée :
S5¢e+8 0 0 0 0 0 0 (1 0 0 0 0 0 0
0 5¢+8 0 0 0 0 01 0 0 0 0 0
0 0 S5e+8 0 0 0 00 1 0 0 0 0
PO)=| o 0 0 5e+8 0 0 0 |Q=/0 0 0 1 0 0 0
0 0 0 0 1.5e+16 0 0 00 0 0 0 0 0
0 0 0 0 1.5¢+16 0 00 0 0 0 0 0
|0 0 0 0 0 0 Se+21| 0 0 0 0 0 0 L5e +16 |
R:F““ 0 } x,0)=[ o 0o 0o r 1, of
0  3e+ll

Sur le Figure (IV-7), on remarque que la vitesse de la machine et la vitesse estimée par EKF
suivent parfaitement leur référence (les erreurs nulles). La machine posséde une bonne
dynamique de vitesse (t=0.2s) et un bon temps de rétablissement, de 0.25s, apres sollicitation
de la charge. L’onduleur de tension a trois niveaux assure un contrdle vectoriel parfait du fait
que les flux (d,q) de la machine et les flux (d,q) estimés par EKF suivent leurs références.
L’inductance mutuelle (sous-estimée de 20%) et la résistance rotorique (sur-estimée de 50%)
sont identifiées avec exactitude. Le courant de phase représenté en agrandissement, malgré les
bruits de mesure, suit correctement le courant estimé qui est filtré par EKF.

Les Figures (IV-8 et IV-9) représentent respectivement le fonctionnement dans la zone
d’affaiblissement du flux et le fonctionnement a basse vitesse. Dans le premier point de
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fonctionnement, on remarque que toutes les grandeurs (réelles et estimée) suivent leurs
références, toutefois, on enregistre une erreur de 0.03Q2 sur I’estimation de la résistance
rotorique. Dans le deuxiéme point, la régulation neuronale joue un rdle trés important dans le
controle vectoriel a basse vitesse (100tr/min). Les vitesses de rotation (réelle et estimée) sont
trés bien contrdlées par le controleur neuronal et les différentes grandeurs répondent d’une
manicre efficace a la sollicitation du couplage de la charge et a la variation de la consigne de
vitesse.

Les Figures (IV-10, IV-11 et IV-12) représentent les résultats de simulation de la MAS
biphasée a régulation classique. On peut faire, dans certains cas, les mémes constations et
d’autres cas, on remarque que les différentes grandeurs, surtout la vitesse de rotation,
présentent plus d’ondulations (alimentation a travers un onduleur a deux niveaux). Toutefois,
on constate que la quadrature des courants (réels et estimés) des deux phases est bien assurée
et en revanche, on enregistre des erreurs sur I’estimation de la résistance rotorique: 15.7Q
(Figure IV-10), 25.7 Q (Figure IV-11) et 25.7 (Figure IV-12).
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Figure IV-7. Résultats de simulation de la commande vectorielle a régulation neuronale et
estimation paramétrique par EKF de la MAS triphasée en régime linéaire a travers
["onduleur a trois niveaux (Echelon de la consigne de vitesse de 1000 tr/min).
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Figure IV-8. Résultats de simulation de la commande vectorielle a régulation neuronale et
estimation paramétrique par EKF de la MAS triphasée en régime linéaire dans la zone
d’affaiblissement du flux a travers [’onduleur a trois niveaux (Variation graduelle de la

consigne de vitesse de 1500 tr/min a 2100 tr/min).
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Figure IV-9. Résultats de simulation de la commande vectorielle a régulation neuronale et
estimation paramétrique par EKF de la MAS triphasée en régime linéaire a travers
["onduleur a trois niveaux (Echelon de la consigne de vitesse de 100 tr/min).
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Figure IV-10. Résultats de simulation de la commande vectorielle a régulation classique et

estimation paramétrique par EKF de la MAS biphasée en régime linéaire a travers
["onduleur a deux niveaux biphasé (Echelon de la consigne de vitesse de 1000 tr/min).
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Figure IV-11. Résultats de simulation de la commande vectorielle a régulation classique et
estimation paramétrique par EKF de la MAS biphasée en régime linéaire dans la zone
d’affaiblissement du flux a travers I’'onduleur a deux niveaux biphasé (Variation graduelle de
la consigne de vitesse de 1500 tr/min a 2100 tr/min).
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Figure IV-12. Résultats de simulation de la commande vectorielle a régulation classique et
estimation paramétrique par EKF de la MAS biphasée en régime linéaire a travers
["onduleur a deux niveaux biphasé (Echelon de la consigne de vitesse de 100 tr/min).
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IV.4.2. Application EKF a la commande vectorielle de la machine asynchrone
triphasée en régime saturé.

Nous avons, dans le chapitre 11, évoqué la dégradation des performances du contrdle vectoriel
aussi bien en régime statique qu’en régime dynamique lorsque la machine fonctionne dans la
zone de saturation. En revanche, le controle vectoriel a haute performance n’est obtenu que si
la compensation de la saturation magnétique est assurée avec exactitude du fait que, d’une
part, le bloc F.O.C dépend des parameétres de la machine et d’autre part, cette commande se
repose sur la courbe L, = f(¥, ) issue de la caractéristique de magnétisation¥, = (7, ).

Les algorithmes intelligents utilisés en chapitre III, tels que les réseaux de neurones et la
logique floue, appliqués a la commande vectorielle en régime saturé tiennent compte de
I’exactitude de la caractéristique de magnétisation.

Dans la littérature, plusieurs références sont inscrites dans ce contexte et en particulier, les
travaux de recherche de E. LEVI [LEVI99], [LEVIO00], [LEVIO2]. Ces travaux traitent, dans
la zone d’affaiblissement du flux, le controle vectoriel indirect en régime saturé. Il a été établi
qu'une réduction du flux rotorique meéne a une augmentation de I’inductance de
magnétisation, ceci exige I’identification avec exactitude de la caractéristique de
magnétisation inverse /, = f(¥, ) :

Dans [LEVI99], la caractéristique de magnétisation inverse est déterminée a 1’aide d’une
fonction analytique qui exige, d’une part, la mesure en un seul essai des courants statorique a
vide et a basse vitesse (100 tr/min) et d’autre part, la connaissance des inductances de fuite
statorique et rotorique ainsi que la constante de temps rotorique, identifiées au préalable.

Le travail de la référence [LEVIOO] se présente comme une étendue du travail de la référence
précédente. En se basant sur deux paramétres inconnus déterminés a priori, la fonction
analytique permettant d’identifier la caractéristique de magnétisation inverse, est réduite et
simplifiée. Cette identification est, en un seul essai a vide, effectuée sur la base de mesure de
la composante fondamentale de la tension statorique a diverses vitesses de fonctionnement
dans la région d’affaiblissement du flux. De méme, cette méthode d’identification exige la
connaissance du courant magnétisant nominal et de I’inductance de fuite statorique. Enfin,
[LEVIO2] propose une méthode dont I’estimation de la vitesse se fait par MRAS et
I’identification de I’inductance mutuelle a 1’aide de la caractéristique de magnétisation inverse
proposée dans [LEVI99]. Cette caractéristique est incorporée dans le controleur F.O.C. pour
compenser la saturation magnétique. [RUF94], [RUF96] proposent une approche
d’identification basée sur la méthode des moindres carrés récursifs qui exige la mesure des
courants seulement, néanmoins, 1’exactitude de cette méthode se détériore au dessous d’une
certaine valeur du courant magnétisant.

Pour notre part, nous présentons une méthode d’identification en ligne des parameétres et en
particulier, I’inductance mutuelle permettant de tracer la caractéristique L, = f(¥,,)

incorporée dans le controleur F.O.C neuronal. Cette méthode se base sur I’application du filtre
de Kalman étendu. La machine asynchrone triphasée se présente comme un systéme
fortement non linéaire en tenant compte a la fois de la non linéarité de la caractéristique de
magnétisation et de I’effet de cross saturation.

IV.4.2.1. Modéle de la machine asynchrone triphasée
Nous avons représenté, dans le chapitre I, le modele en mode continu de la partie eléctrique
X(#) = AX(#) + BU(¢) de la machine asynchrone en régime saturé dans le repére tournant (d, q).

Le vecteur d’état : X' = {I o L Ly 1 qu. Les inductances de fuite sont considérées

constantes. Le modéle est le suivant :
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Irl/ds—I I_ Rs —C()SLS O a)qLM Id.v—l I_ Ld.v qu Md qu—I _]ds—I
| Vqs |=| COQLS Rq COSLM 0 Iqs |+| qu qu qu Mq |£ [qs |
| O | | 0 a)leM R _wler Idr | | Md qu Ldr qu |dt ]dr |
LO J |\Ce)leM 0 wler Rz Iqu Lqu Mq qu Lqr J _]qu
Ir Rv - a)SLS 0 - COSLM —I Lds qu Md qu (IV29)
R _ | wsLs RS wsLM O | et L _ qu qu qu Mq
| 0 a)leM R - wle) | Md qu Ldr qu
stlLM 0 wler Rr J qu Mq qu Lqr
Sachant que : [A4] =-[L]'[R] et [B] =[L]™ (IV.30)

Comme nous 1’avons déja signalé, ce modele doit étre discrétisé. Pour cela, nous appliquons
I’équation (I1.41) ainsi que la discrétisation de la partie mécanique (I1.42). Ceci est défini au
chapitre 11

Concernant le modéle de Kalman, nous choisissons une implantation de I’algorithme de
Kalman étendu appliquée a la machine asynchrone triphasé dans le repére tournant (d,q). Cet
algorithme est défini précédemment par les équations (IV.23), (IV.24), (IV.25), (IV.27) et
(IV.28). Le changement s’opere dans les conditions initiales. Nous fixons le vecteur d’état
estimé aux valeurs suivantes :

x,0=0 00 0 R 031 0f (IV.31)

La valeur initiale de I’inductance magnétisante est tirée de la caractéristique interpolée. Cette
inductance est définie au chapitre II par I’équation L, (‘PM) et représentée par la Figure I1.10.

IV.4.2.2. Simulation numérique de I'application EKF a la commande
vectorielle de la machine asynchrone triphasée en régime satur é.

Nous avons procédé a la simulation numérique de la commande vectorielle a estimation
paramétrique basée sur E.K.F de la machine asynchrone triphasée, a savoir : la résistance
rotorique (augmentation de +50%), la vitesse de rotation et I’inductance magnétisante définie
par la non-linéarité de la caractéristique de magnétisation'?,, (1 o )

Cette simulation se présente comme suit :

1. Simulation du contrdle vectoriel a base de la régulation neuronale de la machine
asynchrone triphasée en régime saturé pour une alimentation parfaitement sinusoidale
(onduleur est modélis¢ par une fonction de transfert a gain unitaire). La commande
n’est pas soumise aux bruits de mesure (Gaussien).

2. Simulation du contrdle vectoriel a base de la régulation neuronale de la machine
asynchrone triphasée en régime saturé a travers 1’onduleur a trois niveaux avec la
stratégie a deux porteuses. De méme, la commande n’est pas soumise aux bruits de
mesure (Gaussien).

Nous présentons les résultats de simulation obtenus avec les consignes de vitesse, appliquées
dans le cas linéaire.
Les matrices de covariances P(0), O, R et les conditions initiales X, (0) assurant la stabilité

du filtre sont :
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[Se+8 0 0 0 0 0 0 1000 0 0 0
0 5¢+8 0 0 0 0 0 0100 0 0
0 0 5¢+8 0 0 0 0 001 0 0 0
P(0)=| © 0 0 5e+8 0 0 0 Q=(0 0 0 1 1.7¢7 0 0
0 0 0 0 3e+14 0 0 0000 0 177 0
0 0 0 0 0 3e+ld 0 0000 O 0 3cl4
| 0 0 0 0 0 0 le+15] 0000 0 0 1.7e+13]
R{‘““ 0 } x,0)=[ 0o o o R 031 of
0 le+1l

Sur la Figure (IV-13), on remarque que, hormis la phase de démarrage ou la vitesse estimée
présente certaines oscillations, les deux vitesses (la vitesse de la machine et la vitesse estimée
par EKF) suivent parfaitement leur référence (les erreurs nulles). La machine conserve la
méme dynamique obtenue dans le cas linéaire. L’application du EKF est efficace, car il assure
un contrdle vectoriel parfait du fait que les flux (d,q) de la machine et les flux (d,q) estimés
par EKF suivent leurs références. L’inductance mutuelle, dont les variations lui sont imposées

par la caractéristique ‘¥, (I M) suit, hormis la phase de démarrage qui dure 0.2s, parfaitement

I’évolution de I’inductance de la machine. Le bien fondé de cette approche est illustré sur la
Figure (IV-15), montre I’inductance mutuelle (magnétisante) identifi¢e en ligne avec
exactitude. La résistance rotorique (sur-estimée de 50%), a son tour, est identifiée avec
exactitude apres 0.2s.

Dans le chapitre III, la commande vectorielle saturée est assise sur 1’exactitude de
I’interpolation de la caractéristique L,, (‘PM ), alors, de cette approche (application de EKF a la
commande vectorielle de la MAS triphasée en régime saturé), on identifie en ligne cette
caractéristique ainsi que la caractéristique de magnétisation ‘¥, (I M). Ceci est illustré sur la
Figure (IV-14).

Les figures (IV-15 et IV-16) représentent respectivement le fonctionnement dans la zone
d’affaiblissement du flux et le fonctionnement a basse vitesse. Dans le premier point de
fonctionnement, on remarque que toutes les grandeurs (réelles de la machine et estimées par
EKF) suivent leurs références, tandis que, le couple est ondulé. Ceci pourrait étre annulé, en
ajustant les matrices de covariances. Toutefois, on enregistre, au moment de 1’augmentation
de vitesse, une erreur de 0.2 Q sur l’estimation de la résistance rotorique qui sera
immédiatement compensée. Concernant le deuxieme point de fonctionnement, la régulation
neuronale joue un role trés important dans le contrdle vectoriel en régime saturé a basse
vitesse (100tr/min), du fait que, les vitesses de rotation (réelle et estimée) sont trés bien
contrdlées par le controleur neuronal et les différentes grandeurs répondent d’une maniére
efficace a la sollicitation de la charge ou bien a la variation de la consigne de vitesse.

La Figure (IV-17) représente les résultats de simulation du contrdle vectoriel a base de la
régulation neuronale de la MAS triphasée en régime saturé alimentée a travers I’onduleur a
trois niveaux avec la stratégie a deux porteuses. Ces résultats de simulation sont semblables a
ceux de la Figure (IV-14), cependant, on peut faire les constations suivantes :

Le couple qui présente des ondulations du fait que 1’alimentation est assurée par 1’onduleur
réel a trois niveaux.

Les flux des axes «d» et «q» suivent, certes, leurs références mais, présentent des
oscillations a amplitudes faibles durant la phase du couplage de la charge.

Les courants de phase, I'un estimé par EKF et I’autre traverse une phase de la machine, sont
en phase et de méme allure.

Par contre, la différence de taille se situe dans 1’estimation de la résistance rotorique, vue
qu’elle présente une erreur importante et n’arrive pas a converger a 0.2 (s).

133



Chapitre IV Application EKF a la Commande Vectorielle Sans Capteur de Vitesse des MAS en Régimes
Linéaire et Saturé

z
= 1000 — 2 04 : :
= ! ! E: ! :
= : : = ! !
] L eme e e e
o0 i i =, i i
uk] 1 1 = 1 ]
a— f I ] ] 1
= Op--------- piatalstalelaleletel it T ! :
0 0.5 1 1.5 2 0 0.5 1 1.5
—. B.5 , ,
= : :
o I 1
2. b (P}\ """ rhERhhb SR
g 1 1
= I L N
= ‘ :
[l 1 1
5 L L
w0 05 1 15
= Erreurs des “itesses (tr/min)
= ! ! w1000 f==-=---- S AEEEE Fo ]
g 1 ' : G ! :
| | o | ‘
ey | A e e 50 [ 4---o-ondeoeeoeeos oo
5 opwe——— ol
0.5 1 1.5 0 0.5 1 1.5
Temps (5] Temps (s)

Figure IV-13. Résultats de simulation de la commande vectorielle a régulation neuronale et
estimation paramétrique par EKF de la MAS triphasée en régime saturé a alimentation
parfaitement sinusoidale (Echelon de la consigne de vitesse de 1000 tr/min).
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Figure IV-15. Résultats de simulation de la commande vectorielle a régulation neuronale et
estimation paramétrique par EKF de la MAS triphasée en régime saturé dans la zone
d’affaiblissement du flux a alimentation sinusoidale (Variation graduelle de la consigne de
vitesse de 1500 tr/min a 2100 tr/min).
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Figure IV-16. Résultats de simulation de la commande vectorielle a régulation neuronale et
estimation paramétrique par EKF de la MAS triphasée en régime linéaire a travers
["onduleur a trois niveaux (Echelon de la consigne de vitesse de 100 tr/min).
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Figure IV-17. Résultats de simulation de la commande vectorielle a régulation neuronale et
estimation paramétrique par EKF de la MAS triphasée en régime saturé alimentée a travers
["onduleur a trois niveaux (Echelon de la consigne de vitesse de 1000 tr/min).
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IV.5. CONCLUSION

Un ¢état de I’art a été dressé sur les techniques de commande a estimation paramétrique et en
particulier, la commande vectorielle sans capteur mécanique. Celle-ci est en pleine évolution.
Si le contréle pour des vitesses €levées ne pose plus de probléme, il n’en est pas de méme
pour les faibles vitesses et le positionnement. La bibliographie sélectionnée n’a pas I’ambition
d’étre exhaustive. Elle donne une idée sur un certain nombre de travaux existants et, surtout,
confirme que I’estimation paramétrique et la commande sans capteur mécanique sont
reconnues comme un probléme crucial de la commande vectorielle des machines
asynchrones. Pour palier au probleme de dégradation des performances en commande
vectorielle de la MAS en régime saturé, dues aux variations paramétriques et aux bruits de
mesure et de I’environnement, nous avons fait appel a I’observateur stochastique non linéaire
qui est le « filtre de Kalman étendu ».

Dans un premier temps, nous avons appliqué le filtre de Kalman étendu au contrdle vectoriel
en régime linéaire classique des machines asynchrones (triphasée et biphasée), alimentées a
travers des onduleurs de tension, et ceci dans le but, d’estimer en ligne la résistance rotorique,
I’inductance mutuelle et la vitesse de rotation. Nous avons opté pour la régulation classique
concernant la commande de la MAS biphasée et la régulation neuronale pour la commande de
la MAS triphasée. Certes, 1’approche développée est de dimension élevée (7*7) mais elle
reste réalisable et efficace du fait qu’on utilise, actuellement, des microprocesseurs tres
puissants pour remédier au probléme de temps de calcul.

Ensuite, pour valider le bien fondé¢ de ’approche suscitée, nous avons considéré la MAS
triphasée, dont la commande est a base de la régulation neuronale, comme un systéme
fortement non-linéaire en considérant la saturation magnétique (non-linéarité de la courbe de
magnétisation et 1’effet d’inter-saturation). Les résultats de simulation montrent que, lors de
fonctionnement dans de grandes proportions (fonctionnement en zone d’affaiblissement du
flux et a basses vitesses), cette méthode a base de EKF et les réseaux de neurones ainsi que
I’onduleur a trois niveaux présente une alternative intéressante permettant de s’affranchir de
ces imperfections (effets de la saturation suscités).
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CONCLUSION GENERALE

Les travaux présentés dans notre étude portent sur le développement des lois de commande
des machines asynchrones a cage (MAS), alimentées par des onduleurs de tension a MLI. On
S est particulierement intéressé a la stratégie de contréle vectoriel indirect par orientation du
flux rotorique (IRFO). L’ objectif est de montrer que I’ association MAS-Alimentation peut
répondre & la commande a haute performance. |l faut pour cela montrer que la méthode de
régulation choisie permet d’améliorer la robustesse vis-a-vis des variations des parameétres du
modéle de la machine car leur mesure N’ est pas aisée sachant que ces derniers varient avec la
température et/ou avec |’ état magnétique (phénomene non linéaire), ou tout simplement que le
modéle utilisé n'est qu'une représentation approximative de la réalité physique. |l faut
montrer aussi I'insensibilité, de la stratégie de contrdle choisie, aux bruits de mesures et de
I”environnement avec le maintient des performances obtenues lors du fonctionnement sans
capteur de vitesse.

Nous avons donc commencé notre travail par la modélisation, dans un repére diphasé de Park
(d, g), des machines asynchrones a cage : tel que la machine triphasée, biphasée (symétrique
et dissymétrique) et monophasée a condensateur permanent (symeétrique et dissymétrique).
L’ analyse des résultats de ssimulation des différentes grandeurs de ces machines a tourné en
faveur des machines asynchrones triphasée et biphasé symétrique. Celles-ci sont predisposées
a assurer une bonne dynamique de contréle du couple. Ensuite, pour ces deux types de
machines, nous avons pris en compte la saturation magnétique dans les modeles diphasés de
Park (d, g) en considérant |” hypothése de la répartition sinusoidale des f.m.m dans I’ entrefer
ce qui nous amene a néegliger les harmoniques d’ espace supplémentaires introduits par la
saturation. La prise en compte de ce phénomene fortement non linéaire dans ces modéles se
caractérise, d’ une part, par I'introduction des inductances statique et dynamique issues de la
caractéristique de magnétisation et d’ autre part, par I’ effet d’inter-saturation. Les résultats de
simulation des machines asynchrones, associées ou non a un convertisseur statique, ont
montré I'impact de ces effets de la saturation magnétique sur le comportement des machines
asynchrones aussi bien en régime transitoire qu’ en régime permanent.

Une fois que les modéles des machines asynchrones (triphasée et biphasée symétrique) sont
établis, nous les avons utilisés dans le contrdle vectoriel a orientation du flux rotorique
(IRFO) dans saformulation continue-discréte. Dans un premier temps, nous avons commencé
par la régulation classique ou les régulateurs des boucles de vitesse et de courants sont des
correcteurs de type proportionnel intégral dont les coefficients (parametres) sont fixés et
calculés en introduisant les valeurs d'inductances cycliques du point nominal. Ensuite, nous
nous sommes intéressés a la prise en compte du phénomene de la saturation magnétique dans
laloi de commande vectorielle de la machine asynchrone. Apres avoir associé la commande
vectorielle linéaire au modéle saturé de la machine pour montrer sa sensibilité ala variation
du niveau de saturation, nous avons développé les équations permettant d établir une
commande vectorielle non linéaire. Nous I’avons désigné par «commande vectorielle
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indirecte saturée a orientation du flux rotorique (IRFOS) ». Elle a permis, avec une prise en
considération de I’ effet d’inter saturation, I’améioration des réponses statique et dynamique.
Nous avons, concernant la commande de la MAS triphasée, montré les avantages de la
commande (IRFOS) a travers I’onduleur de tension triphasé a trois niveaux utilisant la
stratégie a deux porteuses par rapport a celle alimentée atravers|’ onduleur de tension triphasé
adeux niveaux. La premiere exploite I’ état magnétique de la machine au maximum et offre de
bonnes performances soit dans le fonctionnement a flux constant soit dans le fonctionnement
dans la zone d affaiblissement du flux (fonctionnement en survitesse). En dépit de ces
performances dynamiques et statiques obtenues, cette commande (IRFOS) a base de la
régulation classique est sensible aux variations paramétriques.

Afin d’améliorer la robustesse vis-a-vis des perturbations internes et externes ainsi que les
performances de la MAS triphasée, nous avons introduit, dans la troisiéme partie, les
algorithmes intelligents, tels que les réseaux de neurones et lalogigue floue. Nous avons donc
mis en oauvre des méthodes de régulation adéquates afin de répondre a la forte non linéarité
du systéme. Le but assigné était de remplacer le contréleur F.O.C qui tient compte de la
saturation magnétique par un réseau de neurones sachant que I’intérét porté a ces réseaux
réside dans leur simplicité et dans leur flexibilité. Cependant, I’ éaboration d’ un contréleur
neuronal n’est pas autant dépourvue de difficulté car la convergence n’est garantie qu’ au prix
de certaines simplifications. De ce fait, ce contréleur F.O.C est composé de trois sub-blocs
neuronaux : I’un assure le contrdle de la régulation de vitesse et les deux autres assurent le
contréle de la régulation des composantes du courant statorique des deux axes (d, ). Les
résultats obtenus confirment la rapidité de cette commande (IRFOS) a base de régulateurs
neuronaux avec une nette amélioration dans le contréle des flux (d, g) en régime transitoire.
La commande (IRFOS) a base du contréleur flou, qui assure le contrdle de la vitesse avec la
régulation neuronal e des courants, atteste d’ une bonne robustesse vis-a-vis de |’ application de
lacharge. En revanche, ce régulateur se caractérise par un temps de calcul relativement long.

La synthése de ces deux techniques de régulation nous a mené a introduire la technique
neuro-floue basée entierement sur les algorithmes de I'intelligence artificielle. Les résultats,
bien quissus uniquement d'un travail de simulation, pour différents points de
fonctionnement, montrent que cette technique conjugue les performances obtenues avec les
deux techniques (neuronale et floue) avec une réduction du temps de calcul. Les tests de
robustesse vis-a-vis des variations paramétriques et a la sensibilité aux bruits, attestent que les
différentes commandes étudiées, méme s elles offrent une alternative tres intéressante en
qualité de hautes performances dynamiques, suscitent beaucoup d'interrogations, en
particulier, aux variations de la caractéristique de magnétisation et de la résistance rotorique.

Afin de compléter notre étude dans le but d’améliorer la robustesse vis-a-vis des variations
paramétriques ainsi que la sensibilité aux bruits des commandes (IRFO) et (IRFOS), nous
avons retenu, dans la derniéere partie, le filtre de Kalman éendu dans sa formulation continue-
discréte qui se préte au fonctionnement échantillonné d’ un processus modélisé en continu. La
modélisation de cet observateur stochastique a été effectuée dans le repére tournant de Park.
En plus de I’ estimation des composantes des deux axes (d, g) du flux rotorique et du courant
statorique, nécessaires pour lacommande, le filtre (EKF) permet également d’ estimer en ligne
la résistance rotorique, I'inductance mutuelle et la vitesse de rotation de la machine en
utilisant comme grandeurs de sortie, la mesure des courants de ligne transformeés en courants
(d, ). Nous avons arrété la régulation neuronale pour la MAS triphasée a travers I’ ondul eur
triphasé a trois niveaux et la régulation classique pour la MAS biphasée a travers I’ onduleur
biphasé a deux niveaux. Ce choix est dii au fait que ces deux types de contrdle offrent plus de
stabilité des performances en fonction de la période d'échantillonnage. La simulation
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numerique, lors de fonctionnement dans de différents régimes (fonctionnement en zone
d affaiblissement du flux et a basses vitesses), avec application du filtre de Kalman étendu
(EKF) au modéle en régime linéaire des MAS a donné d'excellentes performances. La
robustesse de la commande (IRFOS) a régulation neuronale a été, en utilisant cette technique
d estimation (EKF), validée avec le modéle en régime saturé de la machine asynchrone
triphasée.

Enfin, L’ une des perspectives que nous envisageons pour la suite de ce travail consiste a
monter un dispositif expérimental au sein de notre Laboratoire de recherche afin d estimer le
degré de validité de nos résultats et de compléter notre étude d’ une part par une commande en
position et d'autre part analyser de maniére plus précise I'incidence des techniques de
commande proposées dans cette these sur les convertisseurs ainsi que sur les techniques de
modul ation les mieux adaptées.
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Annexes

ANNEXES

Annexe A

TRANSFORMATION DE COORDONNEES

A.1. TRANSFORMATION DE COORDONNEE DES MACHINES ASYNCHRONES

D’ apres la théorie générale des machines électriques, le comportement de n’importe quelle
machine polyphasee, (m et n phase au stator et au rotor), a condition d' égalité des résistances
au stator et au rotor ; peut étre représenté par son modéle diphasé. De ce fait, un enroulement
(triphasé du stator ou du rotor) peut étre substitué par un enroulement diphasé équivalent
[PAR29]. Il est donc possible, de définir une matrice qui porte le nom de transformation de
« Concordia» [T1], permettant le passage des composantes X,pc du systemes triphasé aux
composantes X, p,0 du systeme diphasé ; tournant alaméme vitesse, telle que :

X, 5 1 cos(2z/3) cos(4r/3)|| X,
X, :\E 0 sin(2z/3) sin(z/3) || X, (A.2)
X, U2 142 V2 ||x

Sous laforme condensée, on a: [Xopo] = [T1] [Xabc]

[
'y
I
W B
b Ej“ﬁ
a-o

v IIII;

h".:’f —l] I— In

L Vo =V,

L

Figure A-1 : Représentation spatiale
de la transformation triphasée-diphasée

Afin d'aboutir a une expression du couple éectromagnétique développé par la machine en
fonction des grandeurs continues et des parameétres physiques fixes, il faut exprimer les

équations de la machine dans un repere ou le rotor devient mutuellement fixe par rapport au
stator.
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A partir du repére de la Figure (A-1), on gjoute un autre repére. Ce dernier est caractérisé par

. do
un systéme d'axe (d, g) tournant ala vitesse ¢ = dtC

de Park ".

; par rapport au stator. C'est le " repere

Figure A-2 : Représentation de la Transformation
dans le repere tournant.

Donc, on peut définir une matrice de passage, du repéere (o,3,0) au repere (d,q,0), Figure (A-
2). Cette matrice est notée [T,], telle que :

Xy cos(0) sin®) Of X,

X, |=|—sin(6) cos(6) O] X, (A.2)

X, 0 0 1||X,

Soit, sous laforme condensée : [X qqo] =[T2] [Xa g, ol-

Ou 6 représente 0. pour les grandeurs statoriques.
0.—6, pour lesgrandeurs rotorigques.

Ainsi, on peut définir une transformation unique permettant le passage direct du systéme
triphasé au systeme diphasé tournant. Cette transformation sera notée [P], est définie par le
produit matriciel: [P] =[T1] . [T2].

D'ou:
5 cos(d) cos(@—-2x13) cos(d—4rl3)
PO) =.,|=|-sn@) -sin(@-2x/3) —sin(@-4rl3) (A.3)
142 142 1/42
Le passage des variables X, c aux variables Xqq, S écrit sous la forme matricielle suivante :
X, cos(d) cos(@—-2713) cos(@-4rxl3) || X,
X, =\/; —-sin(@) -sin(@-2z13) —-sin(@—-4z13)|| X, (A.9)
X, 1/2 1/+2 1/+2 X,

Cette matrice est souvent appel ée transformation de Park normalisée.
On définit de la méme facon, la matrice inverse permettant le passage (diphasé-triphasé) ;
notée par [P"*] et donnée par :
| cos®) —sin(®) 1/
P(0)™ =\/; cos(0—2n/3) —sin(@-2rn/3) 1/+2 (A.5)
cos(0—4n/3) —sinO-4r/3) 1/+/2



Annexes

Sous laforme condensée, on a: [X apc ] =[ P1™[ Xagqo]. On remarque que: P = P', aingi,
cette transformation est orthogonale.

Remarque:

En absence de la composante homopolaire, lorsque 7, +1, +1, =0 et V, +V, +V, =0, les
composantes /, et ¥, sont nulles.

A.2. MODELE DE LA MACHINE TRIPHASEE :

Le rotor étant a cage, on le remplace par son enroulement équivalent. En tenant compte des
hypothéses simplificatrices et en adoptant la convention de signe moteur, les expressions
générales de la machine exprimées en fonction des flux et des courants peuvent étre données
sous laforme matricielle suivante :

[TI—*

[T

=2

Figure A-3 : Représentation spatiale des
bobinages de la MAS triphasée.

[V

abc

] = RS [Iabc ] + %[q’abc ] au gator

d
[VABC ] =R r [IABC ]+ E [\PABC ] au rotor

[¥, ]=|¥, | vecteur flux statorique

[
€

(A.6)

vecteur tension statorique

[Vabc ] - . ~ .
appliqué aux trois phases

|
SASSERN

7] vecteur courant statorique
abe b | traversant les enroulements statoriques
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L’angle 6, caractérise la position angulaire du rotor par rapport au stator. D’ou, la vitesse
angulaire o, :%. De la méme facon, par un changement d’'indice, les vecteurs rotoriques
sont comme suit : [lPABC]’ [VABC]’ []ABC]

Les expressions des flux statoriques et rotoriques sous forme matricielle condensée
S écrivent :

[\Pabc ] = [Lss ] [1 abe ] + [Lsr ] [] 4BC ]

(A7)
[\PABC ] = [Lrs ] [Iabc ]+ [ " [IABC]
Ou:
L M, & M, L M M,
L )=|m, Lo M | [L]=|M, L M,
M, M, L, M, M, L,
M., cos(b,) M, cos(6. —4rn/3) M, co(6. —2x/3)
[L, ]=|M,, cos(8, —27/3) M, cos(8,) M, cos(8, —4r/3)
M, cos(6, —4r/3) M, co(0, —2x/3) M., cos(6,)
L, ]=[L.]"
Sous laforme développée, on ales expressions suivantes :
Vol R+ L) 14 e A8
d d
[VABC ] = Rr [IABC ]+ [er ]E [IABC ] + E {[Lxr ] [[ABC ]}
Inductances constantes sont :
L : Inductance propre d’ une phase statorique
L,, : Inductance propre d’ une phase rotorique
M, : Inductance mutuelle entre deux phases statorique
M, : Inductance mutuelle entre deux phases rotorique
Inductances variables sont :
L., : Inductance mutuelle entre une phase statorique et une phase rotorique
L,, : Inductance mutuelle entre une phase rotorique et une phase statorique
M, :Vaeur maximalede L,
Aussi, I’ éguation du couple est donnée par :
1 d
¢ =310 {4110 (A9)
L, L, I, 1, I
SR P

Les sous-matrices L et L, contiennent des termes constants, d'ou la possibilité de
simplification, on auradonc :

=2 ] {d 0T (A.10)

m g E
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On aboutit ainsi a un systéme de six équations différentielles et une expression du couple dont
certains coefficients font intervenir des fonctions sinusoidales dues au mouvement de rotation
du rotor. D’ou la complexité de la résolution analytique [CHAS83], [SEG81]. Afin de
surmonter cette difficulté, on considere les enroulements diphasés équivalents des
enroulements statorique et rotorique.

En transformant les enroulements statorique et rotorique de la machine en leurs équivalents
orthogonaux et al’ aide de P(6), on obtient les systémes suivants :

- Grandeur statorique :

X o] = PO [X ] (A.11)
- Grandeur rotorique :
lxqu:[P(ec —0)][X asc ] (A.12)

ainsi, nous avons:

POV ae]= RuIPON e ]+ OIS W]
POV )= RO o]+ PO - § O ]

avec
sin(®,) sin(6, —2r/3) cos(6, — 4n/3)
d 2 do
_ dt[P(eC)]}[lpabc]: 3 g | C00e) cos(O, —2/3) cos(6, - 2n/3)
0 0 0
Puisque :
quJ [PO)][V ] (A.13)
¥y |= PO o] (A.14)
I, J [P©.)][1 ] (A.15)
(’OC
Et comme
[lPabc ] = [P(ec)]il [\qu ] (A . 16)
On obtient :
\P IS
Vds: s 'ds dtd “Welgs
V IS = S IS Cc IS
‘ ; ‘ (A.17)
De laméme fagon, on obtient au rotor :
V =
dr r d (A18)
c C(),, )q’dr
Aussi, en appliquant la méme transformation aux équations des flux (A.7), on aura:
Wy=L I,+Ly, 1, (Alg)
Y, =L I, +L,1,
Y, =L 1,+L, 1, (A20)
W, =L I, +L, I,
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L, =L, —M, :inductance cyclique propre au stator
L =L, —M,:inductance cyclique propre au rotor
L,, =M, :inductance mutuelle

L’ expression générale du couple est donnée par :
1

Cor = UL L)) (A21)
On effectue le changement de variables suivant :

[14 1= PO 11,1, (A.22)

[Lc]=[P@. -0)1"11,,], (A.23)
En combinant (A.21, A.22, A.23), et apres calcul, on aboutit al’ expression suivante :

C, =L,[1,1,-1,1,] (A.24)

L’ expression du couple est beaucoup plus simple. En tenant compte des expressions des flux
(A.19 et A.20), ontrouve:

L

RN A (A.25)
ey

c, =[¥,1 ~v,1,]

em ds™ gs dr” gs

r

Pour une machine a P paire de pdles, |’ expression du couple est déduite a partir de (A.25) en
lamultipliant par P :

PL
Cem :TM[\PdI‘IqS _\qulds] (A26)
R +Lsi _a)cLs ’\/Ii _a)cLM
v dt ' dt )i
ds d I d ds
-o,L R +L — —
Vo _ o L, s S o L, v I, (A.27)
Var 1, Y —(w-e)r, R+LL (0 -w) ||l
Vt]?‘ dt d dt d ]qr
o.-o,)L L, — w,-o,)L, R +L —
_( c 1) M M df ( c r) ¥ r r dt

A travers ces équations, on remarque la similitude du processus de conversion
électromécanique d énergie de la machine asynchrone a celui de la machine a courant

continu. Bien évidemment, le terme R, +L & traduit la chute de tension ohmique et inductrice

dans les enroulements de la machine due au passage du courant I dans |’enroulement
statorique suivant I’axe «d », le terme - L 4 traduit la F.E.M induite par |a rotation de

I’enroulement statorique suivant I'axe « q» par rapport a I’enroulement statorique suivant

d . i A
I"axe «d », le terme Ly, p traduit le couplage magnétique entre les enroulements de méme

nature a travers la mutuelle inductance, le terme -o Ls 1, traduit la F.E.M induite par

I’enroulement rotorique suivant I'axe «g» due a sa rotation relative a I’ enroulement
statorique d’ axe « d ».

De la, on voit que le modéle de PARK de la machine asynchrone, associe le comportement de
celle-ci a deux machines a courant continu couplées par mutuelle.

Vi
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A.3. LEs COEFFICIENTS DES MATRICES DE LA REPRESENTATION D’ETAT DES
MACHINES ASYNCHRONES EN REGIME SATURE
Ces coefficients sont valables aussi bien pour la machine asynchrone triphasée que pour la

machine asynchrone biphasée symétrique. Par contre, dans le cas de la machine asynchrone
biphasée asymeétrique, on remplace Lgs par Lgsi €t Lgs par Lgsi.

hy  _hy hg . hy h, hs he hy
bu="2 bp=12 b= 13 by 24 py=12 by =15 pu= 6, =7
11 d 12 d 13 d 14 d 21 d 22 d 23 d 24 d

h3 he hg hg hy h7 hg hig
D=3 by =26 hyy= 18 by 19 =4 b, =7 py= 19 p, =10
31 d 32 d 33 d 34 d 41 d 42 d 43 d 44 d
Tel que:

h1 = LosLar Lr + 2 L5 Mg - (M3 Lar + L5 (Lo + Log))

ho = - (Las Lar Lar + Los Mg M) + Los Lar Mg+ Las Lor Mg
ha= Mg Mg+ L5 (Lo + L) = Las Lo Ma+2 L5 M)
ha=- (Las Lar Las + Los Mg Mg) + Las Lar Mg+ Las Lgs Mg
hs = Las Lar Lor + 2 L5 Ma- (M3Lgr + L (Lar + Las)

he = - (Las Las Lar + Los Mg Mg) + Las L Mg+ Las Las Mg
hr= M3 Mg+ L5 (Lar + La) ~( Las Lar Mg +2 L5 M)
he = LasLor Las + 2 L3¢ Mg~ (M&Las+ L5 (L + o))

ho = - (Las Las Las + Las Ma Mg) + Lo Lgs Mg + Lo Las Mq
h10 = Las Lar Las + 2 L5 Mg~ (M3 Lgs + L5 (Ler + Log)
d=Lgshi+ Las hp+ Mghs+ Laosha

Aussi :
a1 =- b1 Rs - b1z g Ls- b1s 0gg L

a = by og Ls- b2 Rs+ bz og L 31 = - b13Rs- b3 g Ls- b3s g L
&3 =- b2 og Lm - b1z Rr - buuog L, %2 = D13 g Ls- b3 Rs + bgs g Lw
aus = b1y ogLm - bua R+ b1z og Ly 83 = - bz g Lm - ba Rr - b g Ly
aga = b1z g Lm - baa R + bz 0g Ly
B = - DizRs - bz 05 Ls=Db2s 0g L a1 = - b1 Rs- b 05 Ls—bas og L

82 = bz @sLs—bz2 Rs+ bas g Lm as = big og Ls-boa Rs+ bas gy L

a3 =- by (’JSI—M_b23 Rr — 24 Og L Az =- by (DSLM -bzs R — by 0g L,

%4 = biz 05 L - bas Ret b 09 L s = bia 05 L —bus R+ bas g Ls

vii
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Annexe B

MODELISATION DES CONVERTISSEURS STATIQUES

B.1. MODELISATION DES CONVERTISSEURS STATIQUES QUI ALIMENTENT LA MAS
TRIPHASEE

L e schéma de ce convertisseur statique est représenté au chapitre | (Figure I-3)

B.1.1. Modéisation du Redresseur :

Un redresseur est un convertisseur statique alternatif-continu. Le redresseur utilisé est en pont
adiodes qui sont supposées comme des interrupteurs parfaits. Ce redresseur est alimenté par
des tensions sinusoidales.
Latension redressee obtenue donne la valeur moyenne suivante :
7/2
Vi = j V. [sin(wr) —sin(et — 27/3)] dot (B.1)
7/6

3V3

Vmoy = T Vm

La tension continue obtenue par redressement n’est pas parfaitement continue, elle contient
des ondulations. D’ou, la nécessité d'utiliser un filtre dont le réle est d'atténuer ces
ondulations.

B.1.2. Modédisation du Filtre:

Lefiltre utilisé est un filtre du type passe-bas dont le role principal est atténuer les ondulations
delatension et du courant.
L es équations du filtre sont données par :

al, V. -E
dt L
dE. I -1
— =z 0 (B.2)
dt C
I =1,+1
Lafonction de transfert du filtre est :
Fs) = £6) _ 12 (B.3)
V() LCs“+1
V, E sont respectivement, latension redressee et la tension redressee et filtrée.
Cette fonction de transfert est du deuxiéme ordre, lafréguence de coupureest : f. = %

Afin d'éliminer les harmoniques d ordre deux et d’'ordre supérieur, on impose le choix
suivant : fc< 2f * avec: f ' = 6.f, fréquence de latension redressée V..

Deld ona: LC>2,78.10°

Exemple : pour un choix de C = 600 (uF) ; on déduit L =5 (mH).

viii
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B.1.3. Modéisation del’Onduleur a deux niveaux

L onduleur est un convertisseur continu-alternatif. Il est constitué de six interrupteurs rapides.
Ces interrupteurs peuvent étre des transistors de type MOSFET ou IGBT. Ils sont munis de
diodes de récupérations qui renvoient les courants négatifs vers la source.

La commande des interrupteurs du méme bras est complémentaire: lorsque |I’un conduit,
I’autre est bloqué. Les interrupteurs sont unidirectionnels en tension et bidirectionnel en
courant. On peut associer a chaque interrupteur une fonction logique Sj, définissant son état
(ouvert, fermé) :

S,- =1 i K,- fermé Kj ouvert a\/eCJ =123

’
§;=0 si K, ouvert K, fermé

Les formes d’ ondes des tensions de |’ ondul eur sont définies par la matrice associée aux ordres
de commutation des interrupteurs §.

U, +1 0 -1|S;
U, |=El-1 +1 05§, (B.4)
U, 0 -1 +1|S8,

Sachant que :
v, +1 -1 07u,
vl=Yo 1 -1fu, (B.9)
v, -1 0 +1|u,

En combinant (B.4) et (B.5), on ales tensions simples en fonction des fonctions logiques :
Vv, +2 -1 -1s,
v, :g 1 42 -1fs, (B.6)
V., -1 -1 +2|s,

Les ordres de commutation sont obtenus a partir de la stratégie triangul o-sinusoidale tout en
comparant les tensions de référence sinusoidales d amplitude V¢ avec le signal triangulaire
d amplitude V, (Figure B-1).

Pour le choix du taux de modulation ou « coefficient de réglage » 'r* et I’indice de modulation
'm’, nous prenons dansnotrecas: r =1, m=21.

Porteuse of Modulante

o.0s oO.0s2 0054 0.0ss 0053 0.0= O.0s2 0054 0058 0053 o.oF

T T —
= =zoo [- -b- -t ==
= H i
= al- i
= i :
2 5 5
& —zoo |- e b -t-HHHRE
= i i
o o.aA ooz o.o0=

=
£ 400 T - ! ! s !
% =o0 (| ——————;r ————— ------;r ------ 1y ------% ------ TH: 1 T T I
o .

o i- L - -
£ ool 3 0L 1 1w
s 11 g it g [y d tll]
= 400 1 i i
= o 0.0 0.0z 003 004 005 0.0 o.o7 [ =]
=

Terni:us [€=x]

Figure B-1 : Représentation des signaux de commande et des tensions de sortie de |’'onduleur
a trois niveaux
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B.2. MODELISATION DE L'ONDULEUR A TROIS NIVEAUX A STRUCTURE NPC
ALIMENTANT LA MAS TRIPHASEE

Plusieurs structures de I’onduleur a trois niveaux sont possibles. Dans le cadre de notre
travail, nous présentons une structure de I’onduleur a trois niveaux de type NPC qui est une
nouvelle structure de conversion utilisée pour alimenter, a tension et fréquence variables, des
moteurs a courant alternatif. Ainsi, nous éaborerons son modéle de fonctionnement, ainsi que
sa stratégie de commande.

B.2.1. Structure générale de’onduleur atrois niveaux a structure NPC

143

T12 4 % D17 TKZZ‘%:‘}S D77 T32 4 % Dgy

Do, (PR 222D PR —
e Fo [l Fer [ 3
M
T1a {} D1I: Tas {} DzlsB Ta3 {} Dslsc
O, o, oo, o,

2 3
T14 % %D14 T24 # % D24 T34 % % D34

W= = vt

Figure B-2. Structure générale de [’onduleur a trois niveaux.

la2

La structure de |I’onduleur a trois niveaux se compose de trois bras symétriques constitués
chacun de quatre interrupteurs en série et deux autres en paralléles, plus deux diodes
permettant |’ obtention du zéro de latension V., hotées DDy, €t DDy;. Chaque interrupteur est
composé d'un interrupteur bicommandable “transistors, GTO, IGBT, ...” et d'une diode
montée en téte béche.

B.2.2. Modélisation du fonctionnement de |’onduleur atrois niveaux NPC
Afin d’' élaborer les différentes configurations de I’ onduleur a trois niveaux, on considére les
hypotheses simplificatrices suivantes:
» Chague paire transistor—diode est représentée par un seul interrupteur bidirectionnel
supposeé idéal (Figure B-3).
» Vue la symétrie de la structure de I’ onduleur triphasé a trois niveaux, la modélisation de
ce dernier sefait par bras.

Tis D [ Ve > 1py /s

Figure B-3. Interrupteur bidirectionnel équivalent a la paire.
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Les tensions U et Ug, sont des tensions continues supposées idéales (égales et constantes).
U(3]_:UC2:BZ.

B.2.3. Différentes configurationsd’un bras d’ onduleur atrois niveaux NPC

L’ analyse topologique d un bras de I’onduleur triphasé a trois niveaux montre qu'il existe
cing configurations possibles pour ce dernier (Figure B-4).

) Tnl(’)
T
Tum C) _D\D& TUN C) _D\D.(1 DK2
~ Trhia Trwka
M K _’IK—CI)_ M K)_.I”(—@_
~ Toks Toks
tu~D DDgo | tu~CD DDun |
/l TDK4 /l TDK4
Configuration E O Configuration E 1
)TDKZ ) Tok2
tue 22 tuad 20
Tok1 - Tpk1
M K _.IK—<|>_ M K _.IK_<|>_
- Toks Thkz
tue(D _D'iKO_ tuc(D %3*&
~
TDK4 TDK4
| - Tokz2
DDucn

Configuration E 2 TU01<> — Configuration E 3

Tok1

y <t —D—

Tpka
tueD | b

| Toka

Configuration E 4

Figure B-4. Différentes configurations du bras K de [’onduleur a trois niveaux NPC.

Les grandeurs électriques, qui caractérisent ces configurations, sont représentées sur le
Tableau B-1 (avec M origine des potentiels et Vi le potentiel du noaud K du bras K).

Configuration Grandeurs électriques
Eo I« =0, V, dépend delacharge
= Ve =EI2=U,
= Vi =0
Es V,=-El2=-U,_,
= V¢ =0

Tableau B-1 : Grandeurs électriques correspondantes a chacune des configurations d’un
bras K d’onduleur a trois niveaux a structure NPC.

Xi
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B.2.4. Modéle de connaissance de I’ onduleur triphasé a trois niveaux a structure NPC

Pour éviter la conduction simultanée des quatre interrupteurs d'un seul bras qui peut
engendrer leur destruction par croissance du courant lors du court-circuit ou par une
surtension dans le cas de I’ ouverture de tous les interrupteurs, on définit une commande
complémentaire des différents semi-conducteurs d'un bras. Plusieurs commandes
complémentaires sont possibles pour un onduleur a trois niveaux. La commande la plus
optimale est la suivante :

| =

{BK4: K1 (B_7)
BK3 = By,

Avec Bys commande de base du transistor T«s de ce bras K
Les tensions simples, sont donner comme suit :

Vi=Vix =V =Vu B8
Ve =Vin =V =V ( ' )
Ve=Vexn =V =V

Vnwm : Tension entre le point milieu de I’ alimentation continue de |’ onduleur et le point neutre
delacharge qui est représentée comme suit :

Vo = %(VAM Vo +Veu ) (Bg)
A partir desrelations (B.8) et (B.9), on a:

1
7(2VAM - VBM - VCM)

( 1
|VA:V 7(VAM+VBM+VCM):3

AM_3

1 1 (B.10)
Ve =V _é(VAM Vg + VCM) = é(_ Viu + 2VBM - VCM)

|
1 1
{VC =Veu _é(VAM Vg + VCM) = t‘?,(_ Ve =Vau + 2VCM)

B.2.5. Stratégie de Commande de I’ Onduleur a Trois Niveaux a structure NPC

Nous élaborons la stratégie triangulo—sinusoidale a échantillonnage naturel a deux porteuses
bipolaires. Le principe de cette stratégie consiste a utiliser les intersections d’ une onde de
référence ou modulante, qui est I'image de |’ onde de sortie qu’on veut obtenir généralement
sinusoidale, avec deux porteuses triangulaires bipolaires. D’ou I'appellation triangulo—
sinusoidale. Dans le cas ou les tensions de référence sont sinusoidales, deux parametres
caractérisent cette modulation :

= L’indice de modulation « m» défini comme étant e rapport de la fréquence f, de la

porteuse alafréquence f delatension de référence{m - f,,} :
S

pm

= Letaux de modulation ou coefficient de réglage de tens on{ P } .

Les tensions de référence de I’onduleur triphasé a trois niveaux ains que les porteuses
triangulaires sont données par les équations ci-dessous :

Vii=V,sn o (B.11)

Vi 2 =V, sSin (wt—gﬂj
3

Vs =V, sn (a}t— %ﬂj

Xii
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2 (B.12)

L’ algorithme de commande de cette stratégie est une conségquence de la caractéristique qu’ un
onduleur atrois niveaux est une mise en série de deux onduleurs a deux niveaux. Pour un bras
K del’onduleur atrois niveaux NPC, cet algorithme se résume aux deux étapes suivantes :

Etape 1: Détermination des tensions intermédiaires (Vi, Vi)

Vi 2U 1 = Vi =U,
Vi <U ,1 = Viei=0
(B.13)

V,efk <U =V, =-U_

p2

{V,k >U,, = Vi, =0
Etape 2 : Détermination du signal Vi, et les ordres de commande B, des interrupteurs
Vin =Ua = B=1,By,=1

Viw =0 = B, =1,B,,=0 (B.14)
Vin ==Uoa = B1=0,B4,=0

Avec:
Vi =Vii+ Ve, (B.15)
{Bm =B 4 (B.16)
By, =B g3

Sachant que K, définit le brasde |’ onduleur atroisniveaux (A, B, C).
La Figure B-5 montre les différents signaux de la stratégie triangulo-sinusoidale a deux
porteuses bipolaires.

—_

o 0.01 0.0z 0.03 0.04 0.05 0.06 0.0F 0.05
Temps (s)

Tension d'une Phase WAN () Tension VAM  Poreuse et Modulante

Figure B-5. Représentation des signaux de commande et des tensions de sortie de [’onduleur
NPC a trois niveaux.
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B.3. MODELISATION DE L'ONDULEUR QUI ALIMENTE LA MAS BIPHASEE

L e schéma de ce convertisseur statique est représenté au chapitre | (Figure I-8)

Dans le but daimenter séparément les deux phases du moteur monophasé apres avoir
supprimer le condensateur, on a utilise un onduleur biphasé a quatre bras. Les huit
interrupteurs rapides, qui peuvent étre des transistors, sont munis de diodes de récupération.
On obtient les signaux de commande des interrupteurs par la technigue triangulo-sinusoidale
en comparent deux tensions en quadrature 'V . ','V,, & ', Qui sont considérées comme des

tensions de reférence, avec une seule porteuse'V,,' comme suit

si Vg2V,  8,=1;8,=0 (B.18)
si Ve <V, $,=0;8,=1
si 1/32}'67' > Vp S3 :1’ S4 = O (Blg)
si Vi <V,  S;=0;8,=1

Avec: S (i =1,---,4) est unefonction logique qui définisse |’ état des interrupteurs.
K, : est I'interrupteur et k 'est son complémentaire mais ils ne sont pas dans le méme bras

(voir Figure I-8), contrairement a onduleur triphasé tel que::
S, =1 donc K, fermé K, ouvert (B.20)

S, =0 donc K, ouvert K, fermé

En combinant (B.18) et (B.19), nous aurons les tensions simples a la sortie de I’ onduleur en

fonction des fonctions logiques, d’'ou :
S

Val_g[1 -1 0 Of|s (B.21)
vl o o0 1 -1]|s,
S

iy

IN)

02

4

Les tensions de références 'V 4 ','V, 4", 1€ signa de la porteuse 'V,', les signaux de
commande desinterrupteurs S, S,, S, , S, et lestensions ala sortie del’onduleur 'V,,",'V,,";

sont représentés sur la Figure B-6.
Enprenant: r=1, m=21.
Avec : 1 est le taux de modulation et m est I’indice de modul ation.

i

LW I

1 I --r I T

0 001 0z 003 004 ] 0.n0s
| M il “M in ( - - y i
-200 |- - --f- I“———i——— --t--H l-——%—— 4- - 1)i[}) g

a] 0.01 0.0z 0.03 0.04 0.03

ension dune Phaze ) Fonction logique 5 Parteuse of Madulantes
[m]

Figure B-6. Représentation des signaux de commande et des tensions de sortie de [’onduleur
biphasé a deux niveaux.
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Annexe C

DONNEES RELATIVES DES MACHINES ASYNCHRONE UTILISEES EN

SIMULATION

M ACHINE ASYNCHRONE T RIPHASEE [BOUS89]

Puissance P,

Vitesse nominale o,

Tension nominale V,

Courant nominal |

Couple nominal C,

Nombre de paires de pbles p
Résistance rotorique par phase R
Résistance statorique par phase Rs
Inductance cyclique statorique L
Inductance cyclique rotorique L,

Inductance mutuelle cyclique stator-rotor Ly

Moment d'inertie de la partie tournante J
Coefficient de frottement f
Lafréguence du réseau f

1,5 kW
1420 tr/mn
220/380 V

6,4/3,7 A
10N.m

2

3,805 Q
4,85Q
0,274 H
0,274 H
0,258 H
0,031 kg.m?
0,001136 Nm/rad/s
50 Hz

MACHINE ASYNCHRONE MONOPHASEE SYMETRIQUE_[CHO96]

Puissance P,

Vitesse nominale my,

Tension d’ alimentation V,

Courant nominal I,

Couple nominal C,

Nombre de paires de pbles p
Résistance rotorique R;

Résistance statoriques par phase Rs
Inductance statorique Ls
Inductance rotorique L,

Inductance mutuelle stator-rotor Ly
Moment d’inertie de la partie tournante J
Coefficient de frottement f
Lafréguence du réseau f

Capacité du Condensateur C

XV

37TW

1377 tr/mn
220V

04A

0,2N.m

2

90,5 Q

115Q

1,71H

1,71 H

141H
0,00012 kg.m?
0,000763 Nm/rad/s
50 Hz

SukF
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MACHINE ASYNCHRONE MONOPHASEE ASYMETRIQUE [CHO96]

Puissance P,

Vitesse nominale oy,

Tension d’alimentation V,

Courant nomina I,

Couple nominal C,

Nombre de paires de pbles p

Résistance rotorique R

Résistance statoriques par phase Ras
Résistance statoriques par phase Rps
Inductance statorique L s

Inductance statorique Lps

Inductance rotorique L,

Inductance mutuelle stator-rotor Ly=L4=Lg
Moment d'inertie de la partie tournante J
Coefficient de frottement f

Lafréguence du réseau f

Capacité du Condensateur C

Xvi

65 W
2840 tr/mn
220V

0.7A

0.21N.m

1

61,50

115Q

90,5Q

0,915 H

0,902 H

0.915H

0,87 H

0,00006 kg.m?
0,0003 Nm/rad/s
50 Hz

10 pF
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Annexe D

REGULATION

Laméthode utilisée pour le calcul des paramétres des différents régulateurs du type PI, permet
d’ avoir une bonne précision, une rapidité et une stabilité du systeme.
Lafonction de transfert de tel's régulateurs est donnée par :

_K(@1+Ts)
Ts

R(s) (D.1)

K, =K

K.
ou  R(s)=K,+—  avec: | '
s K, ==
T
La détermination des paramétres (K, T) du régulateur fait intervenir des méthodes classiques
de calcul des régulateurs continus. Cette stratégie permet |’ application de I’ensemble des

outils de I automatique linéaire au probléme de régulation.

D.1. REGULATEURS DES COURANTS :
Le découplage des courants effectué dans les chapitres (I et 1), nécessite la régulation des
courants statoriques | ¢s €t |45 de méme fonction de transfert.

1, (5) _ Iqs (s) _ 1 1 (D.2)

G,(S) = S - -
Vdsl(s) Vqsl(s) R (l+ LLSS) Rs (1+ O-TSS)
: R

s

Ainsi, laboucle de régulation des courants peut étre représentée par le schéma bloc suivant :

lgsrer(S) + K1+ T9) Vasi(9) 1 Ids(:)

| gs réf(s) — Ts VqSl(S) R S (1 - GTSS) I qs(s)

\ 4
A 4

Figure D-1. Schéma bloc de la boucle de régulation des courants.

Pour ramener le systéme en boucle fermée a un systéme du premier ordre, on choisit I’ action
intégrale égale ala constante de temps du systeme en boucle ouverte.
Donc:

T=0Ts (D.3)

Le gain sera calculé de fagcon a avoir une meilleure dynamique du systéme, caractérisé par le

temps deréponsete. Tel que: t, = R;(T (D.4)
On choisit un temps de réponse trois fois plus petit que celui du systéme non corrigé.
Pour sefaire, il faut prendre le rapport : R£ =3 (D.5)

\

Desrelations (D.3), (D.5) et (D.1), les paramétres des régulateurs des courants sont :

T =oT, . K =3R
K—3R dou: P s
= 3R, K. :3RS
ol

XVii
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D.2. REGULATEUR DE VITESSE :

La boucle de régulation de vitesse, nous permet de déterminer le couple de référence Cenres.
Pour le réglage de la vitesse de rotation, nous admettons les deux hypotheses suivantes :
= La machine fonctionne a flux rotorique parfaitement régulé, sur toute la plage de

régulation.

= On ne considere pas larégulation de la partie électrique du stator. Car sa constante de
temps apparente est beaucoup plus réduite que la constante de temps mécanique.
Donc, laréponse des courants (lgs, 1qs) @ leur valeur de référence apparait comme quas

instantanée, vis-a-vis de la partie mécanique du systéme.

On choisit les équations rotoriques du modele de la machine asynchrone avec |’ équation du

mouvement et celle du couple électromagnétique :

d L 1
E\Pdr = Tijlds _?rlljdr + (a)s _wr)\qu
d L 1
ETqr = Tﬂj]qs - (a)s _a)r)lPdr _Frl}!qr
L
iQr = P = (lerIas _lParIms)_igzr_g
dt JL, J J

em

pL
C :TM(\PdrIqs—i_\qulds)

Sachant que: o, = w, — ., les éguations (D.6) deviennent :

T'r %q]dr + IIJdr = LM Ids + Tr wsl\qu
d
Tr El{’qr + ‘qu = LM Iqx - Trwslq}dr
d
JiQI‘ +fQV = Cem _CV
dt
pL
Cem = TM(TdrIqs +\qu|ds )
On maintient | 4s constant et on prend I4s comme un signal du type échelon'u’ :
Y.
[ds' - _,ef
LM
Iqs =u
_ Ly Lyu

wsl - -
¥, 1¥,

L e remplacement des relations (D.8) dans les équations (D.7) donne :

d LPref
71}' ;Tdr + \{’dr = L]\/[ L —+ 7: a)slqur
t M
d
Tr Elpqr + \qu = LMu - T‘rwsl\Pdr
d

JLQ +fQ =C, -C,
dt '

C

em

PLy ¥
=—(Y,u+"¥
L ( dr ar L )

r M

XViii
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De 13, on procéede a une série de calcul pour avoir?, en fonction des valeurs suivant I’ axe
"d". De méme pour ¥, .

Apres calcul, les éguations (D.9.a) et (D.9.b) deviennent :
d2
]172 d 2 dr dtd + (1+ (Tra)sl)z)qldr = (1+ (]Tra)sl)z)\yrqf (Dllo)

T?— dz 1 +(1+ (Tra)sl)z)‘Pq,, =0
Sous une autre forme :
1252 + 2T 5 + (14 (T0,)? | W, () = 1+ (T,0,)? )., (D.11)

[r252 + 275 + (1+ (T,00,)? )| W, (5) = O

Des équations (D.11), on tire ¥, et ¥, et on les remplace dans I'équation du couple
électromagnétique, on aura:

1+ (T
Can(9) =22 b (T0,°)¥, u(s) (D.12)
L |T2s%+2Ts+(1+(T, wﬂ) 2))
Des équations (D.9.d) et (D.12), ona:q (s) = J—(;
+
D'ou:
1+(T.w,)?) ¥, us
QV(S) — pLM 2( 2+( ra)sl) ) ref u( ) . —CV (S) 1 (D.13)
L, [Z,s +2T,,s+(1+(Tra)51) )J Js+f
Et comme:
L
Cemrgf = pL_MlPre/Iqsrcf pLM \Pnfu(s) (D14)
Le schémabloc est le suivant :
l Ci(9
Cow [ [+ (Tog)?)¥eue | Conld ) 1 ] Q0
|| 2T s+ (L+ (Tog)?) + Js+f g

Figure D-2. Schéma bloc en boucle ouverte de régulation de vitesse.

Afin d’avoir larégulation de vitesse, on injecte dans cette boucle, un régulateur de type PI. Le
schéma bloc de cette boucle sera comme suiit :

Xix
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Ci(s)
Cem ref ( ) Cem(s) l —
Q (9 + K, 1+(Toy)?) ¥, u(s) + 1 | &6
K b > rvsl. ref >
P s 128 + 2T 5+ (1+ (T 00)?)| O Js+ f

Figure D-3. Schéma bloc en boucle fermée de régulation de

[P

L’ équation caractéristique de ce systeme est la suivante :

P(S)—{s +[1+_} {ﬁ+_+ } {(f tR I 0) )} s )} (D.15)
J T JI T JT; JT

r r

Pour des performances optimales, on doit avoir :

|:f 2:| _ (f+Kp)(1+ (Tra)xl)z)
+— @, = >
JT, (D.16)

o' = K, (1+(T.w,)?)
JT?

I

Ainsl, en posant :

2
L,
vo= oz L = H u f} L (D.47)

J? T ¥ T?

r

rref

Et pour un fonctionnement correspondant au fonctionnement nominal, on obtient :

XX
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Annexe E

LA LOGIQUE FLOUE

E.1. PRINCIPES DES METHODES D'INFERENCE
E.1.1. Mé&hoded'Inférence Max-Min :

Cette méthode réalise I’ opérateur "Et" par lafonction "min", la conclusion "A4lors" de chaque
regle par aussi, la fonction "min" et la liaison entre toutes les regles (opérateur "Ou"), par la
fonction "max".

La dénomination de cette méthode, dite Max-Min ou " Implicaiton de Mamdani ", est due ala
facon de réaliser les opérateurs™ Alors " et " Ou " del’inférence.

La fonction d appartenance résultante correspond au maximum des deux fonctions
d’ appartenance partielles ; puisque les regles sont liées par I’ opérateur " Ou .

La Figure E-1 représente graphiquement le principe de la méthode d’inférence Max-Min,
pour deux variables d’ entrée et deux regles.

S Et X2: ZR Alors Xr: ZR
AM N 4
NB 7R '
1/_ v v
4‘ ............. > mi n mi n SRRSO W
1 T et
1 0 1 X
Xy * ’ HMres (Xr)
4
X2 > C?ru
AN N Hn
NB ZR, PB NB 7R PB
/ «3N/N/
MY L1208 /\ min
> A _» A .
_ll 0 ;I. X1 E_ 0 '1 X2 h Regle 2
S X1:ZR Ou X2 N Alors XN

Figure E-1. Méthode d’inférence Max-Min, pour deux variables d’entrée et deux regles.

Les codes linguistiques utilisés sont (en anglais) : (N) : Negative, (ZR) : Zero, (P) : Positive.

XXi
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E.1.2. Méhoded'Inférence Max-Prod :

Nous I’ appelons également " implication de Larsen ". La différence par rapport a la méthode
précédente réside dans la maniére dont elle est réalisée la conclusion " Alors ". Dans ce cas,
nous utilisons le produit.

Un exemple de deux régles représenté a la Figure E-2 ; illustre le principe de cette méthode
d’inférence.

On remarque que les fonctions d’ appartenance partielles ont la méme forme que la fonction
d’ appartenance résultante, multipliées par un facteur d échelle vertical, qui correspond au
degré d’ appartenance obtenu atravers|’ opérateur " Et ".

S Xxi:P Et X2 1 ZR Alors Xr :HZR
+ A H 1
PG N
NG Ha v NG... ... PO v Regle 1
minje... 20 U 70 N [T I
T —> 7 —
1 0 1 X 1 0 1%
max| Ou
X2 > ‘F
A “
NG Bz PG
<\ ../
max| -
A > \
T 0 T % Regle 2
Ou X2 N

Figure E-2. Méthode d’inférence Max-Prod, pour deux variables d’entrée et deux regles.
Les codes linguistiques utilisés sont (en anglais) : (N) : Negative, (ZR) : Zero, (P) : Positive.

E.2. PRINCIPE DES DIFFERENTES STRATEGIES DE DEFUZZIFICATION

E.2.1. Méthode du Maximum :
Cette stratégie génére une commande qui représente la valeur maximale de la fonction
d’ appartenance résultante issue de I’ inférence.

y =Max p,,,(y) (E1)

Cette méthode est trés simple. Cependant, elle présente un certain inconvénient lorsqu'il
existe plusieurs valeurs pour lesquelles la fonction d' appartenance résultante est maximale.

E.2.2. MéhodedelaMoyennedesMaximas:
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L’inconvénient de la méthode prétendante conduit a cette présente méthode. Puisque, cette
derniére génére une commande qui représente la valeur moyenne de toutes les valeurs pour
lesquelles lafonction d’ appartenance résultante est maximale.

Dansle casd’ un univers discret, I action de commande peut étre exprimée comme suit :

7= 3t () €2)

y, : est lavaeur de la commande locale avec laguelle la fonction d’ appartenance

associée atteint la valeur maximale.
L : estlenombretotal desvaleurs prises par lafonction d’ appartenance.
m: est le nombre des valeurs avec laquelle la fonction d' appartenance associée
atteint lavaleur maximale.

E.2.3. Mé&hode du Centrede Gravité:

C'est la méthode de défuzzification la plus courante. L’ abscisse du centre de gravité de la
fonction d appartenance résultante de I’inférence, correspond a la valeur de sortie du
régulateur. Cette abscisse peut étre déterminée al’ aide de larelation suivante :

Dans ['univers continu :

[yt (v)ay
[ 10 (v)y

L'intégrale au dénominateur donne la surface, tandis que I'intégrae au numérateur
correspond au moment de la surface.
Dans ['univers discret :

Zn:yi /ures (yl)
o (E4)

Z oo (7))

y= (E.3)

ou:
n : est le nombre de niveau de la sortie du régulateur correspond au nombre de regles.

E.2.4. Méhode des Hauteurs Pondérées :

Elle correspond a la méthode du centre de gravité quand les fonctions d’ appartenance ne se
recouvrent pas. Dans ce cas, nous choisissons des fonctions d’ appartenance pour la variable
de sortie des singletons, et nous aboutissons a une simplification notable dans la
détermination de I’ abscisse du centre de gravité.
L’ abscisse du centre de gravité se calcule alors, al’ aide de larelation suivante :

M

y =L (E.5)

ou:
M : est le nombre de regles.
4, : représente le degré de confiance ou d activation de laregle R;.
v, : est1'abscisse du centre de gravité de |’ ensemble flou de la variable de sortie
associee alaregle R..
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Annexe F

CALCUL DES JACOBIENS

1
_\)))))))

SN N N N
eeeee

~ e~ TN T/~~~

o ((N\M\(((
~ v v

onw) _onlk) _ah(k) _onk) _ohk) ]
ox,(Lk) ox,(2k) ox,3k) ox, (4k) ox,(5k) ox,(6k) ox,(7.k)

of, (k)

[ or(k)

o) _ahk) k) oLk oK)
ox,(Lk) ox,(2k) ox,3k) ox, (4k) ox,(5k) ox,(6k) ox,(7.k)

of, (k)

of, (k)

k) o) o) ahlk) oK)
X, (Lk) ox,(2k) ox,(3k) aXe((4,§c) ox,(5,k) ox,(6,k) ox,(7.k)
of,(k

af4(k)

o (k)

of (k)

of (k)
X, (Lk) ox,(2k) ox,(3k) ox (4k) ox,(5k) ox, (6k) ox,(7.k)
ofs(k)

of (k)

of (k)

of (k)

of (k)

ofs(k)
ox,(Lk) ox,(2k) ox,(3k) ox,(4k) ox,(5k) ox,(6k) ox,(7.k)
o (k)

ofs(k)

ofs (k)

ofslk) (k)

ofs(k)

o (k)
X, (Lk) ox,(2k) ox,(3k) ox,(4k) ox,(5k) ox, (6k) ox,(7.k)

ofs (k)

of s (k)

(k)

ofs (k)

(k)

U

o) _ofk) of(k)  ofik)
| ox,(Lk) ox,(2k) ox,(3k) ox,(4k) ox,(5k) ox,(6k) ox,(7.k)]

of (k)

of (k)

of (k)

of (k)
ox (k)
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o)  RL,  X(6k)X(5k)
ox,(Lk)  a al
ohk) _
AN X(7,k)+ o, (k)
oflk) _ (6 k)X(S,k)
ox ,(3,k) " alL,
hik) _ X(6.%)
ox,(4k) X(7.4) a
of(k)  X(6,k)?X(Lk)+ X(6,k)X(3k)
ox,(5,k) al,
of,(k)  -R(a-(Ly+Lo)*L, ) .
X (66 - -2X(6,k)X(5,k)(aL, }-X(6,k)*X(5,k)

(Lo +2L,o L+ 2X(6,K)(L,+ Ly, )/(aL, | )X(LK)
+(X(5.k)(aL, \-X(6,k)X(5,k) (L2 +2L, L ,+2X(6,k)(L o +L, )/(aL, )’ )X(3k)
+((a-(L,o+L,o )X(6,5))/a® )X(T)X(4K)+((a-(L,g+L,o )L, )/a® )(U(L)+W(Lk)
of k) (2, k)X(6,k)X(4,k)
a

ox,(7,k)

ok) _

SRR I

o) _ RI _X(6kPX(EA)

ox,2k) a aL,

o, (k) _ X(8.k)

axe(s,k)_X(m) a

k) _ X(5.k)

8Xe(4,k)_X(6’k) aL,

of,(k)  x(6,k) X(2,k)+ X(6,k)X(4,k)

ox,(5,k) al,

of,(k) _ -R(a-(L,+L,)*L, . ) .
X 64) ” -2X(6,k)X(5,k) *(aL, }-X(6,k)* X(5,k)

(L +2L,o Lo t2X(6,K)(L, o+ L, )/(aL, )’ )X(2k)
+((X(5RaL, FX(6,K)X(5 ) (Lig+2L,o Lo +2X(6,k)(L o+ Lo )/ aL, ) )X(4k)
+((a-(L, o+ Lo )JX(8,0)/a® )X(T,)X(3])+((a-(L,g+ L,y )L, )/a® )(U(2,5)+ W(2,k))

ofpk) _ X k)X(6,k)X(3,k)
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o) _ X6k o) _, 0y Fslk) _ X(6K)XEK)-X(EK)
ox ,(3,k) L oax,(4k) T ax (5k) L
ofs(k)  X(5k)X(2,k)L,, ) X(5,k)Xx(4,k)

ox ,(6,k) L’ L?
of,(k)  x(5k)X(5,k)

ox,(2,k) L
ofa(k)

ox,(3.k) =-a, (k)

ofu(k) __ x(5k)
ox,(4k) L,
of.(k)  Xx(6,k)X(2,k)- X(4k)

ox,(5,k) L
of.(k) _ X(5k)X(2,k)L,, .\ X(5,k)x(4,k)
ox,(6,k) L? L’

a=LL —X(6k)

L esautrestermes sont nuls.
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