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Abstract

The present work is a contribution to improve the efficiency and the robustness of vector controlled
induction motor drives. The efficiency of the induction motor drives deteriorate for two reasons:
rotor resistance variation and operation under light loads, the flux is being maintained constant. For
these reasons, a method is suggested to select the optimal flux which leads to minimum power loss.
On the other hand, to address the effect of the rotor resistance variation, a fuzzy logic-based
mechanism is proposed to maintain the decoupling between the torque and the flux, hence avoiding
extra power loss. The last part of this thesis is dealing with mechanical robustness improvement by
eliminating the speed sensor which is the weakest part in the drive system. The extended Kalman
filter has been chosen for its ability to deal with noisy systems where converter generated harmonics
are important. In order to compensate for the effect of iron loss, a mechanism has been suggested to
improve the estimation accuracy without incurring extra calculations. The obtained results indicate
that the suggested methods are effective.
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Introduction générale

Le moteur asynchrone a cage excelle lorsqu’il doit fonctionner a vitesse constante, en effet, ses
avantages sont assez nombreux et connus, du fait qu’il est le seul moteur électrique dont 1’usage est
généralis¢ dans l’industrie (pour fournir de 1’énergie mécanique). Par contre, il est difficile et
onéreux d’en faire un variateur de vitesse tel que le groupe de Ward-Leonard. C’est la raison pour
laquelle, le moteur a courant continu est resté longtemps le plus utilisé dans les entrainements a
vitesse variable. Toutefois, avec le développement de I’industrie et 1’accroissement continu de
I’automatisation des processus de production, le moteur asynchrone suscite de plus en plus I’intérét
des industriels. La disponibilit¢ des convertisseurs de fréquence assurant la mise en forme de
I’énergie ¢électrique et la mise en place de lois de commande, souvent implémentées dans un
microcalculateur, permet d’utiliser le moteur asynchrone a cage dans des applications a vitesse
variable. Pour les premiéres applications, le réglage de la vitesse en régime permanent constituait la
principale satisfaction des industriels ; trés vite on s’est intéressé aux performances de réglage
durant les régimes transitoires a savoir : le démarrage, le freinage ainsi que ceux qui apparaissent lors

de I’application d’une charge.

Que ce soit en régime permanent ou en régime dynamique, les recherches effectuées ont montré
que le moteur asynchrone peut étre découplé en utilisant la théorie de la commande & flux orienté. En
outre, la commande indirecte a flux rotorique orienté est la plus simple a mettre en ceuvre et offre un
contrble linéaire du couple de la machine asynchrone, des avantages qui ont fait d’elle la commande
la plus prépondérante dans les milieux industriels. Toutefois, lorsque le moteur est contrdlé par la
méthode indirecte a flux rotorique orienté, il est exposé a des contraintes qui peuvent affecter
potentiellement ses performances. Autrement dit, le contrdle linéaire du couple, obtenu grace au
découplage effectif de la machine, n’est plus valable lorsque la résistance rotorique change. Cette
derniere obtenue par des essais d’identification est étroitement tributaire de la température du circuit
rotorique. Durant le fonctionnement de la machine, la température va augmenter a cause des
différents types de pertes, ce qui provoque la variation de la résistance rotorique et par conséquent la
perte de découplage. Ce phénoméne affecte a la fois les performances de réglage de la vitesse et

I’efficacité du moteur asynchrone.



La variation de la résistance rotorique n’est pas la seule source a 1’origine de la dégradation de
I’efficacit¢ du variateur car le fonctionnement a flux constant provoque également une
consommation inutile d’énergie électrique lorsque le moteur entraine des faibles charges. Autrement
dit, le moteur asynchrone a cage est congu pour fonctionner sous tension et fréquence nominales et
son fonctionnement reste optimal tant que la charge entrainée est au dela de 75% de sa charge
nominale. Cependant, ces critéres ne peuvent étre respectés lorsque le moteur est contrélé par la
méthode a flux orienté, par conséquent, il est appelé a fonctionner a vitesse et couple variables. Le
maintien de niveau du flux rotorique constant par le controleur a flux orienté permet d’avoir un
couple maximal (disponible en permanence), tandis qu’il est inutile de 1’avoir lorsque le moteur
fonctionne a faibles charges car les pertes fer deviennent importantes. Les travaux publiés sur ce
sujet montrent que le fonctionnement optimal peut étre restauré par la recherche de la valeur du flux

permettant la minimisation de la consommation de 1’énergie d’entrée.

La robustesse du moteur asynchrone est altérée également par la commande indirecte a flux
orienté, étant donnée que cette derniere nécessite 1’emplacement d’un capteur de vitesse afin de
satisfaire le processus de découplage. Le capteur de vitesse participe a I’augmentation du cofit de
I’installation et le degré de redondance des pannes. Par conséquent, sa suppression et 1’utilisation des

estimateurs de vitesse peut améliorer nettement la robustesse du variateur et fait diminuer son cofit.
Ainsi les travaux présentés dans la présente thése se situent dans le cadre des objectifs suivants :

» Adaptation de la résistance rotorique : L’amélioration de 1’efficacité ou le maintient du rapport
couple et courant statorique constant ainsi que les performances du découplage. Par

conséquent, le réglage de vitesse passe par I’adaptation de la résistance rotorique.

» Minimisation des pertes : Ceci par 1’élaboration d’un mécanisme permettant de varier le niveau
du flux rotorique en fonction des conditions de fonctionnement. La sélection du flux rotorique
pour la commande a flux orienté permettra d’améliorer 1’efficacité du variateur a faibles
charges. Les pertes fer sont prises en compte par ce mécanisme. La variation du flux rotorique

doit étre prise en considération par le mécanisme d’adaptation de la résistance rotorique.

» Estimation de la vitesse : Un variateur de vitesse dépourvu du capteur de vitesse rotorique
présente plus de robustesse et de disponibilité que le variateur avec capteur. Etant donné que
les pertes fer sont considérées dans le modele du moteur utilisé, I’estimateur de vitesse doit les

considérer.



Afin de répondre aux objectifs cités ci-dessus, le manuscrit de la thése est organisé de la manicre

suivante :

Le premier Chapitre présente tout d’abord le variateur de vitesse par moteur a induction, en effet,
I’association du moteur a Ionduleur, la stratégie utilisée pour le contrdle des interrupteurs de
commutation et la méthode de contrdle ou de découplage du moteur. L’objectif est de choisir une
configuration du variateur étant donné qu’il en a plusieurs. Notre choix est guidé par 1’objectif
d’obtenir une architecture performante et assez simple sur laquelle nous allons travailler. La
comparaison est concrétisée par des tests expérimentaux effectués sur un variateur industriel.
L’accent est mis sur les contraintes liées a 1’application de la commande indirecte a flux orienté et
leurs répercussions sur les performances du moteur a induction. Une synthése des travaux effectués

dans ce domaine est présentée.

Le principe de la commande vectorielle est expliqué dans le Chapitre suivant, en effet, ce Chapitre
présente les différentes configurations permettant de découpler les grandeurs internes du moteur
asynchrone puis I’application de la commande a flux rotorique orienté en utilisant le schéma indirect.
Afin de pallier I’effet des pertes fer, le controleur indirect de flux rotorique orienté a été modifié. La
derniére partie de ce chapitre porte sur I’application de la logique floue pour le réglage de vitesse du
moteur asynchrone. Aprés une présentation des notions générales sur le controle par logique floue,
une comparaison entre plusieurs régulateurs flous et le régulateur conventionnel est effectuée afin
d’en choisir d’une part, le plus robuste vis-a-vis la variation du moment d’inertie et, d’autre part, le
mois exigeant en terme de temps de calcul. Le schéma global obtenu (moteur asynchrone, onduleur
de tension avec son contrdle en courant, bloc d’orientation de flux qui tient compte des pertes fer et

le régulateur flou de vitesse) sera utilisé€ par la suite pour 1’adaptation et la minimisation des pertes.

L’effet de la variation de la résistance rotorique sur les performances du réglage de la vitesse et
I’efficacité du variateur est présenté en premier lieu dans le troisiéme Chapitre, puis un mécanisme
d’adaptation basé sur la logique floue est développé afin de palier les effets néfastes dus au variation
de la résistance rotorique. Ce mécanisme est modifié également afin d’adapter la résistance rotorique
en considérant les pertes fer dans le modele de la machine. Dans ce chapitre également, un deuxi¢me
mécanisme est développé afin de sélectionner le niveau de flux permettant d’améliorer 1’efficacité du
variateur a faibles charges. L’ algorithme obtenu utilise les paramétres de la machine, la vitesse du
champ et le couple de référence, ceci signifie que ce mécanisme doit fonctionner en concordance

avec le mécanisme d’adaptation flou.

Dans le dernier Chapitre, des notions sur les observateurs (1’observateur de Luenberger et le filtre de

Kalman) sont présentées. Ensuite, on a considéré 1’application du principe du filtre de Kalman



étendu sur le modéle de Park du moteur asynchrone afin d’estimer la vitesse rotorique. Finalement,
un mécanisme est développé afin de réduire 1’effet des pertes fer sur 1’observation de la vitesse sans

pour autant modifier I’algorithme du filtre de Kalman étendu.

Finalement, en conclusion générale, nous avons présenté un résumé des résultas obtenus concernant

les différents aspects présentés dans la présente thése et quelques perspectives pour le futur.



Chapitre 1




Chapitre 1 — Contraintes de contrble des moteurs
asynchrones par la méthode a flux orienté

1. Introduction

Dans ce chapitre, nous allons cerner le cadre de travail de la présente thése. Le systéme
d’entrainement par moteur a induction est un domaine important de la recherche [14, 15]. Une étude
globale de ce systéme parait impossible, par conséquent, nous allons procéder par étape afin de
limiter les éléments sur lesquels 1’étude sera focalisée. En effet, 1’étude est abordée par la
présentation du variateur avec ses principaux composants, ensuite certains choix sont adoptés dans le
but de, entre autres, simplifier I’étude. Finalement, nous abordons certains problémes liés au tel
variateur.
Dans ce qui suit, en partant de I’alimentation a la commande permettant de varier la vitesse du

moteur asynchrone a cage, nous allons décrire les éléments de base de ce systéme.

2. Controle d’alimentation du moteur a induction
Pour faire varier la vitesse des moteurs asynchrones a cage d’écureuil, la méthode la plus

¢conomique est de faire varier simultanément la fréquence et I’amplitude de la tension (ou courant)
d’alimentation [5, 13] ; d’ou une adaptation de 1’énergie d’entrée du moteur par un convertisseur de
fréquence. Autrement dit, ce convertisseur consiste briévement en une batterie fournissant une
tension continue associée a un onduleur. Dans la majorité des applications industrielles, la tension
continue est obtenue a partir du réseau moyennant un redresseur et filtre pour améliorer la qualité de
la tension obtenue. Etant donnée que la vitesse dépend de la fréquence de tension ou du courant
d’alimentation, par conséquent, la tache du convertisseur est la variation de la fréquence. Cependant,
afin d’avoir un fonctionnement normal du moteur, le rapport entre la tension et la fréquence doit étre
maintenu constant. Ceci est valable lorsque il s’agit d’un contrdle en courant. En effet, le rapport
entre le courant et la fréquence doit étre constant également, chose qui permet de distinguer deux
types de contrdle, a savoir : en tension et en courant. Il est a signaler que 1’alimentation en courant
(source de courant est nécessaire dans ce cas a I’entrée de 1’onduleur) ne fait pas 1’objet de notre

étude.



Nous nous intéressons dans le présent travail aux convertisseurs de tension qui sont couramment
utilisés, pour alimenter les machines asynchrones de faible et moyenne puissance [5, 11, 13]. La

section suivante montre davantage la différence entre les deux types d’alimentations.

2.1. Contrble en tension

La figure.1.1 montre 1’architecture du convertisseur de fréquence avec contréle en tension, en effet,
le bloc de contrdle fournit les tensions et la fréquence satisfaisant les exigences du convertisseur qui,

a son tour, impose les paramétres nécessaires permettant d’avoir la vitesse désirée.
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Fig.1.1 Variateur de vitesse avec contrdle en tension, Méthode : sinus — triangulaire avec u,, up, U, :

tensions de références (désirées)

Ce mode de controle est appelé contrdle en tension du variateur. En pratique, différentes techniques
ont été¢ développées pour contrdler la commutation des interrupteurs dans les convertisseurs de
fréquence afin d’obtenir un systéme de tensions triphasées avec amplitude et fréquence variables [5,

11, 38], entre autres :
- La commande sinus triangulaire ;
- MLI avec injection du troisiéme harmonique ;
- MLI pré- calculée (ou optimisée) ;

- etc.



La forme de tension doit étre proche de la forme sinusoidale afin de minimiser les pertes dans le
moteur, le taux de minimisation des harmoniques supérieurs est la principale différence entre ces
techniques. Le concept de base de la majorité de ces méthodes consiste a comparer les signaux de
référence avec un signal triangulaire. L’intersection de ces deux signaux détermine les instants de

commutation des cellules de 1’onduleur de tension.

2.2. Contrble en courant

Lorsque la machine est controlée en courant, cela signifie qu’elle est alimentée a travers un
onduleur de tension également, cependant, I’onduleur impose un systéme triphasé du courant dans le
bobinage statorique. La configuration de la fig.1.2 en est un exemple. Ce mode de controle est
couramment utilisé pour alimenter les machines de faible et de moyenne puissance ou le contrdle se

fait en boucle fermée par des régulateurs linéaires ou par des comparateurs a hystérésis [13, 49, 89].

Cette derniére stratégie appelée par Séguier [89]: la technique DELTA, est largement discutée dans
la littérature et fait I’objet de plusieurs travaux développés [36, 37, 91, 103]. Elle consiste a utiliser
un comparateur a hystérésis pour déterminer les instants de commutation. La fig.1.2 montre le

schéma principe de la commande en courant par comparateurs a hystérésis.
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Fig.1.2 Variateur de vitesse avec controle en courant, technique de contrdle est DELTA [88], i,, ip,
i : Courants de références.

2.3. Comparaison et choix

L’imposition du courant statorique offre un contréle robuste du couple qui est le produit

vectoriel du vecteur courant statorique et du courant rotorique, ceci permet ainsi de simplifier la



commande vectorielle de la machine asynchrone, dans le cas ou cette derni¢re est découplée par la
technique a champ rotorique orienté.

En outre, le controle vectoriel de la machine a induction, est basé sur le découplage entre les deux
vecteurs des courants statorique et rotorique autrement dit, I’axe direct du repére tournant, est orienté
suivant le porteur du vecteur flux rotorique. Par I’annulation de la composante en quadrature du flux

rotorique, les tensions de commandes sont :

ds

di d ¢
v, =Ri,+oL. —=+L(1-0)—(-)-olLw,,
ds s"ds s dt 3( )dt(L) s st gs

. ! (1.1)
Lys % .
t + Ls (1 - O-)(L_r)a)v + O-Lsa)slds

m

Vo = Rszqs + oL,
Sous cette forme, la partie électrique apparait comme étant constituée de deux processus mono-

variables couplés par les grandeurs de perturbations e, et e, [35], tel que :

e, =olL.wi s

(12)
€, =~Lo,(1+0T, 2 )p,

Les tensions vy et v, représentent respectivement les commandes du flux et du couple
¢lectromagnétique de la machine, mais il existe aussi entre les deux processus un couplage linéaire
di a la présence du terme @ dans les équations (1.1). Pour cela, I’emplacement de deux correcteurs
de découplage est souhaitable sur les deux axes de commande pour éliminer le couplage
complétement. Ce probléme peut étre résolu si le courant de commande est imposé dans le bobinage
par I’onduleur de tension contr6lé en courant [49].

En outre, il est utile de citer les autres avantages de la commande en courant des onduleurs de

tensions [49] :
- Une bonne dynamique ;
- Une forme de courant proche de la sinusoide ;

- Une faible oscillation du courant (par conséquent du couple).
Cependant, son inconvénient principal est sa fréquence de commutation variable. Raison pour
laquelle, des travaux ont été et continuent d’étre développés afin d’assurer un contrdle en courant

avec fréquence de commutation quasiment constante [86].



3. Controle de vitesse du moteur a induction
Le modele dynamique de la machine a courant continu a excitation séparée comparé a celui de la

machine a induction, met en évidence le fait que cette derniére présente une commande plus

complexe ; ceci tient au fait que :

- les grandeurs deviennent alternatives a fréquence variable ;
- le systeme est non linéaire, variant dans le temps et fortement couplé;

- les grandeurs physiques rotoriques ne sont pas mesurables pour le moteur a cage d’écureuil.

Les raisons précédentes ont été la cause principale du retard enregistrée pour 1’émergence de
solutions acceptables pour le controle de la machine a induction. En effet, depuis les années 70, de
nouvelles méthodes adaptées aux mod¢les de la machine ont été proposées [6, 7, 13, 24, 64] ; a

savolr : la commande scalaire et la commande vectorielle.

3.1. Commande scalaire

Cette commande est basée sur les équations de fonctionnement de la machine a induction en
régime permanent, si nous considérons dans notre cas précis un controle de la machine en courant, le
niveau de flux est maintenu constant et le couple est controlé par la fréquence de glissement. Pour
des faibles valeurs de glissement le couple sera proportionnel a la fréquence de glissement ay. Le

bloc diagramme de cette technique est illustré sur la fig.1.3.
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Fig.1.3 Schéma principe de la commande scalaire du moteur a induction

Le moteur a induction est alimenté a travers un onduleur MLI contrélé en courant fonctionnant
. . . r . * . * . * r r r

comme une source de courant sinusoidal triphasé. Les courants i,, i, et i sont générés par

I’oscillateur triphasé connaissant I’amplitude du vecteur courant statorique et sa pulsation @;. Cette

derniére est obtenue par la loi de I’autopilotage (1.3).



a)s = a)r + a)sl (13)
Ou : wy est la sortie du régulateur de vitesse PI.

L’amplitude du vecteur courant statorique, permettant d’avoir un fonctionnement a flux relativement
constant, est calculée par 1’équation (1.4). Cette derniére, implémentée pratiquement sous la forme
d’un tableau (look-up table), est issue des €quations en régime stationnaire et permet de calculer le

courant statorique en fonction du glissement et du courant magnétisant désiré [31, 82].

R’ +(w,L,)
R’ +(w,l,)

(1.4)

Sachant que :

I, : le courant magnétisant nominal (image du flux nominal) ;
R, : la résistance rotorique ;
L, : L’inductance cyclique d’une phase rotorique ;

l5.: L’inductance de fuite d’une phase rotorique.

Les analyses de cette méthode [13, 31] ont montré, d’une part, la simplicité de sa mise en ceuvre et,
d’autre part, ses performances acceptables en régime permanent pour une plage restreinte de vitesse.
Toutefois la limitation en question est indésirable pour les systémes entrainés, dans de larges
gammes de variation de la vitesse (notamment le fonctionnement a pleine charge et a vitesse proche
de zéro). En effet, le fonctionnement a des vitesses proches de zéro entraine de mauvaises
performances et plus particuliérement durant les régimes transitoires. Il est a signaler que pour de
tels régimes de fonctionnement, les industriels optent pour la commande vectorielle pour controler la

vitesse [5, 6, 31, 64].

3.2. Controle vectoriel

Pour une machine a induction alimentée en courant contrdlée par la commande scalaire, le
couple électromagnétique et le flux statorique sont a la fois fonction des courants et de la fréquence
d’alimentation notamment pour les grandes valeurs de glissement, ce qui provoque de mauvaises
performances dynamiques. La commande vectorielle est une alternative permettant de découpler le
flux et le couple de la machine a chaque instant et sur toute la plage de variation de la vitesse (y
compris la vitesse nulle). Contrairement a la méthode précédente, celle-ci est basée sur le modele
dynamique de la machine. Son principe de base consiste a orienter I’axe direct du repére tournant sur

le porteur du vecteur flux. Par conséquent, ce dernier sera proportionnel a la composante directe du



vecteur courant statorique ; tandis que le couple sera proportionnel & la composante en quadrature (la
machine est controlée comme la machine a courant continu a excitation séparée).

Dans le présent travail, nous nous limiterons a ’utilisation de la méthode de commande vectorielle
par orientation du flux rotorique ; ce choix est fait pour deux raisons principales, d’une part, a cause
de son algorithme plus simple comparativement aux algorithmes des autres orientations (voir schéma
fonctionnel de découplage par flux rotorique orienté, chapitre 3) [35], et d’autre part, le découplage
obtenu entre le flux et le couple est meilleur comparativement aux autres orientations [37]. Il existe,
essentiellement, deux méthodes de commande a flux orienté : la premicre, appelée directe et repose
sur une commande de flux en boucle fermée (feedback control). La seconde, dite méthode indirecte,

caractérisée par une régulation du flux en boucle ouverte (feedforward control).

3.2.1 Commande vectorielle directe

Le contrdle direct du flux, développé par Blaschke [64], est basé sur la connaissance du module
du flux rotorique et de sa position. Dans les travaux de Blaschke, le flux rotorique est déduit a partir
du flux dans I’entrefer et du courant statorique. Le flux d’entrefer est mesuré avec des sondes a effet
Hall logées dans le bobinage statorique. Le module du flux rotorique déduit est utilis€ comme retour
de la boucle de flux et I’orientation permet de ramener les composantes directe et transverse du
courant au repére fixe. La commande directe ne fait pas explicitement apparaitre les parametres
électriques de la machine. Cependant, I’emplacement des sondes ou des bobines supplémentaires
dans le bobinage statorique influe sur le colt de la machine et sur sa robustesse (nécessité de
moteurs asynchrones spéciaux et la sensibilité des capteurs vis-a-vis de la température).

Pour cela, certains auteurs ont substitué les capteurs par des estimateurs basés sur les équations

statiques et dynamiques de la machine a induction, le systéme (1.5) en est un exemple.

d L . 1

- =), —0 -

d[ (¢7m) (].,’ ) as r¢ﬂr Tr war (1 5)
L )= )iy 40,0, |
dt ¢lb’r Tr ps r¢ar Tr ¢ﬂr

Avec : T, =L,/R,1a constante de temps rotorique.
Les équations (1.5) permettent d’estimer le flux rotorique pour toute la plage de variation de la
vitesse [5]. Dans la présente thése, nous allons appliquer la commande directe en utilisant le modele

proposé par P. Vas [100] pour estimer le flux rotorique (voir chapitre 3).



3.2.2. Commande vectorielle indirecte

Le contrdle indirect, proposé par HASSE [64], utilise un modéle inverse déduit du modéle de la
machine exprimé dans le repere du flux rotorique. Dans ce cas précis et si la machine est contrdlée
en courant, le découplage est obtenu par le fait que le flux et le couple moteur sont controlés
indépendamment par les composantes du vecteur statorique. Le passage du repere tournant vers le
repere fixe nécessite la connaissance de la position du vecteur flux rotorique, cette derniére est

calculée par la loi de I’autopilotage (1.6)
0, =[wdt=[(pQ, +0,)dt (1.6)
Ou:
wy représente la fréquence de glissement, générée par le modéle inverse obtenu du modéele

dont le repere est li¢ au flux rotorique :

1 d * *
__(¢V)+ wr = Lmlds

T dt
e_2L T
. i,
o, =L. o
Tv" ids

Du point de vue simplicité, on voit clairement qu’elle est plus facile a implémenter et n’exige pas de

capteurs de flux. Chose qui rend cette méthode plus attractive et donc plus utilisée [5, 31, 99, 100].

3.2. Comparaison expérimentale entre la méthode vectorielle et

scalaire

En fonction des moyens dont nous disposons, nous avons pu mettre quelques tests permettant
de montrer la supériorité de la commande vectorielle par rapport a la commande scalaire. En effet, un
variateur de vitesse industriel [90], a été utilisé pour contrdler un moteur a induction avec sa charge
dont les paramétres sont indiqués dans 1’annexe. Le schéma principe de ce variateur est montré sur la

fig. 1.4.
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Fig.1.4 Schéma synoptique de 1’association d’un variateur industriel, moteur a induction et sa charge

(machine a courant continu)

La configuration du variateur de fréquence se fait moyennant un logiciel approprié (changement
des paramétres du convertisseur et les régulateurs). Ce convertisseur permet également de
sélectionner la méthode de contr6le du moteur ; a savoir : scalaire ou vectoriclle, avec ou sans
capteur de vitesse. Un tachymétre est monté sur I’arbre du moteur et de la génératrice afin de
mesurer la vitesse. Les paramétres de la charge (machine a courant continu) sont illustrés en annexe
2. Lors du fonctionnement du moteur a induction, la génératrice a courant continu est mise en service
puis hors service afin de réaliser I’application brusque de la charge et tester les performances des
deux méthodes de contrdle. Ceci par la variation brusque de la résistance d’excitation de la machine
a courant continu. La figurel.5 montre 1’évolution de la vitesse du moteur contr6lé par la méthode
scalaire ainsi que le courant d’une phase statorique. Ce fonctionnement correspond au démarrage a
vide, application et annulation de la charge durant le régime permanant et finalement le freinage du

moteur.



La figurel.6 montre le comportement du variateur pour les mémes conditions cependant dans ce
cas, le moteur est contrdlé par la méthode a champ orienté. Les grandeurs sont exprimées par rapport
a la valeur nominale (en pourcentage). Les courbes des courants statoriques (fig.1.5.b et fig.1.6.b)
montrent que la commande vectorielle assure un contréle plus uniforme. La comparaison des deux
courbes de vitesse rotorique (fig.1.5.a et fig.1.6.a) permet également de vérifier la supériorité de la
commande vectorielle lors du régime transitoire (démarrage), le dépassement par rapport a la vitesse
désirée et la robustesse vis-a-vis ’application de la charge. Ceci explique la principale différence
entre la commande vectorielle et scalaire, en effet, la commande vectorielle controle les valeurs
instantanées des états, tandis que la commande scalaire contréle leur valeur moyenne, raison pour

laquelle est valable uniquement en régime permanent.

Par ailleurs, les études effectuées par d’autres auteurs sur la commande vectorielle [5, 9, 13, 14,
31, 44, 77] ont montré la supériorité de la méthode vectorielle par rapport a la méthode scalaire tant
en régime statique qu’en régime dynamique siles paramétres électriques et mécaniques de la

machine sont parfaitement connus.
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Fig.1.5 Commande scalaire du MAS, vitesse de référence = 50% de la vitesse nominale
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Fig.1.6 Commande vectorielle du MAS, vitesse de référence = 50% de la vitesse nominale



4. Contraintes liées a l'utilisation de la commande vectorielle a flux
rotorigue orienté

4.1. Variation des paramétres électriques et mécaniques

4.1.1. Le moment d’inertie

L’accouplement de la machine avec le mécanisme entrainé a travers le réducteur (souvent utilisé
dans I’industrie) provoque la variation du moment d’inertiec du systéme d’entrainement global
(moment d’inertie du rotor de la machine asynchrone plus celui du mécanisme entrainé) [59]. En
effet, le lecteur peut se référer au livre de Léonard [64] afin de voir la formulation mathématique
montrant que le moment d’inertie total (celui du moteur et de la charge entrainée) varie lorsque le
systéme fonctionne a vitesse variable. Etant donné que les paramétres du régulateur de vitesse sont
fonctions du moment d’inertie (le lecteur peut se référer au livre de C.C.de Wit [14] concernant le
dimensionnement des régulateurs pour la commande vectorielle et scalaire), par conséquent, le
changement de ce dernier affecte les performances de ce régulateur. Cette altération se manifeste en
terme de dépassement ou de temps de réponse. Dans le cas de la machine a induction, ceci provoque

des dépassements au niveau de la réponse de la vitesse rotorique [59].

Dans le but d’améliorer la réponse de la vitesse (le rejet de perturbations) et réduire I’effet de la
variation du moment d’inertie, autrement dit augmenter la robustesse, le régulateur PI sera substitué
par son homologue basé sur la logique floue [36, 107]. Ceci fait I’objet du dernier volet de chapitre

3.
4.1.2. La constante de temps rotorique

Etant donné¢ que I’objet principal de la thése est I’amélioration de 1’efficacité du variateur, par
conséquent la variation du moment d’inertie n’est pas un probléme majeur. Cependant, I’objet du
dernier volet de chapitre 3 est le choix du régulateur flou qui sera utilisé par la suite dans le chapitre
4 afin de montrer que ce type de régulateur, bien qu’il soit indépendant des parameétres du moteur, il

reste incapable de surpasser le probléme lié a la variation de la constante du temps rotorique.

La variation de la constante de temps rotorique (variation de la résistance ou de 1’inductance d’une
phase rotorique) affecte directement le découplage entre le flux et le couple de la machine, le temps
de réponse de vitesse et le rapport couple courant statorique. Si la machine est alimentée par un
onduleur de tension controlé en courant, I’effet de la résistance et de ’inductance statoriques est
compensé [49]. En effet, le paramétre le plus important est la constante de temps rotorique ; la

connaissance exacte de cette derniére est indispensable pour obtenir le découplage idéal de la



machine a induction. Ceci s’explique par la présence de ce paramétre dans le controleur d’orientation
du flux (voir équation 1.7) afin de déterminer la vitesse de glissement correcte wy; et d’avoir par
conséquent une décomposition optimale du vecteur courant statorique en deux composantes : 1’une
en quadrature, servant a véhiculer la puissance active par la transformation en couple
¢lectromagnétique (contrdle du couple) et 1’autre directe, pour controler le flux rotorique. Ce
découplage effectif entre le flux et le couple permet d’avoir a tout moment un fonctionnement a
couple maximal de la machine [76, 77].

Pour illustrer cette décomposition nous considérons le schéma équivalent du moteur a induction (voir
fig.1.7), montré par Nordan B. er al [76], dans un référentiel tournant, dont le rapport de
transformation est égale a L,/L,. Cette démonstration permettra de mettre en évidence les deux

composantes du vecteur courant statorique de commande du couple et du flux [76].

Le glissement peut étre déterminé a partir de 1’égalité des tensions aux bornes des branches

magnétisante et rotorique (fig.17).
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Fig.1.7 Circuit équivalent de la machine découplée montrant les deux composantes du vecteur

courant statorique

Avec :
Jj: le nombre complexe imaginaire ;
g : le glissement de la machine tel que oy =g. ;.

D’ou:



R, i,
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Le courant rotorique est obtenu également a partir du circuit équivalent. En effet, ce dernier est

considéré comme un circuit déviseur de courant, par conséquent :

. I J-(L )X,
Py n (1.10)
qs r s 2
b Lol By v ke
Lnl g J‘ Lnl "

Si le glissement est calculé a partir de la troisiéme équation de (1.7), autrement dit, lorsque la

machine est découplée par 1’orientation du flux rotorique, I’équation (1.10) se réduita (1.11):

[ _ _j‘a)sl Lm

r= 1 (1.11)
R +jo, L,

En effet, si la valeur de la fréquence de glissement est calculée a partir de 1’équation (1.11) lorsque la
valeur de la constante de temps rotorique est supposée parfaitement connue, 1’équation (1.11) se

simplifie davantage et le vecteur courant rotorique deviendra comme suit :
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Avec : L,/L, - le rapport de transformation.

Il est clair, a partir de 1’équation (1.12), que le courant rotorique prendra la valeur en quadrature du
vecteur courant statorique, autrement dit, I’angle de déphasage est imposé de sorte que le vecteur
courant statorique est orienté d’'une maniére que le courant rotorique contrebalance sa composante en
quadrature, tel que montré précédemment par fig.1.7. Par conséquent, la subdivision du courant
statorique /; en deux composantes est assurée. L’une traverse la branche magnétisante (contréle du
flux) et I’autre traverse la branche rotorique pour contrdler le couple ou la puissance active.

Si la grandeur de commande Wy nest pas correcte a cause de la variation de la constante de temps

rotorique, le courant rotorique ne prendra pas sa valeur exacte et la subdivision optimale du courant



statorique n’aura pas lieu. Ce désaccord affecte, a la fois, I’efficacité du variateur et les performances
de réglage [76]. Dans le chapitre 4, une étude quantitative de ce désaccord est effectuée afin de

mettre en exergue I’importance de la constante de temps rotorique.
4.2. Fonctionnement a flux constant

Nous avons montré dans le paragraphe précédent que le fonctionnement avec désaccord entre la
constante de temps rotorique réelle et celle utilisée dans le mécanisme d’orientation provoque un
fonctionnement non efficace ; ceci s’explique par I’augmentation du courant statorique pour
compenser la chute du couple engendrée avec le méme couple de charge (ce point sera détaillé
davantage dans le chapitre 4). Le fonctionnement non optimal est dii aussi au fait que la valeur du
flux rotorique est maintenue constante (la valeur nominale). En effet, le principe de la commande a
flux orienté est basé sur le maintien du niveau de flux a sa valeur nominale et sur le contrdle du
couple indépendamment. Cette stratégie, effectivement permet d’avoir un couple maximal disponible
pour tous les régimes de fonctionnement. Cependant, étant donné que le variateur entraine une
charge variable, par conséquent lors des fonctionnements a faibles charges, le moteur développe un
couple maximal inutilement, chose qui se traduit par une consommation inutile du courant statorique,

par conséquent, le moteur s’écarte de son point de fonctionnement optimal [1].

D’apres les études effectuées par G.C.D.Sousa et al. [94] et de F.M.Khater et al. [51], le point de
fonctionnement optimal des machines a induction, pour des machines de faible puissance, est indiqué
généralement par 1’égalité (dans le repére tournant) entre les composantes du vecteur courant

statorique.

Autrement dit, ce point correspond au minimum de la puissance d’entrée au convertisseur de
fréquence ou au minimum de la puissance continue a I’entrée de I’onduleur PWM (désignée par B.K.
Bose [5, 94] par « DC Link Power »). Cette puissance, notée P, est mesurée suivant le schéma

suivant :
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Fig.1.8 Mesure de la puissance a I’entrée de 1’onduleur (DC Link Power)

Cette puissance englobe la puissance de sortie, les pertes fer, les pertes par effet Joule, et les pertes

dans le convertisseur de fréquence comme est illustré sur la fig.1.9.
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Fig.1.9 Principe d’optimisation de la commande vectorielle en agissant sur la valeur du flux
rotorique [94]

Les courbes montrées sur la fig.1.9 sont obtenues expérimentalement par variation de la valeur du

flux rotorique de commande [94].

La vitesse et le couple sont maintenus constants. Si on diminue la valeur de flux, la composante

directe du vecteur courant statorique diminue et par conséquent, la composante En quadrature



augmente pour compenser la chute du couple moteur. Ceci provoque 1’augmentation des pertes
joules et la diminution des pertes fer et a une certaine valeur de flux, les pertes totales atteignent leur
minimale. Le point correspondant est appelé le point de fonctionnement optimal du fait que si on

continue a faire diminuer le flux, la valeur des pertes totales va augmenter.

Par conséquent, I’amélioration de 1’efficacité du moteur a induction découplé par la technique a
champ rotorique orienté, lorsque ce dernier entraine des faibles charges, revient a rechercher la
valeur du flux rotorique correspondante aux pertes minimales (ce qui correspond a une puissance

d’entrée minimale) [94].

4.3. Sensibilité due a la présence du capteur de vitesse

Afin d’améliorer D’efficacité du variateur de vitesse par moteur a induction, il faut a tout
moment, d’une part, maintenir le découplage entre le couple et le flux rotorique et, d’autre part,
rechercher la valeur du flux rotorique optimal pour laquelle, les pertes du moteur sont minimales.
Autrement, dit maintenir I’efficacité signifie la diminution des cotits d’exploitation. La présence du
capteur de vitesse augmente aussi le colt du variateur, en outre dans certaines applications, vu sa
sensibilité, il diminue la robustesse du variateur par moteur a induction. L’autre facteur qui affecte
aussi les performances du capteur de vitesse et rend le contrdle moins performant est la dégradation
des performances du capteur avec le temps autrement dit, la durée de vie ou d’utilisation de ce
capteur dans I’installation. Le variateur industriel précédent est opérationnel depuis au moins dix
(10) ans et la comparaison de la commande vectorielle avec et sans capteur de vitesse montre ’effet
de la durée de I’utilisation du capteur de vitesse qu’est dans ce cas un tachymeétre. Le variateur utilise

un estimateur de vitesse interne basé sur le modéle de la machine.

La comparaison entre les courbes de vitesse obtenues avec (fig.1.6) et sans capteur de vitesse
(fig.1.10) montre que, lorsque on applique une charge sur I’arbre du moteur, le capteur de vitesse
présente des oscillations et ceci est indiqué par la forte oscillation du courant statorique. Tandis que
la vitesse rotorique est plus stable et la forme de courant statorique correspondant est plus régulicre

avec le contrdle sans capteur de vitesse.
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5. Analyse critique des méthodes existantes

5.1. Pour I'adaptation de la résistance rotorique

Pour garantir de bonnes performances en régime dynamique et statique de la commande
vectorielle indirecte, il est nécessaire de concevoir une régulation qui soit plus robuste ou insensible
aux variations paramétriques, en particulier la résistance rotorique qui est le parameétre le plus
important [9, 95, 101, 102].

De nombreux travaux ont été consacrés a 1’estimation et a I’identification de la constante de temps
rotorique en considérant toujours le probléme thermique. L’approche adaptative proposée dans [40]
consiste a ajuster la vitesse de glissement afin que le flux rotorique puisse suivre sa référence
conformément & une équation déduite a partir du modele de la machine. Toute fois 1’algorithme
obtenu présente 1’inconvénient li¢ au fait que la constante de temps rotorique est un paramétre de
I’équation utilisée. Le principe de la commande adaptative par modele de référence a été appliqué
par G.C. Sousa [93]. Deux modéles de références ont été utilisés, la puissance réactive et la tension
directe multipliée par un facteur de corrélation, pour améliorer la convergence de 1’estimation de la
vitesse de glissement, cette approche s’avere intéressante en raison de 1’utilisation de la logique floue
et de I’absence, par conséquent, des parameétres de la machine dans I’algorithme. Cependant ce
dernier nécessite deux régulateurs flous pour corriger un seul parametre. En outre, cette méthode se
préte pour la commande de la machine a induction a flux rotorique constant. Une autre technique
basée sur I’injection d’un signal de test sur I’axe transverse [95], mais son implémentation exige des
modifications au niveau du systéme d’entrainement. La méthode proposée par Holtz [39] est basée
sur un modele en temps réel de la machine a induction et I’évaluation de I’erreur sur le courant
statorique donne de bon résultats, tandis que son implémentation pose probléme de temps de calcul
(il est important et de I’ordre d’une minute).

La commande adaptative a gains programmés (gain scheduling) est applicable lorsque il est possible
de trouver un processus auxiliaire qui corréle avec les variations paramétriques du systéme en
adaptant les parametres du régulateur en fonction des variables secondaires [10]. Cette approche est
basée sur la détection de la température du rotor dans le cas des machines a induction [105], son
principe repose sur 1’utilisation de la formule liant la variation de la température et la valeur de la
résistance afin d’ajuster cette dernicére si la température change. Cette méthode est simple mais
nécessite 1’emplacement d’un capteur de température dans le bobinage statorique, ce qui fait

augmenter le codt.



Par ailleurs, Une technique pratique, basée sur la détection de I’instant de ’annulation de courant
statorique de la premicre phase, permet d’estimer la valeur de la constante de temps rotorique a
partir des équations obtenues par simplification des équations du modele de la machine a induction a
ces instants [98]; cette méthode peut étre aussi utilisée pour estimer la vitesse rotorique en
connaissant la constante de temps rotorique, pour ce faire, elle nécessite une technique de controle de
courant (CRPWM) modifiée qui permet de maintenir 1’annulation du courant statorique pour un laps
de temps et mesurer la tension correspondante. De plus, I’estimation dépend directement de la
fréquence du courant statorique, par conséquent, I’estimation se détériore au fur et & mesure que la
fréquence diminue.

En tenant compte des pertes fer, le probléme sera plus complexe, car celles-ci engendrent un
couplage entre les courants rotorique et statorique [74]. Autrement dit, les pertes fer affectent le
découplage entre le flux rotorique et le couple €électromagnétique malgré 1’orientation de 1’axe direct
du repére tournant sur 1’axe du flux rotorique par les équations (1.7). Par conséquent, I’approche
proposée par Garces [30], basée sur I’ajustement de la constante de temps rotorique en fonction de
I’erreur entre la puissance réactive estimée (en mesurant les tensions et les courants statoriques) et la
puissance réactive issue de la commande (qui correspond a la constante de temps rotorique initiale)
ne permet pas d’ajuster la constante de temps rotorique correctement, car la puissance réactive issue
de I’orientation du flux rotorique ne correspond pas au découplage idéal a 1’état initiale. En plus,
cette approche a été appliquée pour 1’adaptation de la constante de temps rotorique en supposant que
le variateur fonctionne avec un niveau de flux constant.

Le méme probléme se pose avec I’approche traitée dans [97]. Cette derniére est basée également sur
I’ajustement de la constante de temps rotorique en fonction de I’erreur entre 1’énergie magnétisante
estimée (obtenue par le produit vectoriel de la tension interne et le courant statorique) et celle fournie
par le mécanisme d’orientation du flux rotorique (qui correspond a la constante de temps rotorique
initiale). Sachant qu’a flux constant et si la constante de temps rotorique est constante, 1’énergie
magnétisante est constante, alors un correcteur PI est utilisé pour maintenir I’ énergie magnétisante
par I’ajustement de la constante de temps rotorique. Cependant, en tenant compte des pertes fer
I’approche doit étre modifiée et il y a nécessité¢ de mettre au point un mécanisme pour générer
I’énergie magnétisante de référence lorsque le fonctionnement a flux variable est exigé par

’application.



5.2. Pour la minimisation des pertes

D’aprés F. Abrahamsen et al. [1], les moteurs électriques consomment environ 56% de 1’énergie
électrique produite dans les pays industrialisés. En outre, le moteur a induction représente 96% de la
consommation de I’ensemble de ces moteurs, ce qui fait que ce dernier consomme environ 54% de
I’énergie électrique produite dans les pays industrialisés [1]. Dans cette étude est montrée
I’importance de la recherche des techniques permettant de minimiser 1’énergie consommeée par ce
type de moteur. Dans ce contexte, certains pays (tel que les Etats Unis d’ Amérique) ont appliqué des

lois qui exigent 1’utilisation des moteurs de haute efficacité.

Les études statistiques effectuées sur la consommation de 1’énergie é€lectrique pour différentes
classes de puissances de ce type de moteur et sur les pertes engendrées, ont montré, d’une part, que
la part la plus importante de cette puissance est consommée par les moteurs a induction dont la classe
de puissance est inférieure a 52 kW et, d’autre part, que cette gamme de moteur a induction,
engendre le plus de pertes que toutes les autres classes de puissances [1]. A partir de cette
constatation, I’é¢tude de I’optimisation de la commande des machines a induction est indispensable
pour améliorer 1’efficacité du systéme d’entrainement industriel, et améliorer, par conséquent, toute

la chaine de production, transport et distribution de 1’énergie électrique.

En général, les pertes dans la machine a induction sont influencées par différents facteurs, entre
autres : le niveau du flux dans la machine, la taille du moteur, les conditions de charge et les
harmoniques que contient le courant statorique [58]. Etant donné que le moteur est dimensionné
normalement pour une fréquence et une tension bien déterminée, 1’efficacité est maximale lorsque le
moteur est alimenté par sa tension nominale et fréquence nominale et entraine une charge proche de
sa charge nominale [57]. Le niveau de flux, dans ce cas est maintenu a sa valeur nominale.
Cependant a faible charge, le fonctionnement a flux constant engendre des pertes fer importantes ;
par conséquent, pour maintenir I’efficacité du systéme une réduction de la valeur du flux est
nécessaire en régime établi [55, 56, 58]. A la lumicre de ce qui précéde, nous nous posons la
question suivante : quelle valeur peut-on donner au flux de référence, de la commande a orientation
indirecte, pour avoir un fonctionnement a minimum d’énergie et comment satisfaire cette variation

sans pour autant affecter le découplage, autrement dit les performances de la commande vectorielle ?

Pour répondre a cette problématique et pour améliorer I’efficacité de la commande vectorielle
indirecte et scalaire de la machine a induction plusieurs tentatives ont été entreprises, entre autres, le
principe de la méthode de contrdle par recherche « search control », qui a été appliqué pour les

commandes vectorielle et scalaire [26, 57, 58]. Il consiste a maintenir la puissance de sortie du



moteur constante et a chercher le point de fonctionnement qui minimise la puissance d’entrée en
diminuant la valeur du flux graduellement. La fig. 1.9 montre le principe de variation de la valeur
flux et de recherche du minimum de la puissance d’entrée P,. L’avantage principal de cette méthode
réside dans le fait que la recherche du point optimal est indépendante des paramétres de la machine
(méthode robuste) et son inconvénient principal réside dans le temps de convergence qui est de
I’ordre de quelques minutes. Ce temps relativement long empéche I’utilisation de cette méthode

lorsque la valeur du couple de charge change fréquemment.

La logique floue a été appliquée par G.C.D.Sousa et al. [94] pour optimiser la commande vectorielle
indirecte. L implémentation d’un régulateur flou permet la détermination de la valeur du courant de
commande iz qui minimise la puissance d’entrée (puissance mesurée a ’entrée de 1’onduleur MLI).
Cette méthode s’avere étre tres attractive en raison de son indépendance des paramctres de la
machine et de sa rapidité, mais le probléme de découplage en tenant compte de la variation de la
constante de temps rotorique n’a pas été considéré. Par la suite J.B. Wang et al. [103] ont utilisé la
logique floue pour I’adaptation de la constante de temps rotorique et 1’optimisation de la valeur des
pertes totales. D’autre part la logique floue a été utilisée par L. Zhen et al. [107] pour le réglage de

vitesse de la machine asynchrone et I’adaptation de la constante de temps rotorique.

L’optimisation de la commande vectorielle en tenant compte des pertes fer dans le moteur est traitée
dans [56], alors que le probléme thermique di a la variation de la résistance rotorique subsiste
toujours. L’approche de minimisation des pertes de la machine (pertes joules et fer) proposée dans
[41] est basée sur le principe de variation du niveau de flux rotorique en fonction du couple de
référence (conditions de charge du moteur) ou le flux rotorique de la machine est estimé a travers un
observateur adaptatif. Cependant cette méthode a été appliquée sur la machine sans compensation

des pertes fer, chose qui provoque I’apparition d’une erreur d’optimisation.
5.3. Pour lacommande sans capteur de vitesse

Etant donné que la commande vectorielle nécessite le retour de la vitesse afin d’effectuer le réglage,
plusieurs méthodes ont été développées afin d’estimer en temps réel cette grandeur. Chaque méthode
posséde des avantages et des limites d’utilisation, le chapitre 6 en résume les plus importantes. L’une
des méthodes qui a été largement utilisée est celle qui est basée sur le filtre de Kalman. Cet
observateur est connu par sa robustesse autant vis-a-vis des bruits du systéme et de mesure. En effet,
le moteur a induction est alimenté par un onduleur de tension qui génere des créneaux de tension par
conséquent un courant statorique non sinusoidal. Plusieurs travaux ont montré que le filtre de

Kalman peut considérer ces harmoniques comme des bruits d’entrés [15, 78, 88]. Cette constatation



est un avantage du fait que le convertisseur de fréquence sera utilis¢é comme une source de bruit pour
I’observateur et éviter par conséquent des bruits externes. Cependant, les travaux mentionnés n’ont
pas pris les pertes fer en considération. Dans la présente these, nous allons appliquer le filtre de
Kalman étendu pour I’estimation de la vitesse rotorique et I’adapter afin que les pertes fer n’auront

pas d’effet sur les performances d’estimation de vitesse.

6. Position du probléme arésoudre
A la lumiére de I’analyse effectuée, 1’objectif de la présente thése est d’adresser les trois contraintes

citées précédemment ; a savoir, la variation de la résistance rotorique, le fonctionnement non efficace
du variateur a faibles charges et la sensibilité du capteur de vitesse et son colit. En effet, chaque
probléme sera traité indépendamment aux autres, bien que 1’objectif final est 1’amélioration de
I’efficacité du variateur par la minimisation des pertes d’énergie et I’amélioration de sa robustesse

par I’élimination du capteur de vitesse.

7. Conclusion

Dans ce chapitre, a été considéré en premier lieu, I’alimentation de la machine a induction qui
assure un fonctionnement a vitesse variable. Nous avons, également, choisi la technique de contrdle
en courant, réalisée par un comparateur a hystérésis pour la détermination des instants de
commutation, en raison des avantages sus-cités.

Il est clair que le controle vectoriel de la machine a induction offre des performances de controle
semblables a celles de la machine a courant continu a excitation séparée a condition que la constante
de temps rotorique soit parfaitement connue. Toutefois, en pratique, cette constante de temps change
dans le temps. La recherche bibliographique effectu¢e dans ce contexte a montré que 1’identification
ou I’estimation de la constante de temps est un probléme crucial pour la commande indirecte a flux
orienté. En outre, il est a remarquer que 1’application des techniques de l’intelligence artificielle
permet de résoudre les problémes soulevés sans pour autant nécessiter la connaissance des
parametres du systéme [8, 73, 93, 107]. Tel est le cas de la logique floue qui peut étre utilisée pour
I’adaptation de la constante de temps rotorique. En plus, la logique floue a un caractére heuristique
permettant le fonctionnement avec d’autres systémes. Néanmoins, le fonctionnement de la machine
n’est pas optimal a faible charge et une étude d’optimisation de sa commande s’avére nécessaire.

Dans la présente étude, il est envisagé d’élaborer un mécanisme d’optimisation permettant la
détermination de la valeur du flux rotorique en fonction du couple de référence, en tenant compte des
pertes fer (sans ajouter des capteurs ou des régulateurs) afin de minimiser les pertes totales dans la

machine a induction et avoir ainsi un fonctionnement optimal du systéme d’entrainement.



Le dernier volet de cette étude concerne 1’utilisation du filtre de Kalman pour estimer la vitesse
rotorique et €éliminer par conséquent le capteur de vitesse de rotation. Les pertes sont prises en
considération pour le développement d’un mécanisme permettant de réduire leur effet sur les

performances de 1’observateur en question.

Le chapitre suivant aborde la modélisation du variateur de vitesse (moteur AS et son alimentation),
le principe de la méthode a flux orienté en présence des pertes fer et finalement le réglage de vitesse

par des régulateurs flous.



Chapitre 2




Chapitre 2 - Commande vectorielle avec compensation
des pertes fer et réglage flou de la vitesse

1. Introduction

Dans ce chapitre nous allons, d’une part, présenter en bref le modéle du moteur asynchrone
sans et avec pertes fer, utiliser le principe de ’orientation du flux afin de mettre en exergue ses
performances ainsi que son extension sur le modeéle qui tient compte des pertes fer et, d’autre part,

appliquer la logique floue pour améliorer le réglage de vitesse de la machine asynchrone.

2. Modélisation du moteur alimenté par onduleur MLI

Le variateur de vitesse utilisé dans la présente thése est 1’association d’un moteur asynchrone a cage
avec un onduleur de tension MLI contrélé en courant par des comparateurs a hystérésis. Dans ce qui

suit nous présentons le modele mathématique de chaque élément de cette association.

2.1. Modele du moteur asynchrone a cage

Le modé¢le standard du moteur asynchrone, nommé le modéle de Park, est obtenu par I’application
de la transformation de Park sur son mod¢le dans le systéme d’axes abc [4, 5, 14]. Cette conversion

est effectuée par la multiplication des grandeurs du repére abc par la matrice 7(6). Formellement :

[fig]1=T(0).[fanc] 2.0
Et

cos(d) cos(@—2x/3) cos(@—4rx/3)

7(0)=7|sin(@) sin(@-27/3) sin(@-47/3) 2.2)
1 1 1
2 2 2

Tel que @ est I’angle entre 1’axe a du repére stationnaire abc et I’axe d du repére tournant dg comme

la relation suivante le montre :

0=0,+0, =[(pQ, +o,)dt (2.3)



En choisissant le vecteur d’état.X :[i g Do gaﬂ,,]T, le modéle
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stationnaire [5, 16, 24, 31] est exprimé sous forme matricielle comme suit:
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Le systeme d’équations précédent représente l’interaction entre la partie €lectrique et la partie

magnétique de la machine, ceci afin de développer le couple électromagnétique nécessaire pour

vaincre le couple de charge et les frottements, comme 1I’équation suivante le montre :

dQ
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T, - le couple ¢électromagnétique développé par le moteur asynchrone.

2.2. Equations de I'onduleur MLI
L’onduleur de tension MLI est I’organe principal qui a pour tiche 1’obtention, a partir d’une
tension continue, un systéme de tensions triphasées de fréquence et amplitudes variables.
L’onduleur de tension est constitué de trois bras dont chacun est constitué¢ de deux cellules de
commutation (IGBT a titre d’exemple) montées en série et qui ne fonctionnent pas
simultanément. Dans ce cas, chaque cellule est assimilée & un interrupteur contrélable en

ouverture et fermeture, voir fig. 2.1.
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Fig.2.1 Onduleur de tension MLI

En fonction de la tension continue Uy et les fonctions logiques générées par le systéme de contrdle de

I’onduleur, les tensions de sortie s’écrivent [37, 7, 59, 57] :

n] 2 -1 -1/
v =301 2 S (2.6)
v, -1 -1 2| A

Avec:
fi,i=1,2,3 - les états binaires des cellules de commutation 1G> 3
v;, i=a,b,c - les tensions simples aux bornes de la machine
L’ouverture et la fermeture des interrupteurs sont déterminées par le controleur en courant, & savoir
le comparateur & hystérésis. En effet, les instants de commutation se déterminent par contre réaction
[7, 89]. La tension de sortie passe de Ug a 0 dés que I’écart dépasse un seuil h/2 et passe de 0 a Uy
lorsque I’écart devient inférieur a h/2. H est la bande caractérisant le Comparateur a Hystérésis

comme il est illustré sur la fig. 2.2.
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Fig.2.2 : Contréle MLI par Hystérésis

Par conséquent, les équations du contrdle en courant par hystérésis [89] :

1 si i, < (i, *-h/2)

S1

=20 si iy > (iy *+h/2) (2.7)

S1

£5 s (i *-h/2) <iy <(iy *+h/2)

Avec

h: la largueur de la bande de I’hystérésis;

fI fF: 17état actuel et précédent de I’interrupteur de la phase i;
is, isi - le courant réel et sa valeur de référence de la phase i ;

i=a,b,c : le rang de la phase.

2.3. Modele du moteur asynchrone avec prise en compte des pertes fer

Le modéle précédent néglige les pertes fer. Ces derniéres unissent a la fois les pertes dues a

I’hystérésis et les pertes par courant de Foucault. Ces pertes peuvent étre exprimées comme suit [68]:

P! =k,o ¢}
S (2.8)

2 2
Pf{;‘ =k,.0 ¢,

Avec :

ks, kj, - respectivement les coefficients des pertes par courant de Foucault et par phénomene

d’hystérésis.

@n - est le flux magnétisant (d’entrefer)



Les deux types de pertes, sont proportionnels au carré du flux magnétisant. Il est a noter également
que les pulsations statorique et rotorique sont différentes, a savoir que aj est la pulsation statorique et
g. @ la pulsation rotorique (g représente le glissement). Si les pertes fer rotoriques sont négligées

devant celles du stator, les pertes fer sont évaluées comme suit :

P, =(k,o; +k,0,)p,

2 2
~ Do P

2.9
1/k, 29)

2 2
— Do P
Rf‘

e

Etant donné que le terme ., représente une tension, on peut déduire que le coefficient //k. a la
dimension d’une résistance, supposée Ry.. Par conséquent, afin de considérer les pertes fer, le schéma
équivalent de la machine, peut étre modifié en ajoutant une résistance en paralléle a la branche

magnétisante, fig. 2.3.
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Fig.2.3 Circuit équivalent de la machine a induction en tenant compte des pertes fer dans un

référentiel dq tournant a la vitesse aléatoire

We.



En choisissant le vecteur x=[ig, i, Idr, Igr ldm igm]= [X1, X2 X3, X4 X5 Xs] et & partir du schéma
équivalent du moteur qui tient compte des pertes fer, le systéeme d’équations dans le repere

stationnaire (décrivant I’interaction entre les grandeurs électriques et magnétiques) est obtenu.

X

— = AX+BU (2.10)
-R —R R, R, ]
Ly Ly Ly
-R —-R R R
0 Sl 0 -—£ 0 £
[y Ly Ly
R -R —-R R
__F 0 d fe -pQ, s -—pQ,
A = lfr lfr Zﬁ’ lﬁ’
Rﬁ' - Rr‘ - Rfe Rf'e
0 = Q. " pQ, :
Ly Ly Ly fr
R, R, R,
Je 0 fe 0 _ _fe 0
L m Lm m i

100000 0]
0100000

L’équation du mouvement :

dQ
dt

C=[T,-B,Q,-T,1/ (2.11)

Le couple ¢lectromagnétique est exprimé en fonction des nouvelles variables d’état comme suit :

Te Z%me (iqm'idr _idm‘iqr) (2'12)



3. Découplage par orientation de flux

La complexité de la commande des machines & induction réside dans la non linéarit¢ du
modele de la machine et 1’effet de couplage inhérent entre le flux et le couple électromagnétique. En
outre, les poles et les zéros de la fonction de transfert varient a chaque point de fonctionnement [24],
alors la commande peut étre optimisée en certains points de fonctionnement mais les performances

se détériorent si le point de fonctionnement change.

La commande vectorielle ou découplée €élimine le probléme de couplage entre les deux axes direct et
en quadrature, son principe est basé sur le choix d’un repére de référence [29, 31, 35] lié¢ au flux
qu'on désire orienter. Par conséquent, elle dissocie le vecteur courant statorique en deux
composantes dans le repére tournant, 1’une sur I’axe direct pour contréler le flux orienté de la
machine, et I’autre, calée sur I’axe en quadrature, pour contrdler le couple électromagnétique comme

est illustré sur la fig.2.4.

Le flux orienté ¢; peut étre le flux statorique, le flux rotorique ou le flux magnétisant (d’entrefer).
On peut avoir, par conséquent, trois possibilités d’orientation et qui permettent, chacune, d’avoir un
fonctionnement découplé [37, 64, 77] ; a savoir :

1. orientation du flux statorique, conditionnée par @u- =@, et ¢,=0 ;
2. orientation du flux rotorique, conditionnée par @g; =@ et @,=0 ;

b

3. orientation du flux magnétisant, conditionnée par @,=@, et @ ,=0.

v

as

Fig.2.4 Principe de I’orientation du flux, ¢;

En associant le block de découplage, connu dans la littérature anglaise sous le terme Field Oriented
Controller (FOC), a I’ensemble onduleur MLI et moteur asynchrone, le schéma synoptique montré

par fig.2.5 est obtenu.
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Fig.2.5 schéma bloc d’orientation indirecte du flux ¢ =, soum
Les équations du bloc FOC s’obtiennent par 1’application de I’orientation du flux ¢; (statorique,
rotorique ou magnétisant) sur le model en courant de la machine asynchrone. Selon le flux choisi

pour I’orienter, nous déduisons la structure du controleur d’orientation appropriée désignée par le

bloc FOC [37].

Dans ce qui suit, nous allons présenter 1’orientation du flux rotorique qui fera 1’objet de la présente
thése. Ce choix est expliqué par les avantages de son algorithme en terme de simplicité et de
performance [37, 76].

En appliquant les conditions de D’orientation du flux rotorique sur le modele en courant de la

machine, nous obtenons les équations du bloc FOC (2.13 -2.15) et par conséquent son schéma

i, = 2L | Te (2.13)
3pL,)\ .

principe, voir fig. 2.6.

Lo 1+ S‘Tr *
Ly =( L J(pr (2.14)
. (L,
0, = (—’"J 2 (2.15)
)\ o,

Bien que les autres controleurs d’orientations, a savoir : statorique et magnétisant, n’ont pas
été expliqués mais la présentation de leurs résultats de simulations a été jugée utile afin de mettre en
exergue la différence principale entre les trois controleurs d’orientation en question. A cet effet, nous
avons choisi les consignes montrées sur la fig. 2.7 qui représentent respectivement le couple de

référence et le flux rotorique de référence.
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Fig.2.6 Schéma principe de découplage (FOC) a flux rotorique orienté

A Te* A (01‘* (Wb)

(N N

4
4

0. 1. (s 0. 1. " t(s

a)couple de référence b) flux de référence

Fig.2.7 Les consignes de flux et de couple désirés

Les résultats de simulation sont illustrés sur la fig.2.8. Ces courbes montrent que le meilleur
découplage entre le flux rotorique et le couple électromagnétique est obtenu lorsque le flux rotorique
(fig.2.8.a) est orienté. En effet, le changement de sens du couple sur I’axe transverse n’a pas affecté
I’orientation du flux sur I’axe direct. Il est a signaler que la présence des ondulations, au niveau du

couple est due simplement aux opérations de commutation au niveau des cellules de I’onduleur MLI.

En ce qui concerne les autres orientations (SFOC et MFOC), le flux sur I’axe direct est
affecté lorsque le couple est inversé sur 1’axe transverse (couplage en régime dynamique). Ceci est
interprété par la présence de la dérivée du courant en quadrature dans 1’expression de la pulsation de

glissement pour les deux contrdleurs [37].
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Fig.2.8 Dynamique de la machine a flux orienté

4. Réglage classique de vitesse

Pour répondre aux exigences des systémes qui fonctionnent a vitesse variable, 1’adjonction
d’un régulateur de vitesse est nécessaire au systéme présenté sur la fig.2.5. L’utilisation d’un
régulateur PI avec filtre de référence [10] est suffisante pour avoir une bonne poursuite de vitesse et

des performances dynamiques satisfaisantes mais aussi pour compenser rapidement 1’effet des



perturbations qui peuvent avoir lieu sur la chaine de régulation. En plus ce régulateur est largement

utilisé dans la littérature [28, 49, 64, 75], et il constitue un standard industriel [10].

Deux schémas distincts émergent quand on parle de la commande vectorielle, a savoir le
schéma direct et celui indirect. Dans le controle direct, on effectue une régulation de flux qui
nécessite la connaissance de celui-ci, tandis que dans le controle indirect, on se libére de la

connaissance de ce flux en faisant quelques approximations.

4.1. Méthode directe

Cette méthode a été proposée par Blaschke et rendue publique vers 1970 [64] (Feedback
control), elle se base sur la connaissance exacte du flux rotorique et de sa position. I faut donc
procéder a une série de mesures aux bornes du variateur. Une premiére possibilité est de placer des
capteurs dans le bobinage statorique et de mesurer directement les composantes du flux de maniere a
en déduire ’amplitude et la phase [8, 29]. Les capteurs mécaniquement fragiles sont soumis a des
contraintes sévéres dues aux vibrations et aux échauffements. En outre, ce mode nécessite
I’utilisation d’un moteur équipé de capteurs de flux, ce qui augmente considérablement le cotit de sa
construction. Par conséquent, dans la grande majorité de cas, on fait appel a des estimateurs ou des
observateurs a partir des mesures effectuées sur le variateur. On peut en concevoir de trés

nombreuses variantes selon le mode d’alimentation de la machine et le référentiel choisi.

Afin de simplifier la structure de cette commande, P. Vas [99] a proposé I’estimateur de flux et de sa

position utilisant les équations (2.16).

Ar +Tr dw” :Lmids‘
dt
Ep ",
2L " (2.16)
. . L, 1
a)al :a)s _a)r :_m/\i
T, o,
6, =I(p.Qr + ), )dt

Il est facile a remarquer que les équations de cet estimateur sont les méme que celles du contréleur
indirect a flux rotorique orienté (2.13-2.15). Par conséquent, les performances du réglage de vitesse
seront approximativement les mémes. Raison pour laquelle, nous allons considérer uniquement la

structure indirecte du réglage de vitesse.



4.2. Méthode indirecte

Cette méthode (feedforward control) a été proposée par Hasse [5, 44, 64], et son schéma

fonctionnel est présenté sur la fig.2.9.

Onduleur -

XA

Onduleur
> MLI

Controlé
N en

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

Fig.2.9 Schéma de principe du variateur de vitesse avec controle vectoriel indirect du flux rotorique.

Cette structure comprend un moteur a induction [84, 105] alimenté par un onduleur de
tension controlé en courant par des régulateurs a hystérésis. Le bloc FOC, celui de la fig. 2.6, permet
d’avoir une commande découplée. Le passage des grandeurs continues (repére tournant avec le flux
rotorique) vers des grandeurs alternatives (repére fixe) est assuré par la transformation inverse de
Park. La vitesse de rotation réelle est disponible (supposée mesurée par un capteur mécanique ou
optique). Le régulateur de vitesse est de type Proportionnel — Intégral [54]. Le lecteur peut se référer
a [14] pour plus de détails sur la méthode de calcul des paramétres des correcteurs de vitesse et de

flux.

L’angle de rotation du repére (qui assure 1’orientation de 1’axe direct du repére tournant

suivant I’axe du flux rotorique) peut étre estimé par I’expression suivante :

0, = [(o, + o, )dt (2.17)

Ou:



0= YR (2.18)

r lds

On voit clairement la distinction de la partie de puissance de celle de commande réalisée sur DSP ou

un calculateur numérique.

Pour des régimes de fonctionnement a vitesse supérieure a celle de base (ou nominale) [31,
77], le bloc de défluxage permet de réduire le flux a I’entrée du bloc FOC pour maintenir le
fonctionnement sous la commande vectorielle et afin que la tension a la sortie de ’onduleur ne
dépasse pas la tension nominale du moteur et que le courant statorique reste limité par sa valeur
maximale [77].

.. . L. JE . . . .o,
Alors, la diminution de flux (ou du courant magnétisant i ;) se fait suivant la fonction non-linéaire

suivante :
Do si Q. <Q
: = Q *
o - 5iQ >0 (2.19)

La sortie du régulateur de vitesse est le couple de référence qui sera I’entrée du bloc de
découplage FOC, il doit étre limité par ses valeurs maximales qui dénotent le couple maximal

supporté par le moteur dans les deux sens de rotation [31, 53].

La simulation de la structure en question, fig. 2.9, est faite sur MATLAB/SIMULINK et son
programme équivalent est montré sur la fig.2.10. Nous avons opté pour un fonctionnement au dela
de la vitesse de synchronisme afin de vérifier le découplage entres les deux axes de commande.
L’application d’une charge a t=0,5s permet de vérifier la robustesse du réglage de vitesse. La vitesse
de rotation est diminuée a 100 rad/s a I’instant t=1s qui est le régime normal. Par conséquent, le

block de défluxage doit agir afin de rétablir le flux nominal.

La fig.2.11 montre les résultats de simulation obtenus. Les courbes obtenues pour un
échelon de vitesse de 170 rad/s, montrent que la vitesse suit parfaitement cette référence. Le bloc
de défluxage a répondu en diminuant le module de flux sans affecter 1’orientation de ce dernier
(fig.3.11.c, d). L’application d’une charge qui provoque une chute de vitesse est prise en charge
par le régulateur de vitesse par 1’augmentation du courant statorique et par conséquent le
rétablissement de la vitesse de rotation. Le passage au fonctionnement a vitesse inférieur a la
vitesse de base est effectué sans altération sur le découplage et les courbes du flux (fig.2.11.c et d)

en témoignent. En effet, le flux nominal est rétablit sans affecter le réglage de vitesse.
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Fig.2.11 Réglage de vitesse avec orientation indirecte du flux rotorique



5. Compensation des pertes fer

Les résultats obtenus, montrent que la commande vectorielle offre un contrdle assez précis du
couple du moteur asynchrone a cage. Cependant, le contréleur a flux orienté a été développé en
ignorant les pertes fer. Ces derniéres sont une source de désaccord pour la commande vectorielle. En
effet, le découplage effectif entre le couple et le flux se détériore lorsque les pertes fer sont
considérables, ceci se répercute sur I’imposition du couple désiré du moteur. Dans cette section est

traité 1’effet des pertes fer ainsi que leur compensation.

La figure 2.12 montre la détérioration des performances de la commande vectorielle lorsque les
pertes fer sont introduites. En effet, le modele du moteur développé précédemment (équations 2.10 —
2.12) a été utilisé afin de mettre en évidence le désaccord provoqué par les pertes fer. Cependant, le
controleur indirect a flux orienté, fig.2.6, n’a pas été modifié. Le variateur démarre a vide pour
atteindre 100 rad/s, aprés 0.5s une charge de 10 N.m est introduite et la vitesse est inversée aprés un
temps de 1s. Nous constatons que la mauvaise orientation du flux rotorique (provoque un écart entre
le couple de référence et le couple électromagnétique de sortie. Cependant, il apparait clairement que
la vitesse n’a pas été affectée. Méme si I’effet existe, le correcteur de vitesse le compense rapidement
[65, 66, 67, 80].

Pour la compensation des pertes fer, nous partons du principe de la commande vectorielle a
champ rotorique orienté, qu’est le calage de 1’axe direct du repére tournant avec 1’axe du flux

rotorique, nous considérons toujours 1’équation du flux rotorique dans le repére tournant [65] :

do,
dt_ + j(o,—pw.)e +RI =0 (2.20)

Nous allons remplacer le vecteur courant rotorique par celui du flux magnétisante,, .

wdr = lfridr + wdm = lfridr + Lmidm

@ =1, +¢,, =1, +L,i

friqr frigr m“gm

(2.21)

Nous en déduisons ce qui suit :

1
I =—.(¢9—.9,) (2.22)
L -
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Fig.2.12 Influence des pertes fer sur le couple du variateur dans le cas d’un contréle indirect



D’ou:
do,

T, 7;+j.(a)s —p.a)r).(ijrgzir = (/{m

Avec- Ty = [4/R,

(2.23)

L’application des conditions de découplage classiques sur le flux rotorique nous permet d’écrire :

do
T ~+@, =
fr dt (0, ¢dm

o,=0,-pQ, = o
Tfrwr

3p

T =—p@.i, =—0

e p¢r qr 21” ¢qm¢i

A partir du schéma équivalent, on déduit :

do,
—= =R, (i, +i, —i, )+ o,.

dl fe ( ds dr dm) s (qu
g, o

dl = Rfe '(lqs + lqr - lqm ) - a)s '¢dm

Sachant que :

¢dr = lﬁ‘idr + ¢dm = lfrl'd” + Lmidm
qu =/ +¢qm=l i +L i

r frigr firiqr ‘m"qm

Nous pouvons écrire, ce qui suit :

d¢dm gor _ ¢dm

=R, (i, +2 - i
d 1 fe ( ds Zﬁ, p dm ) s ¢qm
do, @
"Ry =i )~
dt fe (qs l qm) s¢dm

Jr

Finalement, les équations de compensation des pertes fer sont :

1
ds
R

o dt l, 1, L, R,
1 APy P Pan | O,
lqs:_—+_+_+ ¢dnz

R, d I, L, R,

_ 1 P O Pin  Pan @

(2.24)

(2.25)

(2.26)

(2.27)

(2.28)

En fonction des composantes de vecteur courant magnétisant (g, igm), (2.28) deviennent (2.29)



. Lm dldm gpr' Lridm a)s
O S A R S
” moom (2.29)
. L dlqm Lriqm @ .
qu = - 4+ 4+ Lmldm
R, dt / P R,
En régime permanent :
ldv idm - Lm iqm
s (2.30)
O N L, .
lqs - Lmldm +l_lqm
Je fi
Sous forme matricielle, tout en remplagant iz, par ¢./L,,, on obtient :
ldx _ m fe A §0r
AR -
qs - — qm
R, / #

Nous pouvons déduire que le couplage entre les deux axes de commande, direct et transverse, est
proportionnel a la fréquence d’alimentation, ce qui explique 1’augmentation de la valeur des pertes
fer a grande vitesse. Par conséquent, afin de maintenir les performances de la commande vectorielle,
le contréleur d’orientation du flux rotorique, fig.2.6, doit étre modifié afin de compenser le couplage
dd a la résistance des pertes fer R. La fig.2.13 montre le nouveau contréleur d’orientation du flux

orienté.
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Fig.2.13 Schéma principe du RFOC en tenant compte des pertes fer.



La simulation du variateur avec le contréleur a flux orienté modifié a donné les résultats montrés
sur la fig. 2.14. Le variateur démarre a vide et se stabilise a la vitesse de 100 rad/s, a 0,5 s ensuite
un couple de charge de 10 N.m est appliqué suivi par une inversion du sens de rotation apres 1
seconde. Nous constatons une bonne orientation de flux rotorique sur I’axe direct due a la
compensation du courant circulant dans la résistance équivalente aux pertes fer. Chose qui se
répercute sur la régulation du couple, en effet, le couple électromagnétique de 1’arbre suit

parfaitement le couple de référence.

Dans la section suivante, nous allons appliquer la logique floue pour le réglage de vitesse de la

machine asynchrone.

6. Réglage flou de la vitesse rotorique

Les techniques de I’intelligence artificielle sont connues actuellement par leur grande
potentialité de pouvoir résoudre les problémes liés aux processus industriels, notamment le contréle
et I’estimation ou I’identification des paramétres des systémes variants, et le nombre de publications
qui traitent ce sujet en confirme. Parmi ces techniques, on trouve la logique floue qui s’applique de
plus en plus dans le contrle de la machine a induction [3, 36, 73, 91] et 1’adaptation de sa
commande vectorielle [7, 86, 93, 99, 103, 107].

Les systemes flous appartiennent a la classe des systemes a base de connaissance, leur but principal
consiste a implémenter un savoir-faire humain, ou des reégles heuristiques sous la forme d’un
programme informatique. Les algorithmes basés sur la logique floue sont considérés comme une
solution tres intéressante pour le réglage de systémes non linéaires ou les systémes pour lesquels il
n’existe pas de mode¢le mathématique. D’une maniere générale les avantages du contréle par la

logique floue sont :

e Facilité d’implémentation
e Solution de problémes multivariables complexes
e Robustesse vis-a-vis des imprécisions

e Possibilité d’intégration du savoir de 1’expert

La connaissance exacte du systeme a régler est, d’une part, souvent entachée d’imprécision et
d’erreurs commises durant la modélisation des processus et, d’autre part, ses parameétres, qui le
caractérisent, varient dans le temps pendant le contréle de ce dernier [8, 12, 33] : tel est le cas avec le
moment d’inertie du systéme d’entrainement (voir chapitre I). Ceci influence la réponse de vitesse si

le contrdle est assuré par un régulateur classique PI.
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Avant de procéder a la synthése du régulateur flou, un rappel sur la structure des régulateurs flous
parait indispensable afin de montrer les différentes étapes de conception de tel correcteur.
6.1. Structure générale d’'un systéme flou
Chaque systéme basé sur la logique floue est composé de quatre blocs principaux (fig.2.15).
e Base de connaissance (régles et parametres des fonctions d’appartenances) ;
e Bloc de décision ou le moteur d’inférence ;
e Fuzzification ;

e  Defuzzification.

Base de régles et définitions

| Processus |[¢e——

Fig.2.15 Structure interne d’un systéme flou

6.1.1. Fuzzification

La fuzzification comprend :

e [’adaptation des variables d’entrées ;

e L attribution d’un ensemble de degrés d’appartenance a chaque valeur d’entrée.

Les entrées dans un systéme flou sont en général mesurées a 1’aide d’organes de mesures qui sont le
plus souvent de type analogique. Etant donné que I’implémentation du systéme flou se fait toujours
en numérique, il faut d’abord convertir les entrées analogiques en digital, puis on procéde a la

fuzzification. L adaptation des entrées permet de garantir I’appartenance de celles-ci a I’'univers de

discours choisiU . La derniére étape de la fuzzification est la génération des degrés d’appartenance a



chaque valeur linguistique définie par sa fonction d’appartenance. Par ailleurs, les fonctions
d’appartenance [12, 25, 45] les plus utilisées sont : triangulaire, trapézoidale, gaussienne, sigmoide,

etc.

Il est a signaler que le choix de la fonction d’appartenance et de sa distribution sur 1’univers de
discours est arbitraire. Toutefois, en pratique I’intersection entre deux prédicats consécutifs est non
nulle, de facon a pouvoir exercer une pondération sur la commande. Il en résulte un chevauchement
des variables qui doit étre suffisant pour permettre une description continue des variables mais pas
trop important pour limiter I’imprécision. Il est notamment préférable d’éviter que les fonctions

d’appartenance de deux prédicats voisins soient simultanément égale a 1 [12].
6.1.2. Base de régles et définitions

On regroupe dans ce bloc, d’existence virtuelle, I’ensemble de définitions utilisées dans la
commande floue (univers de discours, partitions ou classes floues, choix d’opérateurs, etc.), ainsi que

la base de régle « Si...alors... » de la stratégie de commande.

6.1.2.1. Partition floue

La création et 1’utilisation d’une base de régles nécessitent I’existence, pour chaque univers de
discours considéré, de sous-ensembles flous particuliers (il n’y a pas de différence entre sous-
ensemble et ensemble en théorie de commande par logique floue). La définition de ces sous-
ensembles flous fait I’objet de la partition floue.

La partition d’un univers de discours U consiste a définir n sous-ensemble flous F; de facon a

recouvrirU . C'est-a-dire que pour tout élément x deU , il faut assurer une appartenance minimale &

a ’union de F..
UF, o0, = e Uiy (x) = & (232)

6.1.2.2. Base de régles floues

Une fois la partition des univers de discours réalisée, il est possible de définir la base des régles.
Celle-ci caractérise les relations entre les classes d’événements possibles en entrée et les commandes
correspondantes. Généralement, on utilise le terme matrice d’inférence pour décrire ces régles floues.

Par conséquent, si 1’on considére » univers de discours pour les prémisses des régles floues et si pour



chaque univers U ; on définit une partition de m; sous ensembles flous, le nombre maximal de régles

nmax (les cases de la matrice d’inférence) est de :

e = | [ (2.33)

i=1

Enfin, on peut remarquer qu’une augmentation de la sensibilité¢ de la commande floue obtenue par
une partition plus fine (plus de classes d’appartenances) des univers de discours des prémisses

aboutit a un accroissement important du nombre de régles a définir par 1’expert.

6.1.3. Inférence floue

L’inférence floue est le processus de formuler la relation entre les entrées et les sorties par logique
floue. Cette relation offre une base avec laquelle la décision est prise par le systéme flou. L’inférence
floue fait appel alors aux concepts expliqués dans les sections précédentes, a savoir : fonctions
d’appartenance, les opérateurs flous et les régles floues. Nous distinguons une variété importante
d’inférences floues, mais nous nous contentons d’en présenter quatre types. L’inférence de Max-min
(Mamdani), Max-prod, Som-prod et de Sugeno. Les quatre inférences différent par la maniére les

sorties sont déterminées [33].

6.1.4. Défuzzification

Le résultat de I’inférence en utilisant une des méthodes d’implication floue, Max-min, Max-prod
ou Som-prod, est une valeur floue. Cette information ne peut étre utilisée directement pour contrdler
le systéme. Une transformation doit étre prévue a la sortie du bloc d’inférence pour la convertir en

grandeur fixe, cette transformation étant connue par la défuzzification (concrétisation).

Plusieurs méthodes de défuzzification existent en logique floue, les plus utilisées sont [12, 25,

104] :
e La méthode de la moyenne des maxima
e Laméthode du centre de gravité (COG)

e Mé¢éthode des hauteurs pondérées (HD)



11 est a signaler que le choix des fonctions d’appartenances de méme type, symétriques et équitables
facilitera considérablement le processus de défuzzification. C’est la raison pour laquelle nous allons

opter pour cette méthode dans les deux chapitres qui suivent.

6.2. Synthese du régulateur flou de vitesse

Dans cette partie nous allons procéder au remplacement du régulateur classique de vitesse par un
régulateur flou [3, 25, 36] au sein d’une commande indirecte, le schéma de cette derniére est le
méme que celui de la fig.2.9 mais en utilisant le controleur d’orientation montré sur la fig.2.13.
Comme nous avons ’expliqué dans le chapitre précédent, la conception de ce dernier offre un
nombre de combinaisons et de variantes élevé pour le choix de ses parametres. Devant ce large
éventail, notre choix est motivé par la simplicité, tout en conservant les propriétés du régulateur flou

et en respectant aussi la contrainte du temps de traitement.

A la lumiére de ce qui a été dit, nous avons retenu pour le contrdleur flou:

= Une structure proportionnelle — intégrale incrémentale, fig. 2.16.

= Trois partitions différentes des univers de discours, a savoir trois, cinq ou sept ensembles flous.

Systéeme dT. T,
flou +

Fig.2.16 Structure interne du controleur PI flou de vitesse

Ceci est jugé assez suffisant pour en choisir celle qui satisfait le compromis Performance — envergure

de calcul.



Comme I’objectif recherché est d’avoir une commande plus robuste que celle obtenue par un PI
classique tout en respectant la contrainte du temps de traitement, nous allons procéder a une étude
comparative entre les performances de trois régulateurs flous a trois, cinq et sept ensembles flous.
Pour cela nous reprenons le schéma interne du régulateur flou, fig.2.16. Les entrées sont obtenues

par normalisation de I’erreur et la dérivée de I’erreur (accélération) de vitesse comme suit :

e(k) = G\(Q, (k)= Q, (k) = G, e(k)

de(k) = G, w (2.34)

Ou:
= ¢, :estlapériode d’échantillonnage;

= Gy, G;: les gains de normalisation (d’adaptation) de I’erreur et de sa variation.

La sortie du régulateur flou est I’incrément du couple de référence qui s’obtient ainsi :

T (k) =T, (k—1)+ G, AT, (k) (2.35)

Vu I’absence des procédures systématiques permettant le choix des différents parameétres du
régulateur PI, nous avons retenu ce qui suit :

= De par leur simplicité, les fonctions d’appartenance triangulaire et trapézoidale sont choisies

pour couvrir les ensembles de référence des variables linguistiques ;

= La méthode de Mamdani Max-min est retenue pour réaliser I’inférence floue ;

= La méthode des Hauteurs pondérées (HP) est sélectionnée pour déffuzifier la sortie floue ;

= L’utilisation de la méthode essai et erreur pour déterminer les gains de normalisation ;

= L’utilisation de la méthode heuristique pour la dérivation des régles floues.
La section suivante expliquera davantage cette méthode.

6.2.1. Source de la base des régles floues

On distingue deux méthodes principales pour la dérivation des régles floues : heuristique et

systématique. Cette derniére s’adapte a 1’identification floue qui permet de convertir une base de



données entrée — sortie d’un processus en un ensemble de régles floues. Pour cela, vu 1’absence de

cette base de donnée, nous avons opté pour la méthode heuristique.

Cette approche est basée sur ’analyse du comportement du processus a controler, le résultat de cette
analyse a donné la table de Mac-Vicar [12, 25]. Cette méthode, congue généralement pour les

régulateurs de type Mamdani, est basée sur trois régles générales, a savoir:

Reéglel : Si I’erreur de variable controlée et sa variation sont nulles, la commande actuelle générée

par le contrdleur flou doit étre maintenue.

Régle2 : Si I’erreur tend vers zéro avec une variation satisfaisante, alors la commande actuelle doit

étre maintenue (autocorrection).

Regle3 : Si ’erreur diverge de zéro, alors I’action de contrdle n’est pas nulle et dépend du signe de

I’amplitude, et de la variation de I’erreur.

Ces trois regles peuvent étre projetées sur le cas du réglage de vitesse du moteur asynchrone, et ceci
en utilisant le plan de phase de la trajectoire que le systéme devra suivre afin de maintenir sa stabilité

[3, 36] comme il est illustré sur la fig.2.17.

Etant donné que la variable réglée est la vitesse, par conséquent les variables d’entrée du régulateur

PI flou sont I’erreur e(?) et sa variation de(?). Formellement :

e(kt,) = Q0 (kt,) - Q(kt,)

de(kt,) = (' (kt,) = Q(kt,)) = (Q((k = 1.2,) = Q((k = 1)1,)) (230
Supposons que le pas d’échantillonnage soit suffisamment petit. On aura alors:
-k -y 2
- Dans les quadrants 2 et 4, nous avons respectivement
e(kt,) < 0 et de(kt,) > 0 = 2 (kt,) < kt,) et kt,) < ((k-1). t.) (2.38)
e(kt,) > 0 et de(kt,) < 0 = Q'(kt,) > (kt,) et kt,) > (k-1). 1,) (2.39)

On remarque que ’erreur se corrige naturellement. La commande, générée par le régulateur flou

(FLC), peut étre donc maintenue constante (d7,=0)
- Dans les quadrants 1 et 3, nous avons respectivement :

e(kty) >0 et de(kt) >0 = Q'(kt,) > kt.) et U kto) <X (k-1)t.) (2.40)



e(kt,) <0 et de(kt,) <0 = ' (kt.) < kt.) et A kte) > (k-1)t.) (2.41)

L’erreur est en augmentation, la variation de la commande doit étre différente de zéro et dépend des
amplitudes de e(kt,) et de(kt,) ; d’aprés le plan de phase, la commande doit étre positive dans le

quadrant 1 et négative dans le quadrant 3.

Fig.2.17 Trajectoire dans le plan de phase

6.2.2 Choix de partition floue

Reste a choisir le nombre des valeurs linguistiques pour les variables d’entrée et de sortie du

régulateur de vitesse.
6.2.2.1. Régulateur flou a trois ensembles

Le régulateur admet pour chaque variable les trois ensembles flous N (Négatif), Z (Zéro) et P

(Positif), comme le montre fig.2.18.

N V4 P N Z P N |Z P

-15-1-05 0 051 -15-1-05 0 051 -1.5-1 05 0 05 1
1.5 1< 1.5

Fig.2.18 : Partitions floues pour PI-flou a 3 ensembles.



Les régles floues, qui permettent de déterminer le signal de sortie du régulateur en fonction des
signaux d’entrées, sont déduites a partir de la table de Mac-Vicar ou par 'utilisation de I’analyse

dans le plan de phase. Ainsi, on obtient la table d’inférence suivante (table.3.1).

T o N Z P

N N N Z

Z N Z P

P Z P P
Table 3.1

6.2.2.2. Régulateur flou a cing ensembles

Ce régulateur admet cinq ensembles flous distribués sur I'univers de discours de chaque variable
d’entrée et de sortie (NG, NP, Z, PP, PG) : voir la fig.2.19. Par conséquent, le nombre de régles
augmente a 25. En se basant toujours sur I’analyse dans le plan de phase, on peut déduire la matrice

d’inférence : voir table .3.2.

Les valeurs linguistiques ont la signification suivante : NG : Négatif Grand, NP : Négatif Petit, Z :
Zéro (nulle), PP : Positif Petit et PG : Positif Grand.

WNG NPjP NG NP %: PP PG
-15 -1 05 0 05 -15 -1 05 0 05 -1.5-1 05 0 05

e e

Fig.2.19 : Partitions floues pour PI-flou & 5 ensembles

& d NG NP Z PP PG
NG | NG NG NG NP Z
NP NG NP NP Z PP

Z NG NP Z PP PG
PP NP Z PP PG PG
PG Z PP PG PG PG

Table .3.2



6.2.2.3. Régulateur flou a sept ensembles

L’augmentation de nombre d’ensembles flous a sept (NG, NM, NP, Z, PP, PM, PG) nécessite le
traitement de 49 régles dont la répartition de ces ensembles sur I'univers de discours de chaque
variable devient un choix judicieux. Pour cela, nous avons choisi la répartition élaborée par [107]

(fig.2.19).

Les valeurs linguistiques : NG : Négatif Grand, NM : Négatif Moyen, NP : Négatif Petit, Z : Zéro
(nulle), PP : Positif Petit, PM : Positif Moyen et PG : Positif Grand.

NM NP % PP P NM NP % PP P NG NM NP 1 PP PM PG

151 05 0 05 115  -1.5-1 05 0 05 115 151 -06 -03 00306 115
¢ de dT,

Fig.2.19 : Partitions floues pour PI-flou & 7 ensembles

de e| NG NM | NP Z PP PM | PG
NG NG NG | NG | NG | NM | NP Z

NM NG NG | NM | NM | NP Z PP
NP NG NM | NM | NP Z PP PM
Z NG NM | NP Z PP PM | PG
PP NM NP Z PP PM | PM | PG
PM NP Z PP PM | PM | PG PG
PG Z PP PM | PG PG PG PG

Table .3.3

6.2.3. Simulations et interprétations

Pour le choix du nombre d’ensemble flous des variables d’entrée et de sortie, nous avons effectué
une ¢tude comparative des résultats obtenus par les trois régulateurs précédents et le régulateur
classique PI, ceci en se basant sur I’analyse de la robustesse lors de ’application de la charge et lors

de la variation de 80% du moment d’inertie [3], fig.2.20.a.

La fig.2.20.b montre la réponse de vitesse lors de I’application d’une charge nominale (7,=10 N.m).
Ce qu’il y a a remarquer est que la réponse de vitesse est d’autant moins sensible a ’application de
la charge que la partition floue de 1’univers de discours est plus fine. En effet, le nombre d’ensembles

flous des variables linguistiques est plus grand. Lors d’une inversion de sens de rotation, de —100



rad/s a 100 rad/s tout en supposant que le moment d’inertic a augmenté a 80%, (fig.2.20.c). On
constate également que I’effet du moment d’inertie (qu’est le dépassement de vitesse) diminue
considérablement en augmentant les partitions floues.

L’amélioration apportée par I’augmentation des ensembles flous s’explique par la sollicitation des
ensembles qui sont plus proches de 1’ensemble «Z» lorsque la vitesse s’approche de la référence, ce

qui donne une réponse plus douce.

200 T T T T T
150
100 |- -

S0F

Q, rad/s

-50

-100

-150

t(s)
a)
105 160
100 FLC7 140
£ FLC5 ®
E 95 1 ¥ 120
o FLC3 o
a0 100
g3
a
t(s) t(s)
b) ¢)

Fig.2.20 Comparaison des réponses de vitesse obtenues avec variation de 80% sur le moment

d’inertie introduite a t=1.7s.

En se basant sur les résultats obtenus, nous avons jugé que le régulateur flou a cinq ensembles flous,
désigné par FLCS et dont la loi de commande est illustrée par la fig.2.21 est le mieux placé pour
satisfaire le compromis performance — envergure de calcul. En effet, il offre une robustesse meilleure
que celle offerte par le régulateur conventionnel et, en plus, il nécessite moins du temps de traitement
comparativement a celui a sept ensembles flous. C’est le régulateur qui sera retenu pour le reste e la

thése.



Fg.2.21 Surface de contréle du régulateur de vitesse a cing ensembles flous

7. Conclusion
Dans ce chapitre, Il a été montré la supériorité de I’orientation du flux rotorique comparativement
aux autres ainsi que les performances du réglage de vitesse qu’on peut obtenir a partir d’un
moteur asynchrone a cage en utilisant la méthode a flux rotorique orienté. Un controleur de flux
orienté qui tient compte de pertes fer a été élaboré afin de compenser leur effet sur la qualité de

réglage du couple.

Dans ce chapitre, nous avons traité¢ également ’application des ensembles flous pour le réglage de
la vitesse de la machine asynchrone. En effet, le réglage flou de vitesse du moteur asynchrone est
apprécié pour sa robustesse, c'est-a-dire sa capacité de ne pas produire de sauts brusques lorsque les

paramétres du systéme changent.

Néanmoins, ces performances sont obtenues en supposant que les parameétres électriques de la
machine sont parfaitement identifiés. Dans le prochain chapitre, nous allons montrer que la
robustesse du régulateur flou ne permet pas de rétablir le découplage, si la constante de temps

rotorique change [20, 21].

Pour cela, le chapitre suivant traitera I’influence de la variation de la constante de temps rotorique
sur les performances de la commande vectorielle, 1’élaboration d’un mécanisme d’adaptation pour
pallier a ce probléme, finalement, 1’optimisation de cette commande pour améliorer ’efficacité de la

machine en régime permanent a faible charge.



Chapitre 3




Chapitre 3 - Adaptation de la résistance
rotorique et minimisation de pertes

1. Introduction

La commande indirecte a flux rotorique, dont le schéma de principe est illustré sur fig.2.9
(chapitre 2), est basée sur le calcul de la fréquence rotorique. La simplicité de cette méthode est la
raison principale de sa réputation industrielle. En effet, elle offre une structure minimale pour
atteindre un découplage effectif entre le flux et le couple du moteur asynchrone. Cependant, sa
simplicité est accompagnée par sa sensibilité vis-a-vis de la variation de la constante de temps
rotorique, cette dernicre est tributaire de la variation de la température ainsi que de la saturation de la
machine. Cette variation affecte directement les performances du réglage et 1’efficacit¢ du moteur
asynchrone. En outre, la commande vectorielle est basée également sur le maintien du niveau de flux
de référence, qui engendre un rendement maximal quand le moteur fonctionne a pleine charge. Etant
donné que les applications a vitesse variable sont soumises a des couples de charges variables, le

moteur se trouve, par conséquent, loin du point du fonctionnement optimal.

Ce chapitre est subdivisé en deux parties: la premiére est consacrée a 1’adaptation de la
résistance rotorique, tandis que la deuxiéme traite la minimisation des pertes lorsque le moteur est

découplé par la méthode a flux orienté.

2. Premiére partie : Adaptation de la résistance rotorique

2.1. Analyse de la déviation de Tr

La recherche bibliographique, effectuée dans le chapitre 1, a montré que le paramétre le plus

important pour la commande indirecte est la constante de temps rotorique (fig.3.1).

Ce paramétre est défini comme étant le quotient de 1’inductance rotorique sur la résistance d’une
phase rotorique. Par conséquent, sa variation est due principalement a deux phénomeénes physiques,
la saturation du circuit magnétique et I’échauffement du bobinage de la machine. L’effet pelliculaire
participe également a la variation de la résistance rotorique si la fréquence du courant circulant dans

les barres de la cage devient considérable (au dela de 100 rad/s).
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Fig.3.1 Calcul de la fréquence rotorique

Comme la fréquence de glissement d’une machine a induction contrdlée par la technique a champ
rotorique orienté ne dépasse guére cette valeur [35], la résistance rotorique sera, par conséquent,

fonction de la température conformément a la formule suivante [7] :

R.(T)=R, +n.R (T —-25) (3.1)
Avec :
- R,: larésistance rotorique correspondante a la température 7 ;
- R, : larésistance rotorique correspondante a la température 25°¢ ;

- 1: le coefficient de température caractérisant le matériau du bobinage.

Nous avons montré, a travers le schéma équivalent de la machine a induction découplée par la
technique a champ rotorique orienté (Chapitre 1, fig. 1.7) que lorsque la constante de temps rotorique
est calculée correctement, en supposant les composantes de commandes ids* et iqs* constantes, le
courant rotorique i, se crée de tel sorte qu’il contrebalance la composante en quadrature iqs*, sachant
que cette derniere controle le couple. Par conséquent, si la constante de temps rotorique est correcte,
le controleur a flux rotorique orienté subdivise le vecteur courant statorique a tout moment en deux
composantes de mani¢re a maintenir le niveau de flux rotorique a son niveau approprié par la
composante directe, et 1’autre composante, en quadrature, sert a controler le couple
¢lectromagnétique mais indépendamment [76]. La fig.3.2 montre clairement cette subdivision

optimale.



i A (3.2)

. R, +j.a)S,*L, ’
Avec une valeur incorrecte de fréquence de glissement a)sl*, a cause de la variation de la constante de
temps rotorique, la situation devient celle qui est illustrée par fig.3.2, ou la constante de temps
rotorique actuelle est supposée plus petite a celle utilisée dans le calculateur de glissement (un
désaccord, qu’on suppose, provoqué par une augmentation de la résistance rotorique). Ceci entraine
une diminution de la tension rotorique induite —jw;l,,i;, mais dans la méme direction. L’angle A, =
tg'l (a)SI*T ) de ’'impédance rotorique se réduit et le courant rotorique diminue et ne contrebalance
plus la composante transverse du vecteur courant statorique. Par conséquent, le flux rotorique
obtenu sera plus grand que la valeur désirée et perd son orientation faisant un angle de désaccord &
avec I’axe direct en régime établi. L’erreur de 1’alignement du flux rotorique causera évidemment
une erreur sur le couple électromagnétique, en effet, le couple ne correspondra pas proprement a la

composante de commande transverse (iys).

)
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< = i >,
: T :
. I T [
Ly, .1 i s i
1 1
y ! !
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L, i ! .
. L, ls
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_ * *
a) Wy = Wy b) W) # Wyl

Fig.3.2 L’orientation indirecte du flux rotorique sans et avec désaccord sur 7,

Le travail de Nordin ef al. [76] a montré que dans les deux cas de désacord (7, > T, T, < T, ) le
couple de la machine développé s’affaiblit pour les machines de petites puissances, ceci tient au fait

que le couple est fonction du flux rotorique, du courant statorique et du sinus de I’ange A; (3.3)
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T, ==.p=m
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@, |liys|-sIn(4,) (3.3)

! qs

Les composantes du vecteur courant statorique sont constantes, si 7, /T,"<1 le flux rotorique
augmente, cependant, I’angle de I’impédance A, diminue avec la diminution de wy'. Le changement
de sin(4,) est plus grand que la variation de ¢, par conséquent, le couple diminue. Lorsque 7, /7, >
le flux rotorique diminue alors que Sin(4,) augmente. Dans ce cas, le changement de ¢, est plus

grand que la variation de sin(4,). D’ou I’affaiblissement du couple [35, 76].

Dans I’objectif d’avoir une analyse quantitative de la déviation de T, sur le couple, nous allons

introduire deux paramétres « etf, telle que :

TI‘
a = T "

’ (3.4)
p=tr

1 ds

Avec :
- T, estla constante de temps actuelle ;
- T," est la constante de temps utilisée par contréleur & flux orienté ;
- i *qs est la composante correspondante au couple électromagnétique;

.* .
- i 45 est la composante correspondante au flux rotorique.

A vpartir du schéma équivalent (voir chapitre 1, fig.1.7), le couple ¢électromagnétique est
proportionnel a la puissance d’entrefer qui est la puissance dissipée par R,/s ; autrement dit, la

puissance transmise au rotor sur la vitesse €lectrique [76]. Formellement :

T, =3.pr=r (3.5)

On remplace i, par son expression (3.2) dans celle du couple (3.5) et apres simplification, on trouve

ce qui suit :

2
» L, so,T,

T,=3.pil - ———r
L. 1+(so,T,.)

(3.6)



L’étude quantitative de 1’effet du désaccord nécessite la comparaison de la grandeur en question pour
différents degrés de désorientation avec la méme grandeur obtenue par orientation correcte. En effet,
concernant le couple électromagnétique, ceci doit étre exprimé en fonction du couple correspondant

au fonctionnement avec orientation parfaite du flux. Par conséquent, nous considérant :

T
a=—7r=1
Tr
; 3.7

Ceci correspond au cas ou le moteur est de petite puissance (£ < I) et son flux rotorique est

correctement orienté (a=1). Le couple développé, noté T, se déduit comme suit :

L T,
To :3 p .2 Sa)e r >
Lr 1+ (sw,T,)
=3 i) b el
L. 1+ (lqs/ iy)
T, =3.pi, . (1+( /l )) L, .qs/ids
ds* gs [ “ds L 1+( w /ldv
3.9
R
=3pi,, L_,
Finalement, I’expression du couple (3.6) aura la forme compacte suivante :
. a
.2 lqs LZ ld
T,=3.piy|1+|—| | —= (3.10)
lds Lr I
l+|a-*
lds
T
T _1+h) ) 3.11)



La figure 3.3 montre I’évolution du rapport T, /Ty (3.11) en fonction de la variable « avec S comme
parametre reflétant la puissance de la machine. La ligne verticale (a=1) est la ligne d’orientation du
flux (c a d il n’y pas de désaccord entre le controleur d’orientation et le moteur asynchrone). Toute
ligne verticale, autre que celle-ci, correspond au fonctionnement avec désorientation du flux
correspondant au rapport « entre la constante de temps rotorique réelle et celle du controleur a flux
orienté. Le sommet de chaque courbe, qui représente le couple maximal, se produit lorsque a=1/4.

Il est clair que pour les machines de petites puissances f < I, la perte de découplage engendre un
affaiblissement du couple développé par le variateur. Ce constat ne peut pas étre généralisé sur les
machines de grande puissance. En effet, il est facile de remarquer que le point d’origine de la
diminution du couple, avec la diminution de «, est d’autant plus décalé vers I’origine des

coordonnées avec 1’augmentation de la valeur de la puissance nominale de la machine.

3.5

Ligne
3 1 d’orientation
) .
= 2.5 :
3 :
: / 2 i
§ 2 ;
r@ :
= :
S : T
~ :
5 1 : —_— | T ]
& p=1 @ T
0.5
B=0. :
0 H
0 0.5 1 15 2 2.5

o=T/T,

Fig. 3.3. Caractéristiques du couple moteur a flux rotorique orienté en désaccord.



2.2 Simulation et interprétations

L’analyse donnée montre I’effet indésirable de la mauvaise orientation du flux sur le couple
développé, entrainant la détérioration de 1’efficacité du variateur. Cependant, cette étude est valable
uniquement en régime statique. Pour visualiser I’effet de désorientation du flux, due a la variation de
la résistance rotorique, a la fois en régime statique qu’en régime dynamique, une simulation du
variateur avec orientation indirecte du flux rotorique, (chapitre 2, fig.2.9,) avec le contréleur flou
FLCS (chapitre 2) au lieu du PI, doit étre effectuée. Trois types de désaccord ont été considérés, a
savoir : augmentation linéaire, augmentation brusque et diminution brusque de la résistance

rotorique.

La fig.3.4 montre 1’effet d’une variation plus concréte de la résistance rotorique, supposée linéaire
telle que montrée par D. Pomorski [81], fig.3.4.a, sur les performances de la commande vectorielle
de la machine a induction lors d’un fonctionnement en charge, avec deux inversions du sens de

rotation (t;=2s et t,=3s).

On remarque une augmentation de niveau du flux sur les deux axes, ce qui explique la perte de
découplage fig.3.4.d, fig. 3.4.f, par conséquent, le temps d’inversion de la vitesse de la machine
augmente, fig.3.4.c. En outre, une augmentation de courant statorique est enregistrée pour les mémes

conditions de charge, fig. 3.4.e.



8
gt
oy
2
0 2
‘ t(s)
a)
200 ; :
: 110
E N _______ E;loo
o a 90
2200 ' 80
0 2
t(s)
b)
2 8

Pr
1gs(A) - Zoom
B~

(e
[\

t(s)

o
~

Fig.3.4 Performances du variateur avec désorientation du flux rotorique dans le cas d’une variation

lente de la résistance rotorique



Afin de clarifier davantage 1’effet de variation de la résistance rotorique, nous considérons une
variation brusque de R;, comme le montre la fig.3.5.a, ou un désaccord de 100% sur R; a été introduit

aprés un fonctionnement d’une seconde.

Fig. 3.5.c, d et fig. 3.5.f montrent respectivement d’une part, I’augmentation du niveau du flux dans
la machine, ce qui signifie la perte du découplage (la composante en quadrature de flux rotorique est
différente de zéro) et, d’autre part, I’augmentation de la valeur du courant statorique pour atteindre le
niveau qui permet de compenser la chute du couple, chute entrainée par la variation de la résistance

rotorique.

La diminution brusque de 50% sur R,, fig.3.6.a, dégrade énormément les performances de la
commande vectorielle aussi bien en régime transitoire qu’en régime permanent, provoque la perte du
découplage entre le flux et le couple, fig.3.6.c, fig.3.6.d, engendre des pics de vitesse de rotation
(fig.3.6.b) et on constate une augmentation excessive enregistrée sur le courant statorique (fig.3.6.f).

Cette augmentation compense la diminution du couple moteur également, fig.3.6.e.

Les résultats sus cités correspondent a ceux présentés sur la fig. 3.3 pour les machines de petite
puissance. En effet, on constate une diminution du rapport couple moteur - courant statorique, pour
le méme couple de charge. Autrement dit, la variation de la résistance rotorique provoque
I’augmentation du courant statorique (i,), chose qui se répercute automatiquement sur le réglage de
la vitesse par 1’apparition des pics ou 1’allongement du temps de réponse. Le méme résultat a été

constaté par L. Zhen et L. Xu [107].

A D’essor de ce qui a été constaté et vu la dégradation importante des performances de la commande
vectorielle indirecte, il s’avere indispensable que le paramétre intervenant dans le calcul de la vitesse
de glissement (la constante de temps rotorique) soit, a tout instant, en accord avec celle de Ila

machine controlée par la technique a champ rotorique orienté.
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2.3. Adaptation de la constante de temps rotorique

L’¢étude précédente a montré que le probléme majeur de la commande vectorielle indirecte est la
variation de la résistance rotorique. En effet, la désorientation due au désaccord de cette dernicre
provoque, d’une part, I’augmentation des pertes joules IR statoriques et rotoriques, autrement dit, la
dégradation de I’efficacité et, d’autre part, la détérioration des performances du réglage de vitesse.
Par conséquent, afin d’améliorer les caractéristiques de découplage et maintenir la valeur maximale
du rapport couple - courant statorique, nous remplagons le calculateur de glissement du schéma de
commande indirecte fig.3.7, montré en trait pointillé, par un mécanisme de découplage adapté a la
variation de la résistance rotorique. Ce mécanisme est basé sur une analyse de I’erreur du flux

rotorique [103].

Onduleur -

Onduleur
> MLI
Controlé

Fig.3.7 Principe de la commande indirecte

2.3.1. Orientation du flux rotorique sans désaccord

Dans le chapitre précédent, la constante de temps rotorique a été supposée constante. Le
découplage entre le flux rotorique et le couple électromagnétique de la machine est achevé si la

fréquence de glissement est calculée de la maniére suivante :

iqs* = Te* /km ‘q)dr* (312)

l'ds)k = god: /Lm (3 13)

o, =R'IL"i, /i, (3.14)



9, =dg, /dt=0 (3.15)

Avec :

=L /R =T laconstante de temps rotorique ;

- ky =3pL,/(2L,) le coefficient du couple ;

. * . * r . .
- lgs , Igs représentent respectivement les commandes du flux rotorique et du couple.

2.3.2 Orientation du flux rotorique avec désaccord

Nous considérons dans ce paragraphe une résistance rotorique variable et nous observons, par

conséquent, I’erreur de flux provoquée sur les deux axes du repére tournant [103].

Si on ne considére que le régime permanent du flux rotorique de la machine a induction, par
annulation des termes dynamiques (les dérivés) dans les équations du flux rotorique du moteur AS,

sachant que les composantes du courant statorique supposées comme entrées, nous obtenons :

L, .. :
T"” (lds‘l/]:’ + a)sl'lqs)

= 3.16
L e, o

Lo o+ /1), )

.= 3.17
P ver o

Si on remplace la vitesse de glissement (3.14) dans (3.16) et (3.17), en utilisant les parameétres
correctes de 7}, nous obtenons¢, =i, .L, etgoqr* =0. Ceci correspond au découplage idéal de la
machine, et servira comme mode¢le de référence pour le mécanisme d’adaptation.

Si on suppose que la résistance change de R, AR, + AR, etk est le facteur de cette variation, on

peut exprimer ce dernier en fonction de & comme suit :

R R +AR
k=R RAAR 11 (3.18)
R, R, R«
R

Par réarrangement et simplification de (3.16) et (3.17), on aura :



i, +w,Ti

9, =L, L (3.19)
’ 1+(e,.T, )
i s a)sl ‘T;'ids

g =L (3.20)
! 1 + (a)sl 'Tr )2

Afin d’introduire le facteure, les équations (3.19) et (3.20) peuvent étre écrites comme suit :

iv
1+a)311—"i
. ld
Pur = Lyl ———7 (3.21)
T (o, )
I
.qis_a)sl‘Tr
. ldv
¢,=L,i, ————— (3.22)
! ‘ 1+(a)s/‘Tr)2

I
Nous remplagons @, T. par a-2-dans (3.21) et (3.22) :

Lgs
l, 2
1+ 0{_‘”]
lds

¢dr = Lmids i 2 (323)
Ly
14{0{ q]
lds
Ly Ly
. ids ids
0y = Lyiy —o—b (3.24)

m”ds . 2
lqs
1+ a-——
lds

Finalement, les composantes du flux peuvent étre exprimées en fonction du flux de référence
(découplage idéal) :
os _(1+ap) (3.25)

(0: - 1+(05,6’)2

o _(-a)f 3.26
o 1+(ap) (320

Les fig. 3.8.a et b montrent 1’évolution des rapports @u/@, (3.25) et @/ . (3.26) en fonction de la

variable k. avec ff comme paramétre qui refléte la puissance du moteur. La ligne verticale (k.=1) est



la ligne d’orientation idéale du flux. Nous définissons les variations du flux suivant les deux axes d-

g du repére tournant comme suit :

A¢dr = (Dr* _¢dr = ¢r*(1 _(Ddr /(Dr*)

) (3.27)
Ap, =@, =@, =-0,

2 . 0.5 .
: Ligne | N
:  d’orientation
15 : 2 :
' : BT :
B .
I e . :
N e — $ :
< ' . S0 #
] . S 77///y/:§; H
S . S T .
: oo :
05 : it :
0 : 05 E
0.5 1 15 2 0.5 1 1.5 2
k=1/a k=1/a
a) b)
1.4 : 0.6 ;
12 : 0.4
:/ 51 : Al
% 1 : *§02 E
N : X :
: SU :
0.8 : 0 :
0.6 : -0.2 :
0.4 - -0.4 -
0.5 1 1.5 2 0.5 1 1.5 2
k=1/a k=1/a
c) d)

Fig.3.8 Effet du désaccord sur le niveau du flux rotorique, pour différents niveaux

de puissance.



Il est clair que a partir des courbes de la fig.3.8, ’augmentation du gain k. (k>1) provoque
I’augmentation du niveau du flux rotorique sur les deux axes. De méme, sa diminution (k,<I)
entraine la diminution de ce dernier sur les deux axes. Par conséquent et, selon (3.27), pour des
valeurs de £, telles que £>1, la variation Ay, est négative (car ¢/ . est supérieur a 1), tandis que
Ag,, est négative car (pq,./(pr* est strictement positif. De mé&me, pour des valeurs de £, telles que k<1,

les variations Ag;, et Ag,, sont positives.

Formellement :

Si k,>1 <R > R,* (T,*> T,) on a alors (Agy- <0) et (Ag,- <0)
Si k<1 &R < R,* (T,*< T,) on a alors (A¢y- >0) et (A, >0)

Sur ces deux régles est basée la stratégie d’adaptation du mécanisme correcteur de R,

2.3.3 Orientation du flux rotorique avec adaptation floue

L’analyse précédente permet de conclure que le controleur classique d’orientation de flux doit étre
remplacé par un mécanisme qu’est en mesure d’adapter la fréquence de glissement. Cette adaptation
est basée sur I’analyse du signal d’erreur entre le flux estimé et celui supposé orienté. Dans ce
rapport, on utilise un mécanisme correcteur flou, équivalent a un PI classique utilisé par les auteurs
[30, 97] afin d’adapter la commande indirecte ou pour adapter le gain de glissement £, [93, 103]. La

fig.3.9 illustre son schéma synoptique.

________________________

1

1

7 i
: L i : Systéeme

Flou

0—>__45v>[§—> (FIS)

Fig.3.9 Schéma de principe du mécanisme flou d’adaptation de R,



La loi d’adaptation est basée sur 1’équation suivante :
w, =k, .o, (3.28)

Les entrées de ce correcteur sont les erreurs du flux rotorique sur le deux axes entre le découplage

idéal et le découplage réel (composantes du flux estimées a partir des parameétres mesurables) :

A¢dr = ¢dr* - (Ddr = Lmids* - wdr

. (3.29)
A¢q?’ = ¢qr - ¢qr = O - wqr

Les composantes ¢y et ¢, sont estimées en mesurant les courants et les tensions statoriques a

I’entrée de la machine [40, 103], conformément aux étapes suivantes :

- Estimation du flux statorique

DPos =Pos (l = 0) + J. (Vm _RS 'im )dt

(3.30)
0p =0 t=0)+[(v, —R i, )dr
Les indicesq, et g dénotent les deux axes orthogonaux du repere stationnaire.
- Transformation au repére tournant
 =0,,.c08(8,) + @, .sin(b,
Py =9 '( )+ @ -sin(0,) (331)
Pys = P s -SING,) + @ 5.CO8(6,)
- Estimation du flux rotorique
=L \p, -L,.0i,) L,
¢dr r (¢ds s d ) (332)

@, = L, .(gaqs -L oi s )/ L,

Il est a signaler que durant le processus d’estimation du flux rotorique, la résistance rotorique

n’intervient pas.

En tenant compte de la variation de la résistance statorique, le processus d’estimation du flux
rotorique est valable pour des fréquences de fonctionnement supérieures a 5 Hz car au-dela de cette
limite la chute de tension provoquée par la résistance statorique peut étre négligée. Pour des valeurs
de fréquence inférieures a SHz et, afin d’éliminer son impact sur le processus d’estimation,

1’équation (3.30) est réduite a (3.33) [98] :



P = Pt = 0)+ [ (v, )t

(3.33)
Op = Pt =0)+ [(v)dt

2.3.3.1. Synthese du systeme flou
Son architecture interne est semblable a celle du régulateur de vitesse FLCS, (Chapitre 2, fig.2.16),
il en différe dans ses entrées (absence de dérivée) et dans sa stratégie d’action (ou la base de

connaissance) ainsi que sa source de dérivation [21, 22].
Le processus de décision de ce mécanisme passe par trois étapes [12, 104]:

& Fuzzification - Cette étape consiste a déterminer le degré d’appartenance des entrées. Ceci exige
que ces entrées soient tout d’abord normalisées. La normalisation consiste a multiplier les entrées
par des gains de concrétisation afin de garantir ’appartenance des entrées a 1’ensemble de

référence.

A¢dr = Gdr '(Lm ‘ids* - ¢dr‘)

(3.34)
Agoqr = qu (0 - ¢qr)

Chaque variable floue (A@q, AQq) est subdivisée en sept (7) ensembles flous (NG, NM, NP, Z, PP,
PM, PG) ayant des fonctions d’appartenance triangulaires (choix basé sur la simplicité de traitement
[12, 25]) ou trapézoidales équidistantes (pour les ensembles flous extremums). Concernant la
variable de sortie, ’ensemble de référence est couvert de fonctions triangulaires pour tous les
prédicats, fig.3.10. Tel qu’il a été expliqué dans le chapitre précédent. Vu I’absence des regles
systématiques pour le choix des parametres des systémes flous, le choix est souvent intuitif ou basé

sur des travaux antérieurs.

La partition floue fine adoptée pour ce régulateur est dictée par le fait que le découplage est sensible
vis-a-vis de la variation de la fréquence de glissement d’une part et, d’autre part, la précision de
décision est importante, étant donné que ce mécanisme est appelé a fonctionner avec le mécanisme

d’optimisation.

& [nférence - la base de régle dont le nombre est déterminé automatiquement par la partition des
univers de discours des variables d’entrées est telle que M=7X7=49 régles floues. Concernant la

relation entre la partie antécédente et la partie conséquente, elle est basée sur I’analyse faite dans



la section précédente, ceci par I’inversion de la relation Cause —Effet, chose qui permet d’écrire

les reégles générales suivantes:

O Si Agy est négatif ET Ag,, est négatif, ceci s’explique par I’augmentation de la résistance

rotorique, ALORS I’incrément Ak, doit étre positif.

® Si Agy est positif ET Ag,. est positif, ceci s’explique par la diminution de la résistance
rotorique, ALORS I’incrément Ak, doit étre négatif.

© Si Ay, n’est pas nul ET Ag,, est nul, ceci s’explique par le maintien du découplage (R, n’a
pas changé), ALORS le niveau du flux rotorique est varié par un contrdleur de flux

(optimisation ou défluxage).

NG NM NP PP PM PG

NG NM NP PP PM PG

4 -3 -2-1 01 23

4 Inférence

floue >

4 3 -2-101 2
3 4

NG NM NPgZ PPPM PG

4 -3 -2-101 23

Fig.3.10 Partitions floues du correcteur de glissement £,

L’application des trois régles précédentes sur les partitions floues illustrées par la fig. 3.10 permet de

déduire la table d’inférence (table 3.1).



N A% NG NM NP Z PP PM PG
A(_pqr

NG PM PP PP Z Z V4
NM PM PP PP PP Z Z Z
NP PP PP PP PP Z Z Z
z z Z 7z 7 Z z
PP z Z Z NP NP NP NP
PM z Z Z NP NP NP NM
PG z Z Z NP NP NM NG

Table.3.1 Matrice d’inférence du mécanisme flou d’adaptation

Sachant que les valeurs linguistiques utilisées sont comme suit :

NG : Négatif Grand, NM : Négatif Moyen, NP : Négatif Petit, Z : Zéro (nul), PP : Positif Petit, PM :
Positif Moyen, PG : Positif Grand.

Les cases en double trait peuvent étre un exemple de lecture de la table, alors :

1. SI (Aggr est PM) ET (A@q est Z) ALORS (Ak;, est Z) ;

2. Sl (Aggr est NG) ET (Agq est NG) ALORS (Ak, est PG).

La premicre regle signifie que le flux rotorique de référence a changé (Agdr est PM) mais le
découplage est toujours maintenu (Aqqr est Z) ; la résistance rotorique actuelle est, par conséquent,
la méme que celle utilisée par le controleur d’orientation. Dans ce cas, le mécanisme d’adaptation
doit maintenir le glissement tel qu’il est. Ce fonctionnement correspond au cas d’optimisation ou la
vitesse du moteur est au-dela de celle de synchronisme. En ce qui concerne la deuxiéme régle, la
variation sur les deux axes est négative, autrement dit le flux a augmenté sur les deux axes. La
résistance réelle est, par conséquent, supérieure a celle du controleur et le mécanisme d’adaptation

doit augmenter kr d’une maniére a éliminer le désaccord.

En outre, la méthode d’inférence de Mamdani (Max — Min) [12, 25] a été choisie pour obtenir une

décision floue a partir de 49 régles.

& Défuzzification - La décision issue du bloc d’inférence est une grandeur floue, celle-ci doit étre
convertie en grandeur de commande. Pour ce faire, une méthode de déffuzzification doit étre
utilisée pour réaliser la conversion en grandeur réelle. La partition floue de la variable de sortie
permet d’implémenter la méthode des hauteurs pondérées, cette derniére est celle qui consomme
moins de temps de calcul, d’une part et, d’autre part, elle est comparable a celle des centres de

gravité en terme de précision. La répartition symétriques, équidistante des fonctions



d’appartenance et de méme type permet de les réduire a des singletons avec des abscisses
respectivement de gauche a droit -3, -2, -1, 0, 1, 2 et 3, chose qui permet d’appliquer la méthode

des hauteurs pondérées.

En terme de valeur numérique, le comportement de ce mécanisme se résume par la loi d’action
illustrée par la fig. 3.11. En effet, pour tout couple de valeurs d’entrées, le mécanisme génére la

variation de glissement, cette derni¢re correspondant a I’augmentation ou a la diminution de £;.

Fig.3.11 Loi de controle du correcteur de glissement %,

Le mécanisme d’adaptation, aprés défuzzification, génére la variation du gain de glissement et,
comme ce mécanisme posséde la structure d’un correcteur Proportionnel — Intégral, le gain de

glissement se déduit par la relation suivante :

k (k)=k (k-1)+G, Ak, (k) (3.35)

Ou:
Gy, est le gain d’adaptation de sortie.

II est a signaler que les gains de normalisation Gg., G, et G- sont ajustés par la méthode essai et

erreur (7rail & error).

2.3.3.2. Simulations et interprétations
En vue de voir ’effet de ce mécanisme, nous allons simuler la commande indirecte avec variation de
la résistance rotorique pour les mémes conditions considérées précédemment, a savoir : variation

linéaire, augmentation brusque et diminution brusque de la résistance réelle de la machine. En effet,



le calculateur classique de la fréquence de glissement, encadré en trait pointillé sur la fig.3. 8, est

remplacé par le mécanisme flou illustré par la fig. 3.9.

En observant les résultats de la fig.3.12, nous constatons que I’introduction du mécanisme
d’adaptation flou permet de maintenir le découplage par 1’approximation de la résistance réelle
(fig.3.12.a). Ceci est expliqué par ’annulation de la composante transverse de flux rotorique et le
maintien de la composante directe identique a sa référence (fig.3.12.c et d). Par conséquent, le temps
d’inversion du sens de rotation a été rétabli, chose qui s’explique par un temps d’inversion réduit
comparativement avec le variateur sans adaptation (fig.3.12.b et e). Le courant statorique est
maintenu a sa valeur optimale (fig.3.12.f et g); autrement dit le rapport couple — courant est
maximal. Il est clair, a partir de la fig.3.12.a, que le gain de variation k. n’est valable que en régime

statique, raison pour laquelle il diverge lors de I’inversion de rotation ou le démarrage.

Les performances du mécanisme d’adaptation floue sont illustrées davantage en considérant une
variation brusque de la résistance rotorique. La fig.3.13 montre 1’effet d’une augmentation de 100%
de R, (fig.3.13.a); il est clair que le découplage est rétabli rapidement (fig.3.13.c et d) car
I’estimation de la résistance rotorique a été rapidement faite (fig.3.13.a), ainsi que la valeur du

courant statorique (fig.3.13.f et g).

La fig.3.14 montre ’effet d’une diminution de 50% sur R; (voir fig.3.14.a). Les résultats obtenus
confirment 1’efficacité du mécanisme d’adaptation flou élaboré ; le découplage entre le flux et le
couple est maintenu (fig.3.14.c et d), les performances du réglage de la vitesse (fig.3.14.b et e) aussi
bien en régime statique qu’en régime transitoire, sont quasi identiques a celles obtenues sans
désaccord. Finalement, les fig.3.14.f et fig.3.14.g montrent clairement le rétablissement du courant
statorique transverse vers sa valeur optimale. De cette manicre, le mécanisme d’adaptation flou
(FLC) maintient le rapport couple /courant a sa valeur optimale, quelles que soient les conditions de
fonctionnement. En remarque des oscillations sur la courbe de la résistance estimée (ou le gain kr)
ceci est ’effet de la diminution de la résistance rotorique sur le flux rotorique, par conséquent, le

couple moteur qu’est plus grand que celui de son augmentation d’apres la fig.3.8.c.
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2.4. Adaptation floue en présence des pertes fer

L’objectif du systéme flou suggéré est de corriger la fréquence de glissement en se basant sur la
déviation des composantes du flux rotorique. Cette déviation est estimée par la comparaison entre le
flux estimé et le flux orienté. Sachant que le flux orienté est interprété par 1’alignement du vecteur

flux rotorique avec I’axe direct du repére tournant, autrement dit, ¢, =i, .L et (pqr* =0, par

conséquent, en tenant compte des pertes fer, le systéme de référence doit étre changé. En effet, la
composante permettant le contréle du flux n’est plus iy mais iz,. De méme, le couple n’est plus
contrdlé par i, mais par iy,. Ainsi, le mécanisme d’adaptation flou est appelé désormais a corriger la
constante de temps de fuite rotorique 7, (voir fig.3.15). Apres réarrangement et simplification des

équations (2.24) et (2.26) du chapitre 2, on obtient la formule de la fréquence rotorique :

Oy = — =Z—q— (3.36)
S de fi ldm

. 2 : ;
) 3pL, : : +
: X ]
1 i :
T_ V| L I
fr i :
i R.fé :
i A |
1 X 1
1+s.T f ; * : o i *
* _ dm : —+ ! ds
¢V " Lm : ( ) :

Fig.3.15 Présence de la résistance dans le nouveau controleur d’orientation de flux.

La fréquence de glissement générée par la fig.3.15 est adaptée par le mécanisme d’adaptation flou

(fig. 3.9) tout en changeant ce qui suit :



- le modéle de référence devient ¢, =@, =i, .L, et goqr* =0 ; les gains d’adaptation
Gar et G, sont ajustés, également de telle sorte & maintenir les performances d’adaptation.

- le processus d’estimation des composantes du flux rotorique, (3.30) — (3.32) reste valable

en présence des pertes fer [80]. Dans ce qui suit, nous allons le démontrer.

A partir du schéma équivalent (fig.2.3, chapitre 2), il est possible d’écrire dans le référentiel

stationnaire :
d
S“’" + Rfe @, +i,—i,)=0
! (3.37)
g +R,, (1ﬁ3+lﬁr lﬂm)
Par ailleurs, de (2.21) du chapitre 2 et (3.37) on peut déduire les expressions de iy et is.
lar - _Ldgﬂam +h_iw
R, dt L,
(3.38)
. 1 d¢ﬂnz (oﬂm
lg =——— + —ig
R, dt L,

En combinant (2.22) du chapitre 2 et (3.38), on peut exprimer les composantes du flux rotorique en

fonction des composantes du flux magnétisant et du courant statorique seulement.

s " (3.39)

La détermination des composantes de flux magnétisant se fait par I’estimation des composantes du
flux statorique, obtenues en mesurant les courants et les tensions statoriques (voir équation 2.23 du

chapitre 2).

¢am = ¢m - Zfs lm

. (3.40)
¢ﬂm: 90/75 - lf.s 'lﬁs

[
En remplacant (3.40) dans (3.39) et en négligeant le terme—2— et, étant donné que /5 << Ry, nous
fe

obtenons les formules suivantes:



ar

Lr¢as Lr .
= L— - (l/’r + Z_/&' L_)las

I " Lm (3.41)
+ P ps N
Py = £ _(Zfr +Zfs L_)-l/z;

Autrement dit :

L L, ..
¢ar = : (gom‘ - (lfr + lfS L_m)lmJ

Lﬂ? r
(3.42)

L L

=—= -, +1, )i,
¢ﬁr Lm (goﬁs ( fir s L') ﬂsJ
L’expression (3.42) et (3.32) sont identiques, car /; = 5, par conséquent :
Lm

[, +lfs.L—=L50 (3.43)

I

En effet, aprés 1’obtention du flux statorique dans le repére tournant, en utilisant (3.31), le flux
rotorique est estimé par (3.32). Ce mécanisme d’estimation différe de celui, décrit précédemment par
(3.30)-(3.32), par 'utilisation de I’angle de conversion obtenu aprés adaptation et compensation des

pertes fer.

2.5. Simulation et interprétation

Afin de tester la validit¢ du mécanisme d’adaptation flou de la résistance rotorique avec le nouveau
contréleur d’orientation de flux, une simulation a été faite sur le méme variateur avec ce qui suit :
démarrage direct avec sa charge nominale, introduction d’un désaccord effectu¢ a I’instant t 0,6
secondes, ceci par I’augmentation de 100 % sur la résistance réelle du moteur et, finalement, par une
inversion du sens de rotation a I’instant t=1,5 secondes. Les résultats de simulation obtenus, voir
fig.3.16, montrent le comportement du variateur vis-a-vis des régimes cités ci-dessus. Le mécanisme
d’adaptation flou, dont la stratégie d’action a été maintenue, a pu rétablir le découplage en présence
des pertes fer. En effet, les fig.3.16.c et d, montrent I’alignement du flux rotorique sur 1’axe direct et
I’annulation de la composante en quadrature. La fréquence de glissement est adaptée de telle sorte a
maintenir le découplage lorsque la résistance a été changée. Nous remarquons également que le
couple du moteur suit le couple de référence, chose qui permet de conclure que le mécanisme

d’adaptation flou reste valable avec le contréleur d’orientation qui tient compte des pertes fer.
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3. Deuxieme partie : Minimisation des Pertes

3.1. Introduction

Dans la premicre partie de ce chapitre, il a ét¢ démontré que la perte d’orientation du flux
rotorique provoque I’augmentation des pertes joules statoriques et rotoriques et, par conséquent, la
détérioration de I’efficacité du variateur du moteur asynchrone. Le mécanisme suggéré a pour tache
de maintenir le découplage et, par conséquent, maintenir les performances de réglage de vitesse, et
I’efficacit¢é de fonctionnement du moteur. Cette derniére est altérée par la charge entrainée
¢galement. En effet, lorsque le moteur entraine une charge réduite comparativement a sa charge
nominale, les pertes augmentent si le niveau de flux est maintenu. L’objectif de la section suivante
est la détermination du niveau de flux permettant un fonctionnement avec le minimum de pertes

lorsque la charge entrainée est variable.

3.2. Loid’optimisation

La question qui se pose, lorsque il s’agit de minimiser les pertes de la machine, sachant que cette
derniére est contrdlée par la méthode a flux rotorique orienté, est la suivante: quelle valeur doit-on
donner au flux rotorique de référence permettant d’avoir un fonctionnement optimal de la
machine sans pour autant influencer les performances du réglage de vitesse ou le découplage. Pour
répondre a cette interrogation, un mécanisme d’optimisation est élaboré¢, son principe est d’exprimer
les pertes totales dans la machine [52] (y compris les pertes fer), en fonction du flux rotorique, du
couple électromagnétique et de la pulsation statorique. La dérivée de cette fonction par rapport au
flux rotorique permet de trouver la valeur optimale du flux en fonction du couple (7%) et la pulsation

statorique (). Cette valeur minimise notre fonction objective a savoir, les pertes totales [52].

En régime permanent, les pertes totales dans le moteur a induction peuvent étre évaluées a partir du
schéma équivalent de la machine a induction ramené au stator présenté sur la fig.3.17 [18]. Ce
schéma est obtenu a partir du schéma équivalent en régime dynamique et statique sur les deux axes
du repére tournant, (fig. 1.7, chapitrel). Etant donné que les termes dynamiques sont ignor¢s, la
fig.3.7 peut étre réduite a celui de la fig.3.17. Les pertes totales représentent évidemment la somme

des pertes par effet Joule (rotoriques et statoriques) et des pertes fer. Par conséquent :



APS = Rs '(ids2 + iqsz)

AP, =R, .G, +i,") (3.44)
I 2
2 [0
APfe =Rfe'(1fe )=Rfe'( ]me - 1))
fe
Avec :
APy : pertes par effet Joule statoriques ;
AP, : pertes par effet Joule rotoriques ;
APy, : pertes fer.
AP : pertes totales
RS lfg Rr Zfr
) W—CT™ AM——
—» 4—
+ I I

v Ife 1§Rfe Imlng

Fig.3.17 Circuit équivalent en régime permanent de la machine a induction ramené au stator en
tenant compte des pertes fer

Sachant que la machine est découplée, alors :

d
T P,

fr dt ¢r wdm ( )

Nous remplacons dans (3.45) la différence (¢, - @an) par ls.iq- €t on trouve :
do, :
T, 7 +1,i, =0 (3.46)

Par conséquent et, par simplification du terme /g, on peut écrire :



do,
dt

+Ri, =0 (3.47)

En régime permanent, le niveau du flux est maintenu constant par le mécanisme d’adaptation flou,
¢laboré précédemment. L’équation (3.47) peut étre simplifiée davantage :

Ri, =0=i, =0 (3.48)

En outre, le découplage de la machine est basé sur I’annulation de la composante en quadrature du

flux rotorique, chose qui permet d’écrire :
p,=0=>1,i, +L,, =0 (3.49)

D’ou:

= (3.50)

Nous venons de définir les composantes du courant rotorique, inaccessible état, en fonction des
autres variables. Si on remplace (3.48) et (3.50) dans les équations des pertes (3.44), on trouvera ce

qui suit :

AP=P +P + P,
L’ L o’ (3.51)

.2 We .2 .2
2 lqm ) + mR > '(la'm + lqm )
S Je

:Rs'(idsz + iqsz) + Rr(

En substituant les composantes iz et iy par leur expressions, obtenues par compensation des pertes

fer (équations 2.31, chapitre 2), dans (3.51), cette derniere peut s’écrire de la maniére suivante :

1 w\'L}'n L]
AP:RY .(7 ¢r - - lqnl
L Ry s

, L
)2 +Rs'(&¢)" +l—’iqm)2 +
fi
iy (3.52)
R.(Zn—i %)+
lﬁ,z q R/é

2 2
L, .o

S

.02, . 2
'(ldm +lqm )

Autrement dit:



m fe fe
2 2 2 2
. 2 L. L 2 W |, 2
+| R 5L, + R+ R, L, i, (3.53)
fe lfr fr fe

T . .
.—=, dans I’expression (3.53), pour aboutir a une

Nous remplagons, également, iz, par
pL, o

expression des pertes totales mettant en évidence le flux rotorique (¢,), le couple électromagnétique

(T%) et la pulsation statorique ().

R ’R, ?
AP =] S B B O 1,0
_Lm Rfe Rfe
i 2 2 2 2 2
L 1, T
R DL R R T | S e (3.54)
L fe lﬁ’ lﬁ’ Rfe p lm P,
. 2R L, .o, 2-&%} 0
qm *¥'r
l,.Rp R,
L’expression (3.54) peut étre simplifiée encore:
R R g
AP=| B O T O |2
2 2 R r
Lm Rfe fe
a)yz.lﬁZ L 2 R - 2 T 2
HR—F 5 +R . —F S+ S+, S — |5 (3.54)
R,".p p-l,” p " PR, |o,
N {z.RX L, .o, Z.R_S,a)s:l o
- 'quH rr
[;.R, R,
Etant donné que T est proportionnel au produit i, et ¢, alors (3.54) deviendra :
2
AP = a.p,
2 2 2 2 2
w1, L, R, 0] T
+| R, —5" f2+RS.—2’ Sl e (3.55)
Rfe -P p Zm p p Rfe 2
+bT,

Finalement :



2
T
AP =ap’ +bT, + c.(—eJ (3.56)
P,

Avec :

R .
a=(—5+(R; +Ry).—)
I 2 S R 2

m fe

c:Rs.LzerR w,’ R o lp

r S S

szmz pz Rfez pz ft-p

L’expression (3.56) permet de soulever un point important, a savoir : les pertes (électriques et de fer)
dans la machine asynchrone sont fonction de 1’état magnétique, les conditions de charges
représentées par le couple et la taille de la machine. Le dernier concept est exprimé par le quotient
couple moteur sur le niveau de flux, autrement dit, ce rapport est proportionnel a £ définit
précédemment. Du point de vue mathématique, 1’expression (3.56) est la fonction objective. Il est
clair, qu’elle est une fonction d’autres paramétres que le flux et le couple, a savoir la vitesse
¢lectrique @, (fonction de la vitesse rotorique et la fréquence de glissement) et les parameétres
¢lectriques et magnétiques de la machine. Par conséquent, minimiser cette fonction revient a calculer
la dérivée partielle par rapport a la variable qu’on désire ajuster. On ne peut pas ajuster le couple
¢lectromagnétique, car il dépend directement de la vitesse et les conditions de charge du moteur.
Quant au flux rotorique, il est indépendamment contrdlé et fixé par la méthode vectorielle par
orientation du flux. Cette valeur de flux s’obtient par I’annulation de la dérivée de la fonction

objective. Formellement :

AP o = 2ag -2e17 - =0
o9, Pr

D’ou:

0, =2|T| (3.57)

Avec: ¢ <¢




Dans ce cas, le flux rotorique (ou le courant i) de commande obtenu est fonction des paramétres de

la machined = f(L,,L,,l,,R,R,,R,), la valeur du couple électromagnétique (7.) et la pulsation

statorique (). Cette relation, représentée par la fig. 3.18, détermine le point de fonctionnement
optimal défini par le niveau de flux rotorique nécessaire, le couple électromagnétique du moteur et la

vitesse de la machine (o, = ay + p.€2).
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Fig.3.18 Loi de fonctionnement avec minimum de pertes par rapport au :
a) flux rotorique de commande (¢,) ;

b) courant magnétisant de commande (izy,).

L’introduction de ce mécanisme afin de déterminer le niveau de flux rotorique optimal, permet de
modifier le schéma de la commande tel qu’il est illustré par la fig. 3.19. La valeur générée par ce
mécanisme est la valeur de référence pour le bloc d’orientation de flux qui, a son tour, comprend le

mécanisme d’adaptation flou et le mécanisme de compensation des pertes fer.

Etant donné que la loi d’optimisation obtenue (3.57) est basée sur le schéma équivalent de la
machine en régime permanent, par conséquent, cette loi n’est pas valable en régime dynamique. A
titre d’exemple, la valeur générée en régime dynamique a petites charges peut étre insuffisante pour

réaliser une inversion de rotation.

Cependant, lors des régimes transitoires, le flux nominal doit étre restauré, ce qui permet de suggérer
le mécanisme illustré par la fig.3.20. Ce dernier permet le passage d’un régime a un autre. Durant les
régimes dynamiques, en partant du démarrage de la machine, le flux rotorique de référence est
maintenu a sa valeur nominale afin d’avoir un couple maximal, tandis que, en régime permanent, le

mécanisme est appelé a générer la valeur de flux convenable.
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Fig.3.19 Schéma bloc de la commande indirecte a flux rotorique orienté avec optimisation des pertes
totales

Mode Mode
transitoire permanent

Démarrage

Fig.3.20 Le transit entre les deux modes de fonctionnement, flux constant et variable.

Le transit entre les deux modes est contr6lé par la variation de la vitesse. Si la variation est inférieure
a une certaine précision durant quelques périodes de fonctionnement, le mode a flux variable est
appliqué, sinon le flux reprend sa valeur nominale. La valeur de précision est obtenue par la

technique « essai & erreur ».



3.3. Adaptation et minimisation de pertes

L’expression (3.57), obtenue par application du principe d’optimisation des fonctions
analytiques, détermine le niveau de flux de la machine permettant d’avoir un fonctionnement avec un
minimum de pertes. Dans la littérature technique, cette méthode est désignée par I’appellation
minimisation des pertes de puissance a base de model (Model-based power loss minimisation) [1, 51,
71]. Par conséquent, notre contribution consiste en la quantification des pertes de la machine
asynchrone, a savoir pertes par effet Joule statoriques, rotoriques et pertes dans le fer. Connaissant le
couple, la vitesse rotorique avec la fréquence de glissement, la valeur optimale du flux rotorique est
générée par le bloc de minimisation de pertes, d’autres paramétres participent, cependant, a ce
calcul ; les plus primordiaux sont les résistances statorique et rotorique. Dans la présente thése on
s’est limité a ’adaptation de la résistance rotorique. Toutefois, 1’effet d’une variation importante de
I’ordre de 100% sur la valeur de la résistance statorique provoque une erreur inférieure a 0,25A sur le
courant magnétisant de référence, valeur que nous avons jugée tolérable. Cette erreur est
considérable lorsque le couple moteur devient comparable avec le couple nominal (cas d’inversion
de vitesse de rotation ou d’application de charge, etc.), cette valeur d’erreur est évitée par le fait que
le flux nominal est rétabli lorsque le couple de charge est proche de la valeur nominale. En ce qui
concerne la résistance rotorique, le mécanisme d’adaptation qui actualise la fréquence de glissement
en cas de variation de la résistance rotorique, peut fournir le gain de variation k. En effet, la
résistance rotorique R; est remplacée, dans I’expression (3.57), par k.R.". On trouve finalement : une

loi d’optimisation fonction des paramétres suivants :
- le couple électromagnétique (7) ;
- la pulsation statorique () ;

- le gain de variation de la résistance rotorique (k).

Nous remarquons également que le mécanisme de minimisation nécessite la connaissance des
conditions de charge, a savoir le couple moteur. En effet, ’idée d’utiliser un capteur de couple parait
possible mais ses inconvénients sont évidents, (des conséquences indésirables se répercutent sur le
colt et la robustesse du variateur par 1’ajout d’un capteur de couple, etc.) Pour cette raison et, étant
donné que le couple développé par le moteur (7,) est le méme que celui de la référence (7,*), si les
pertes fer sont compensées, par conséquent, le capteur est remplacé simplement par la sortie du
régulateur flou de vitesse qui génére le couple de référence, voir chapitre 2, chose qui simplifie

considérablement le systéme d’entrainement, voir fig. 3.22.
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Fig.3.21 L’influence d’une variation de 100% de la résistance statorique sur la valeur du courant de

commande optimisé

4. Simulations et interprétations

Deux mécanismes ont été élaborés, 1’un pour I’adaptation de la résistance rotorique et I’autre
pour le calcul optimal de niveau du flux pour un fonctionnement rationnel du variateur. Le plus
important est que chacun utilise la sortie de 1’autre. En effet, le mécanisme d’optimisation nécessite
le gain &, et la vitesse s, qui sont générés par le mécanisme d’adaptation flou. Ce dernier a besoin, a
son tour, de la valeur du flux de référence qui est générée par le mécanisme d’optimisation ; cette
valeur ne refléte le niveau de flux nécessaire pour le fonctionnement optimisé que lorsque les pertes
fer sont compensées. Autrement dit, si les pertes fer ne sont pas compensées, ceci engendre une
erreur entre le couple de référence et le couple moteur et, par conséquent, 1I’optimisation est erronée.

Cette architecture est récapitulée par la fig. 3.22.
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Fig.3.22 Schéma global de la commande indirecte a flux rotorique orienté optimisée en tenant

compte des pertes fer (optimisation, compensation et adaptation)

Dans cette section, nous allons simuler cette architecture afin de valider la co-existence des deux
mécanismes. Dans 1’objectif de mieux comparer les résultats, nous allons considérer quatre types de

conditions de fonctionnement, a savoir :
1. Commande vectorielle indirecte a flux constant ;
2. Commande vectorielle indirecte a flux variable (optimisation) ;
3. Commande vectorielle indirecte avec optimisation et adaptation de R,;
4. Commande vectorielle indirecte optimisée avec rétablissement de la charge.
Il est a signaler que 1’¢élimination des harmoniques, que contiennent les courants statoriques, est

effectuée par des filtres Passe-bas de fréquence de coupure de 1kHZ [97].

4.1. Controle indirect a flux constant

La fig. 3.23 montre les courbes de simulation de la commande vectorielle avec niveau de flux
fixé¢ a sa valeur nominale. Le découplage est assuré entre le flux et le couple par le controleur
d’orientation de flux modifié (fig. 3.10). Par conséquent, le flux rotorique est maintenu a sa valeur

nominale (fig. 3.23.d et ¢) ; de méme, le courant statorique direct prend sa valeur correspondante (i



= 3.867A). A I'instant t = 2s le couple de charge est réduit a 35% de la valeur nominale, le courant
statorique transverse décroit jusqu’a la valeur 0.822A et le courant statorique direct est toujours
maintenu constant (fig. 3.23.e et f), ce qui engendre un courant statorique de module Iy = 3.956A

(fig.3.23.g).

Il y’a lieu de constater clairement a partir de I’instant t=2s que le fonctionnement a faible charge
(surexcitation), suite a la diminution de la valeur du couple résistant, est caractérisé par la différence
entre les courbes des composantes du courant statorique fig. 3.23.e. En effet, d’aprés la fig. 3.3, un
moteur d’une telle puissance doit satisfaire a tout moment un rapport entre le courant transverse et
direct, égal approximativement a I’unité, ce qui n’est pas le cas avec la commande vectorielle a flux
fixe. Ceci provoque un fonctionnement avec rapport couple — courant statorique faible et appel
inutile d’une puissance réactive excessive (courant magnétisant fixé par le niveau de flux), par
conséquent, augmentation des pertes par effet Joule dues au maintien du courant statorique, chose

qui se traduit par une dégradation de I’efficacité.

4.2. Controle indirect a flux variable

L’introduction du mécanisme d’optimisation a permis d’augmenter ’efficacité du systeme
davantage dans le cas de faibles charges. Ceci tient au fait que la diminution du couple de charge est
accompagnée par la réduction du flux rotorique (fig. 3.26.c) sans pour autant affecter 1’orientation de
ce dernier ou le découplage (fig. 3.24.d.) En effet, le courant sur I’axe direct est réduit a la valeur (i
= 2.320A) et on enregistre aussi une augmentation du courant sur 1’axe transverse, (voir fig.3.24.e)
pour compenser la chute du couple [94] (i;s = 2.02A) ; cette augmentation est provoquée par le
régulateur de vitesse qui génere le couple de référence (I’image du courant transverse). A cet effet, le
module du courant statorique est réduit a la valeur /; = 3.076A (inférieur a la valeur avec
fonctionnement a flux constant 3.956A), (voir fig. 3.24.f et g), ceci sans affecter les performances de

réglage de vitesse évidemment (fig.3.24.a).

Sous un autre angle, le mécanisme de minimisation des pertes génere la valeur de flux (courant
magnétisant) de sorte a satisfaire un rapport égal a ’'unité entre le courant statorique transverse et
direct, ceci correspond au fonctionnement rationnel pour les machines de petites puissances, une
constatation expliquée davantage par la fig.3.3 et montrée par certains auteurs [94, 51]. Dans le but
de tester cette constatation, d’autres simulations ont été faites en considérant des fonctionnements a
différents faibles couples de charge. Les fig. 3.25 et fig.3.26 montrent les réponses du variateur,
respectivement, lors d’une diminution de 50% et de 80% sur le couple de charge comparativement

au couple nominal.



En terme de puissance consommée, la fig.3.27 montre que le mécanisme élaboré a permis de
réaliser une économie de consommation. Ce fonctionnement correspond au couple de charge ayant
une valeur de 35% de la charge nominale. La puissance instantanée est mesurée a ’entrée de

I’onduleur (grandeurs continues) suivant la formule suivante :
Py =U, 1, =U,(fil,+ foly + fil,) (3.58)

Avec f}, >, f3 les fonctions logiques de commandes de interrupteurs de I’onduleur MLI et U, la

tension continue a son entrée.
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La fig. 3.27 met en évidence la différence entre la puissance moyenne consommée a flux variable
(cas de minimisation de pertes) et a flux constant (méthode vectorielle classique) pour une plage de
variation du couple de charge allant de 10% jusqu’a 100%. En effet, lorsque le moteur a induction
fonctionne avec des charges proches du couple nominal, plus de 70% d’apres la fig. 3.28, le
mécanisme de minimisation suggéré n’apporte rien en termes d’économies d’énergie. Cependant, a
faibles charges, le gain de puissance est trés évident en comparant les deux courbes de puissance

obtenues sans et avec mécanisme de minimisation des pertes.

P4y(W)
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Fig.3.27 Puissance instantanée a I’entrée de I’onduleur d’alimentation du moteur a induction

1) fonctionnement a flux constant ;

2) fonctionnement a flux variable.
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Fig.3.28 Puissance continue moyenne consommeée par le variateur fonctionnant a vitesse de 100 rad/s
(couple nominal du moteur Tn =10 N.m)
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4.3. Commande vectorielle indirecte avec optimisation et adaptation de R,

L’avantage du mécanisme d’adaptation flou, traité précédemment, est le fait que sa stratégie de
controle (la matrice d’inférence) toleére la variation de flux sur 1’axe direct. Par conséquent, le
fonctionnement simultané du mécanisme d’adaptation et du mécanisme d’optimisation améliore
davantage I’efficacité du systéme si un désaccord a lieu entre la résistance rotorique réelle et celle de
la commande, ceci s’explique par les résultats de simulation présentés dans la premiére partie de ce

chapitre.

L’effet du désaccord, non corrigé, sur la commande vectorielle se manifeste, d’une part, par la perte
de découplage et, d’autre part, par 1’augmentation du courant statorique pour le méme couple de
charge, choses qui sont accompagnées par la détérioration des performances des régimes statique et
transitoire du systéme d’entrainement (son efficacité qui diminue); ce probléme a été résolu par
I’introduction du mécanisme d’adaptation flou (FLC), (voir fig.3.29.c et d et fig. 3.29.h). En effet,
I’orientation de flux a été rétablie aprés 0.2 secondes (fig.3.29.c et d). De méme, le courant statorique
sur ’axe transverse, aprés une augmentation due au désaccord, a été rétabli a sa valeur

correspondante a la charge entrainée (fig. 3.29.h).

Apres 2.5 secondes de fonctionnement, la charge a été réduite a 35% de sa valeur nominale. Les fig.
3.29.c et d montrent le comportement du mécanisme de minimisation. En effet, le flux a été diminué
et, par conséquent, le courant statorique direct a la valeur 2.462A (fig.3.29.¢). Le courant sur I’axe en
quadrature se stabilise a la valeur 2.18A. Il est clair que la diminution du flux rotorique n’a pas

affecté le fonctionnement du mécanisme flou, ceci est pris en compte par les régles floues.

On remarque bien que les courants statoriques direct et en quadrature sont presque identiques, en
mode de fonctionnement optimisé ou a pleine charge, ce qui signifie que le fonctionnement de la

machine a induction est optimal (pertes minimales) [51, 94].

4.4. Cas d’optimisation avec rétablissement de la charge

Les cas traités précédemment, montrent la validité du mécanisme d’optimisation en régime de
fonctionnement a faible charge, par réduction du courant statorique direct a une valeur pour laquelle
les deux composantes du courant statorique deviennent identiques [51], ce point de fonctionnement
implique le fonctionnement optimal de la machine et, en cas d’inversion du sens de rotation, le flux

rotorique reprend sa valeur nominale pour maintenir le couple maximal de la machine.



La fig. 3.30 montre le cas d’un fonctionnement a faible charge du variateur et brusquement la charge
entrainée restitue sa valeur nominale. Nous remarquons que le fonctionnement a faible charge est
accompagné par une diminution du courant et dés que la charge a restauré sa valeur nominale, le
mécanisme passe au mode a flux constant, flux nominal, afin de vaincre le couple de charge avec un
minimum de pertes. D un autre c6té, le rétablissement de la charge, appliqué dans ce cas (fig. 3.30) a
I’instant t = 2.5s, a fait que le flux a été rétabli rapidement sans affecter son orientation (fig. 3.30.c et

d) ; de méme que la vitesse et le couple électromagnétique (fig.3.30.a et b).

Les composantes du vecteur courant statorique restent pratiquement identiques (fig. 3.30.e), par

conséquent, le moteur fonctionne toujours avec une bonne efficacité.

Toutefois, on enregistre des oscillations amorties de faible amplitude du flux lors de sa variation, leur
effet sur les réponses de vitesse et de couple n’étant pas néfaste [94]. Ces oscillations sont dues au
fait que I’estimateur du flux n’est pas valable en régime dynamique, par conséquent, une petite
variation sur I’axe transverse est interprétée directement par le mécanisme d’adaptation flou comme

étant un changement au niveau de la résistance rotorique.
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Fig.3.30 Optimisation de la commande vectorielle en tenant compte des pertes fer
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5. Conclusion

Dans ce chapitre, deux aspects importants ont ét¢ abordés, 1’adaptation de la résistance rotorique
et la minimisation des pertes d’énergie des machines a induction. L’objectif du mécanisme
d’adaptation est de générer le gain de variation de la résistance rotorique réelle et ceci afin d’une
part, de maintenir le découplage effectif entre le couple et le flux et, d’autre part, d’éviter des pertes
joules supplémentaires par I’adaptation de la résistance rotorique. Tandis que le mécanisme de
minimisation de pertes permet d’avoir un contrdle vectoriel a flux variable. Par contre, le contrdle a
flux constant entraine un fonctionnement non efficace du moteur si la charge diminue au-dela de
75% de la charge nominale. Certains travaux antérieurs ont montré que le symptome du
fonctionnement efficace des machines de petites puissances est 1’égalité des composantes du courant
statorique dans le repére tournant, par conséquent, notre contribution consiste en le développement
d’une stratégie permettant d’avoir ce mode de fonctionnement. Par ailleurs, les principaux résultats

peuvent étre résumés de la maniére suivante:

» L’utilisation de la logique floue a permis, d’une part, de surmonter le probléme de variation de
la constante rotorique et, d’autre part, son aspect heuristique permet de prendre en considération

le fonctionnement a flux variable.

» La stratégie d’ajustement du gain de la fréquence de glissement, avec certaines modifications au
niveau des gains d’adaptation et du changement du modéle de référence, reste toujours valable

en présence des pertes fer.

» Le fonctionnement simultané des deux mécanismes, a savoir d’adaptation et de minimisation,
s’oriente vers la minimisation des pertes totales de la machine. En effet, I’adaptation évite des
pertes joules supplémentaires tandis que le mécanisme de minimisation abaisse le niveau du flux
a faibles charges en évitant des pertes joules supplémentaires par la diminution de 1’énergie

réactive demandée.

B Le mécanisme de minimisation des pertes veille au fonctionnement efficace par I’égalisation des

composantes du courant statorique dans le repére tournant.

L’économie réalisée par la minimisation des pertes peut étre maximalisée davantage par
I’élimination du capteur de vitesse [23]. La solution la plus dominante est ’utilisation du filtre de
Kalman. Par conséquent, le chapitre 4 traite son élaboration et ses performances en présence de

pertes fer.



Chapitre 4




Chapitre 4 - Commande vectorielle de la machine

asynchrone sans capteur de vitesse

1. Introduction

Dans les variateurs de vitesse par moteur a induction, ou la commande vectorielle est utilisée,
la boucle de vitesse est basée sur la connaissance et la mesure de la vitesse du rotor, cette derniére est
fournie par un capteur de vitesse, a savoir : tachymetre, résolveur, codeur digital etc. Cependant,
dans certaines applications, il est difficile d’exploiter un capteur de vitesse. L’une des applications
les plus importantes est 1’utilisation des pompes pour refouler le pétrole vers I’extérieur des
gisements « pompage du pétrole ». Ces pompes doivent fonctionner sous la surface de la mer
(pompes immergées), parfois a des profondeurs de 50m, et la mesure de la vitesse exige dans ce cas
des longueurs supplémentaires du cablage, chose qui se répercute sur le cofit de I’installation ainsi
que sur la qualit¢ de I’information. Par conséquent, il est clair, que dans la majorit¢ des cas, la
réduction du nombre des capteurs permet, d’une part, de réduire le cotit de I’installation et, d’autre

part, d’améliorer la précision des mesures ainsi que la disponibilité des équipements.

Ces dernieres années, un nombre important de propositions a été¢ développé et appliqué en
vue de résoudre ce probléme. L’une des premieres techniques, qui ont été utilisées pour estimer la
vitesse, est basée sur 'utilisation des valeurs instantanées des tensions et des courants de la machine
a induction. Toutes ces propositions peuvent étre classées sous I’'une ou l’autre des catégories

suivantes :

- Estimation en boucle ouverte basée sur la connaissance des tensions et des courants
statoriques [46];

- Estimation basée sur I’analyse des harmoniques (le calcul de I’harmonique d’ordre 3)
[42] ;

- Utilisation des observateurs MRAS [83];



- Filtre de Kalman et observateur de Luenberger [2, 27, 63];
- Observateurs basés sur [’utilisation des techniques de I’intelligence artificielles

(logique floue et réseaux de neurones artificiels) [99].

Chaque technique a ses avantages et ses limites d’utilisations. Toutefois, 1’effet des pertes fer n’a
pas cependant été pris en considération. D’un autre coté, et a la lumiére de la littérature publiée, la
technique a base du filtre de Kalman est celle qui a été la plus largement utilisée pour 1’estimation
de valeur de la vitesse rotorique, du flux rotorique et de la position. Ces grandeurs sont
indispensables pour réaliser la commande vectorielle ainsi que le réglage de la vitesse du variateur
[2, 27, 63, 78, 99, 106]. En effet, le filtre de Kalman présente plus de robustesse vis-a-vis du
changement des paramétres de la machine [63, 78, 96] et des incertitudes du modé¢le. Par ailleurs,
I’avantage le plus important qui favorise I’utilisation du filtre de Kalman est sa capacité de
fonctionnement avec les systémes bruités; il convient, par conséquent, énormément au cas de la
machine asynchrone lorsque celle-ci est alimentée a travers un convertisseur de fréquence (PWM
inverter) [87]. En effet, ce dernier est une source d’harmoniques supérieurs qui sont considérés en
tant que bruit par le filtre de Kalman. Selon les travaux publiés en ce qui concerne 1’estimation
des variables d’état de la machine, le modele mathématique utilisé pour développer 1’algorithme
de Kalman est un modé¢le du quatrieme ordre (4éme). Ce modele est développé a partir de
certaines hypothéses simplificatrices, entre autres, la négligence de 1’effet des pertes fer [4, 5, 16,
31]. Plusieurs travaux ont été effectués dans le but d’évaluer, d’analyser et de remédier aux effets
des pertes fer sur le couplage entre le couple électromagnétique et le flux rotorique. En effet, ces
pertes provoquent la détérioration des performances de la commande vectorielle indirecte et
directe. Levi et al. [67, 80] ont proposé¢ un mécanisme permettant de réduire I’effet néfaste des
pertes fer sur le découplage ainsi que sur le couple de sortie de la machine. Cependant, I’étude de
I’effet des pertes fer sur I’estimation de la vitesse rotorique de la machine a induction par le filtre

de Kalman étendu n’a pas été considérée.

A la lumiere de ce qui a été dit, dans ce chapitre, I’effet de pertes fer est analysé en utilisant les
deux schémas de la commande vectorielle ; a savoir: direct et indirect, en vue de proposer une
solution permettant d’améliorer 1’estimation de la vitesse rotorique. Pour ce faire, ce chapitre est
organisé comme suit: la théorie générale des observateurs est abordée ainsi que 1’algorithme du
filtre de Kalman. Nous déduisons par la suite le filtre de Kalman étendu applicable sur les
systémes non linéaires. L application de cet observateur sur le modéle conventionnel (4éme ordre)

sera présentée dans la troisiéme section. L’effet des pertes fer est considéré par la suite dans le



modéle de la machine asynchrone. Aprés analyse de leur effet, un mécanisme pour améliorer la

précision de I’estimation est suggéré dans la cinquiéme section.

2. Contrble sans capteur

Généralement, le controle sans capteur est défini comme étant un systéme de commande ou les
paramétres mécaniques, a savoir la vitesse et le couple ne sont pas directement mesurés mais
estimés. En vue de réaliser la commande vectorielle, le flux et le glissement peuvent étre estimés a
travers la mesure de la tension et du courant a la sortie de I’onduleur. Ces méthodes s’averent
simples a implémenter mais provoquent des erreurs d’estimation considérables. Les techniques
MRAS (Model Reference Adaptive System) sont utilisées aussi pour estimer la vitesse. Cependant, a
basse vitesse, I’erreur d’estimation subsiste également. Récemment, on enregistre une forte tendance
a utiliser les observateurs non linéaires pour estimer les parametres et les états de la machine a

induction.

2.1. Observateurs

La disponibilité¢ de tous les états pour réaliser le controle des processus est quasiment rare.
L’estimation des états non mesurables, comme le flux de la machine asynchrone est appelée :
observation. L’algorithme qui permet d’estimer ou d’observer les états est appelé observateur d’état
ou simplement observateur. Si ce dernier est appelé a observer tous les états du systéme y compris
ceux mesurables, il est appelé observateur d’état d’ordre complet. Un observateur qui estime un
nombre de variables inférieur est appelé observateur d’ordre réduit.

L’observateur est classifi¢ selon la représentation utilisée avec le systeme a observer. Si ce
dernier est déterministe alors 1’observateur porte le nom d’observateur déterministe, dans le cas
contraire, I’observateur est appelé observateur stochastique [15, 32].

Les observateurs les plus utilisés sont ceux dits de Luenberger et de Kalman qui sont utilisés dans le
cas des systémes linéaires. L’extension des observateurs aux systémes non linéaires est possible.
Dans ce cas, le filtre de Kalman étendu est utilisé pour les systémes non linéaires stochastiques,
tandis que 1’observateur Luenberger étendu est appliqué aux systémes non lin€aires déterministes.
L’avantage de I’observateur de Luenberger étendu est le fait d’avoir un algorithme simple et moins
de paramétres a ajuster, comparativement au filtre de Kalman étendu. Cependant, le filtre de Kalman

étendu, étant donné, qu’il est moins sensible aux variations des paramétres, convient mieux aux



variateurs de vitesse avec moteur asynchrone a cage (le bruit de mesure et les erreurs de modélisation

sont pris en considération).

2.2. Théorie générale des observateurs

L’objectif des observateurs est le suivant: prenant un systéme qui posséde des états internes,
ces états ne sont pas mesurables ou accessibles. Si nous voulons utiliser ces états pour une raison ou
une autre, pour le contréle ou le diagnostic par exemple, il est nécessaire de calculer ces variables

directement a partir des variables mesurables.

Considérons le systéme suivant :
x=Ax+Bu (4 1)
y=Cux

Avec une approche simple, il est possible de réaliser un systéme paralleéle avec le systeme réel et de

calculer le vecteur d’état en temps réel, comme il est montré sur la fig.4.1.

Systéme

u > x=Ax+Bu ”:y”"f s >
ctats non

» x=Ax+ Bu > X

Fig.4.1 : Reconstitution du vecteur d’état

Cependant, cette approche ne prend guerre en considération les conditions initiales du
systéme qui ne sont pas connues dans la plus part des cas. Ceci entraine une divergence entre le

vecteur d’état réel et le vecteur estimé.

Ce probléme peut étre surpassé par le fait que le vecteur de sortie obtenu a partir du vecteur

d’état estimé y, donné par (4.2), peut étre comparé avec le vecteur de sortie mesuré ; la différence



sera utilisée pour corriger le vecteur d’état du modeéle, tel qu’il est illustré sur la fig.4.2. Ceci est le

principe de I’observateur de Luenberger.

y=Cx (4.2)
Par conséquent, on peut déduire les équations de cet observateur :
$=(4-LC)%+Bu+Ly (4.3)
Systéme avec X et
avant dac Atate nan
y B x y
=Ax+B.
y p T AXTOU —>| ‘o >
| . .
L » X y - !
i=(4-LO3+Bu+Ly/ >
; . i
S Observateur de Luenberger | _ i
Fig.4.2 : Structure de I’observateur de Luenberger
L’erreur d’observation est donnée par la relation suivante:
e=x—Xx 4.4)

En choisissant d’une fagon judicieuse les gains de la matrice L, on fixe la dynamique de la
convergence de 1’écart de I’observateur. En effet, ce choix est basé sur I’emplacement de poles de
I’observateur afin d’accélérer sa convergence par rapport a la dynamique du systéme. En reégle
générale, les pdles doivent étre 5 a 6 fois plus rapide (la pulsation propre est de 5 a 6 fois supérieure
a la pulsation maximale du systéme réel).

L’efficacité d’un tel observateur repose sur la connaissance exacte des parametres et la bonne
précision des mesures de la sortie. Dans la pratique, aucune de ces conditions ne peut étre garantie.
Ceci s’explique par le fait que les mesures sont fortement entachées de bruits et la plage de variation

des paramétres est assez large. Dans ce cas, 1’observateur de Kalman s’impose.



2.3. Filtre de Kalman

L’observateur de Kalman différe de celui de Luenberger par la maniére de calculer le gain (L
pour Luenberger et K pour le filtre de Kalman). En effet, dans 1’approche stochastique ou filtre de
Kalman, il y a un lien trés précis entre le placement des pdles de 1’estimateur et les parametres
statistiques des bruits. En effet, étant donné la description des bruits, le choix de la matrice de gain
K, est optimal au sens de la variance minimale des valeurs estimés [32]. Le fait de prendre en compte

les bruits des mesures et du systeme rend le filtre de Kalman plus pratique que celui de Luenberger.

L’équation d’état du systéme s’écrit de la fagon suivante :

x = Ax+ Bu+w() 4.5)
y=Cx+v(t)

Sachant que w (?) et v (¢) sont respectivement les bruits du systéme et de mesure qui admettent les
propriétés suivantes :

- Leur valeur moyenne est nulle:

E[wn]=0
Elv(®]=0 (4.6)
- Leurs auto-corrélations s’expriment par
Elw)w)" )= 05 - 1) )

Ep()v(0)" |= RS- 7)
Ou:
o(u)est une fonction de I’impulsion de Dirac, les matrices Q et R définies non négatives

sont symétriques et présentent des densités spectrales de puissance moyenne w(?) et v(z).

- Ils se caractérisent par I’absence de corrélation entre v (¢) et w ()
Ew)v0)"|=0 (4.8)

- Etentre le bruit et I’état initial

Epw(t)x, " |= Ept)x, ()" |= 0 (4.9)

Le filtre de Kalman est un algorithme récursif de traitement de données qui génére a partir
d’un ensemble de mesures entachées de bruits, I’estimé des variables d’état d’un systéme

dynamique. Comme ce filtre doit &tre utilisé en temps réel, il est donné directement sous forme



discréte. Pour cela nous supposons que I’entrée de commande u (k) est constante entre les instants &

to et (k+1) ..

Premiérement, le modéle du systéme est donné sous forme discréte

x(k +1) = A, .x(k)+ B, u(k) + w(k) o
y(k+1)=C,.x(k +1)+v(k) (4.10)

Ou: x (k) est le vecteur d’état des variables discrétes de dimension n, A4, By et C; sont

respectivement les matrices de transition d’état entre & ¢, et (k+1)t..

Elles sont déterminées a partir de leurs homologues continus de la maniére suivante:

(k+l)te
jA(r)dr
Ad =e kte
(k+)te
B, = [A(t,7).Bu(fr).dr

kte

(4.11)

Le vecteur d’observation y (k+1) est de dimension m et Cy(k)= C de dimension (m x n).

Le calcul des deux intégrales d’aprés 1’équation (4.11) est fastidieux. Ce qui fait que des
simplifications doivent étre introduites, et ceci par 1’approximation de la fonction exponentielle par
son développement limité. Une approximation d’ordre 1 est suffisamment précise si la période ¢, est
suffisamment petite. Les deux matrices A, et B;sont évaluées comme suit :

A, =1+1,4
B, = Bi, (4.12)
c,=C

Finalement, 1’algorithme du filtre de Kalman se présente en deux étapes, a savoir :

a) Prédiction

x(k+1/k) = A, x(k) + B, u(k)

P(k+1)= A, P(k).A," +0 (*.13)
b) Correction
K(k+1)=P(k+1/k).C," (C,P(k+1/k).C," +R)™
x(k+1) = x(k +1/k) + K(k +1).Y, — C, x(k +1/k)) (4.14)

P(k+1)= P(k+1/k)— K(k +1)C,.P(k +1/k))



2.4. Filtre de Kalman Etendu

Le filtre de Kalman étendu réalise une estimation de 1’état d’un processus non linéaire. Il
permet notamment d’ajouter, au vecteur d’état, une autre variable que 1’on désire estimer. Ce filtre
est largement utilisé pour 1’estimation des diverses grandeurs de la machine asynchrone, tels que la

vitesse rotorique, le couple de charge, les paramétres €lectriques et les paramétres mécaniques.

Etant donné, que le filtre de Kalman étendu n’est que I’application du filtre de Kalman décrit
précédemment dans le cas d’un systéme non linéaire, par conséquent, ce systéme doit étre discrétisé

et linéairisé autour du point de fonctionnement (vecteur d’état estimé) actuel.

Soit le mode¢le non-linéaire du systéme a observer:

x = f(xu,t)+w) (4.15)
v =h(x)+v(t)

Avec: fet h qui sont des fonctions non linéaires

Le modéle discret de (4.15) s’écrit sous la forme suivante :

x(k+1)= f(x(k),u(k))+wk)

(4.16)
Yk +1) = h(x(k +1)) + v(k)

La discrétisation du modele non linéaire se fait par I’application du théoréme de la valeur moyenne

[87],

(k+1)te
x(k +1) = x(k) + j Fe(0),u(t), t)dt 4.17)

ktey,

Tel que :

(k+1)te

'[f(x(t),u(t), Hdt=((k+1t, —kt,).f(x)

ktey.

(4.18)
E te 'f(x)

Ou: ¢, est la période de discrétisation

L’implémentation du filtre de Kalman étendu dans le cas du systéme non linéaire donné par

(4.16) consiste en 1I’exécution des étapes suivantes:

a) Initialisation du vecteur d’état et des matrices de covariance: des valeurs initiales doivent
étre affectées au vecteur d’état ainsi que les matrices de covariances Py, Q et R. Les

matrices initiales Q et R sont considérées en tant que matrices diagonales.



Les valeurs initiales de PO, Q et R reflétent le degré de connaissance concernant 1’état
initial du systeme. Une grande valeur de PO signifie une moindre information concernant
les états et ceci peut créer une divergence de I’estimation et méme des oscillations des

états estimeés.

b) Prédiction des états: la prédiction des états x(k+1) est basée seulement sur la
connaissance de 1’état précédent du systéme et le vecteur d’entrée. Cette étape consiste

aussi a prédire la sortie y(k +1)

x(k+1/k) = f(x(k),u(k))

Pk +1/k) = h(x(k +1)) (*.19)
¢) Prédiction de la matrice de covariance
P(k +1/k) = F(k).P(k).F (k)" +0 (4.20)
Avec:
F(k) = W e (4.21)

d) Calcul du gain de Kalman
K(k+1)=P(k+1/k).H" (k+D)[H(k +1).P(k+1/k).H (k+1)+R] ' (4.22)

H (k+1) est la matrice gradient définie comme suit:

Hk+1)= AR, u(k)) 1/ ) (4.23)
Ox
e) Estimation du vecteur d’état
2k+1) =2k +1/k)+ K(k+ )]y, (k+1)= 9k +1/k)] (4.24)
Avec: yy (k+1) - le vecteur des états mesurés.
f) Estimation de la matrice de covariance
Plk+1)=Pk+1/k)-K(k+1).H(k+1).P(k+1/k) (4.25)
g) Mise a jour des matrices
k=k+1
x(k)=x(k+1) (4.26)

p(k) = p(k+1)



Le processus d’estimation continue en revenant a 1’étape (b) et ainsi de suite.

3. Application du filtre de Kalman étendu au modéle de la

machine asynchrone

Pour I’estimation de la vitesse de la machine asynchrone, nous utiliserons le mod¢le d’ordre
quatre (4éme) obtenu au chapitre 2, tout en changeant le vecteur
d’éta‘[xT[xl Xy Xy X, x5]= [im, L Por Ppr Qr].

Le modé¢le dynamique de la machine asynchrone se présentera comme suit :

K, 1
—y.X, +T.x3 + p.K,.x,.x; +O_T.uwv

r s

+—L K +
— .x —_— .x — . .x .x [ .u .
VX, T DAy Xy Xs 7

s

f(x)= L, v 1 - px,x (4.27)
T X, T,.' 3 XX
L, 1 N
X, ——.X X2 X
T 2 T 4 T DX3.Xs
- 0 -
Avec:
RS‘ Lm2 'RI” Lm LF Lm2
y=—"= 5 B = ’Tr:_’o-:l_
oL, oL L oL,L, R L.L,
Et:

W) =iy in ] (4.28)

La matrice Jacobienne F est déduite selon 1’équation (4.21). Par conséquent:



- . -
1-t,.y 0 t,—L- pt, K, x; pt,Kx,
K
0 1-t,.y —-pt,K, xs te.T—/ - pt K, x,
F=| L 1 r 4.29
t,.— 0 1-t,.— —-pt,xs  —pt,Xx, ( )
T, ,
L 1
0 t,—= £,.x 1-t,.— t,.x
e Tr p 5 T’ p 3
| 0 0 0 0 1 ]

Et selon (4.23) on trouve aussi :
1 00 0O
H=
{O 1 00 O}

H est connue sous le nom matrice de mesure.

4. Résultats de simulation

Dans I’ordre de valider I’algorithme du filtre de Kalman étendu décrit dans la section
précédente, une étude par simulation sur MATLAB/SIMULINK a été effectuée sur le moteur
asynchrone [84, 105] utilisé précédemment. La vitesse de référence est variée de 0 a 140 rad/s, puis
une inversion du sens de rotation jusqu’a —140 rad/s est effectuée a I’instant t = 0.8 s. En outre, pour
tester son fonctionnement a basse vitesse, une vitesse de référence de 0 rad/s est introduite a I’instant
t=1.5s. Un fonctionnement en charge, par 1’application d’une charge nominale de 10 N.m a I’instant
t=0.5s, est également obtenu. Il est a signaler que 1’architecture utilisée est celle de la commande
vectorielle directe tout en ignorant les pertes fer. Les résultats de simulation obtenus sont illustrés sur
la fig. 4.3.

On remarque clairement que la vitesse rotorique estimée suit parfaitement la vitesse du moteur
(fig.4.3.a). En effet, ’erreur d’estimation, telle qu’elle est montrée sur la fig.4.3.b, ne dépasse pas
0.16%, chose qui est assez acceptable. Ces résultats montrent 1’efficacité du filtre de Kalman étendu
lorsqu’il est utilisé en qualité d’observateur pour réaliser un variateur de vitesse sans capteur. Dans la
section suivante, nous allons considérer le modele de la machine qui tient compte des pertes fer, et

ceci afin de tester la robustesse de 1’observateur en question vis-a-vis des pertes fer.
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Fig.4.3. Estimation de la vitesse par Filtre de Kalman Etendu (sans tenir compte des pertes fer)

5. Etude de I'effet des pertes fer sur les performances du

filtre de Kalman étendu

Les résultas précédents (fig.4.3) sont obtenus sans tenir compte des pertes fer; par conséquent,
leur effet sur les performances du controle sans capteur peut étre évalué si nous considérons le
modele du moteur qui tient compte des pertes fer. Ces derniéres sont modélisées par une résistance

en parallele a la branche magnétisante. Ce changement permettra d’aboutir au nouveau modele de la

MAS lié au stator décrit dans le chapitre 2. c-a-d:



. di, S
u = Rs ‘lav +va dO; +Rfe'(lds +ldr _ldm)

as

u, =R +lfs‘7+Rfe‘(lqs +i, —i,,)

di
0=R,i, +lﬁ,.%+ Ry lips tig —igy) t 0,04
o (4.30)
l
0=R, i +1f,.7f’+Rfe.(iﬁg tig —ip) = @,0,
do
— 2 =R (i +i —i
dt fe ( as ar am)
do
pm . . .
7 = Rfe'(lﬁs ti, _lﬂm)
Avec :
wa’” = l riar +¢am = Z riar +Lmiam
/ , (4.31)

Pp =lply +Ppn =1lyiy + L1,

L’effet de ces pertes sur les performances du filtre de Kalman étendu est testé en utilisant les

deux configurations vectorielles, a savoir: directe et indirecte.

5.1. Effet sur la méthode directe

La Fig.4.4 montre la vitesse de référence que doit suivre le moteur asynchrone. Les résultats
de simulation obtenus (voir fig.4.5), montrent que les pertes fer provoquent une erreur d’estimation
de la vitesse rotorique, comme il est illustré sur la fig.4.5.a. En effet, dans ce cas, I’erreur est de
I’ordre de 1 rad/s, ce qui représente 10 tours/minute. En ce qui concerne le découplage entre le flux
rotorique et le couple électromagnétique, nous pouvons dire qu’il est insensible aux pertes fer et ceci
est di au fait que la commande directe utilise un contréleur PI pour maintenir le flux a un niveau
déterminé (valeur nominale), ceci est montré clairement par 1’erreur entre le flux estimé et réel
(fig.4.5.b). De ce qui précede on peut conclure que le filtre de Kalman étendu est sensible aux pertes

fer.

5.2. Effet sur la méthode indirecte

Si la configuration de la commande indirecte est adoptée, le flux n’est pas directement
contrdlé, tandis que son orientation est assurée par 1’équation de 1’autopilotage (voir chapitre 2). En
outre, I’introduction des pertes fer ne permet pas d’identifier I’origine de I’erreur d’estimation de la
vitesse, étant donné que les pertes fer affectent le découplage entre le flux et le couple est par

conséquent toute la chalne de réglage de vitesse. Pour cette raison, nous avons opté pour la



configuration d’orientation indirecte de flux introduite par Levi et al. [65, 66, 67] afin d’éliminer le
couplage qui peut se produire si les pertes fer ne sont pas compensées et évaluer ainsi la relation
entre les pertes fer et I’estimation de la vitesse rotorique par filtre de Kalman étendu. Les résultats de
simulation obtenus sont illustrés sur la fig.4.6 pour la méme vitesse de référence que celle de la
fig.4.4. Selon les résultats, I’erreur d’estimation subsiste (voir fig.4.6.a) bien que ’orientation du flux
rotorique ait été satisfaisante (fig.4.6.b).

Nous pouvons en déduire que la résistance qui représente les pertes fer dans la machine
consomme de la puissance active, ce qui est négligée par le modéle a partir duquel le filtre de
Kalman est obtenu. Ceci est valable pour les deux configurations de la commande vectorielle. Par
conséquent, en vue d’éliminer I’effet des pertes fer sur les performances de 1’observateur de Kalman,

une des solutions suivantes peut étre envisagée:
1. L’utilisation du mod¢le de la machine asynchrone qui tient compte des pertes fer (4.30) et (4.31),
pour élaborer 1’algorithme de 1’observateur;

2. L’élimination du désaccord entre le modele de la machine et celui du Filtre de Kalman étendu par

la prise en considération de la puissance dissipée due aux pertes fer.
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Fig.4.4. Vitesse de référence
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Fig.4.6. Commande vectorielle indirecte avec FKE sans compensation des pertes fer



5.3. Compensation des pertes fer

En vue de prendre en considération les pertes fer, la solution la plus évidente consiste a
¢laborer I’algorithme de ’observateur en utilisant le nouveau modeé¢le de la MAS qu’est du 7eme
ordre, cependant, le temps de calcul devient excessif, en effet, les matrices de covariances et la
matrice Jacobienne F qui sont de dimensions [5x5] passent aux dimensions [7x7] ce qui complique
éventuellement la réalisation des différentes opérations de 1’algorithme telles que: la multiplication et
I’inversion ainsi que le probléme majeur de I’ajustement des matrices Py, Q et R.

Afin de maintenir le temps de calcul a son niveau acceptable et réduire I’effet des pertes fer,
I’algorithme du filtre de Kalman étendu est maintenu a I’exception les entrées uq ug 14 €t ig qui

doivent étre changées afin de prendre en considération le courant traversant la résistance Ry.

I B B

a) b)

Fig. 4.7 Circuit monophasé équivalent de la machine asynchrone tenant compte de Ry, en régime

permanent.

La Figure 4.7.a illustre le schéma équivalent sur I’axe alpha (o), en régime permanent de la
machine asynchrone. Le méme schéma est obtenu sur ’axe en quadrature (voir la fig.4.7.b) ; ce
schéma est obtenu a partir du schéma équivalent considéré au chapitre 2 et ceci en négligeant la

chute de tension aux bornes de /5 devant la chute due a la résistance statorique R;.

Cette simplification permettra de prendre en compte I’effet des pertes fer dans le modéle de
I’observateur de Kalman étendu par le changement des entrés ugs, Ugs, los €tigs par Wes, Ups, 1as

et 1’gs qui sont obtenues par les équations suivantes:



Up =Up
_; Uy — R0y,
“las T
j uﬂs - vaﬂv
B
s Rfe

(4.32)

(4.33)

La tension est maintenue constante car, en négligeant la chute de tension aux bornes de

I’inductance de fuite statorique, la tension appliquée restera la méme (branche paralléle). Par

conséquent, la nouvelle configuration du systéme d’entrainement deviendra comme illustrée sur la

fig. 4.8.
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Fig. 4.8. Configuration du variateur sans capteur de vitesse en tenant compte des pertes fer.

La simulation des éléments de la nouvelle configuration a donné les résultats de la fig.4.9 pour la

commande directe et ceux qui sont représentés sur la fig.4.10 pour le schéma indirect. La vitesse de

référence désirée est toujours celle présentée sur la fig.4.4. Il est a signaler que I’algorithme n’a pas

¢été changé. En effet, les parametres des différentes matrices n’ont pas été modifiés (matrices de

covariances P, Q et R). Les résultats obtenus montrent que I’erreur d’estimation a été



considérablement réduite pour les deux configurations de la commande vectorielle a savoir: directe
(fig.4.9.a) et indirecte (fig.4.10.a) et ceci sans pour autant affecter le découplage entre le flux
rotorique et le couple (orientation du flux rotorique maintenue). La fig.4.9.b montre 1’erreur
d’estimation du flux rotorique est trés faible, de méme la fig.4.10.b.montre le maintient de la
composante directe et ’annulation de celle sur ’axe q. Autrement dit, I’effet des pertes fer sur la

précision d’estimation par le filtre de Kalman a été considérablement réduit.
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Fig.4.9. Commande vectorielle directe avec FKE et compensation des pertes fer
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Fig.4.10. Commande vectorielle indirecte avec FKE et compensation des pertes fer

6. Conclusion

Dans ce chapitre, le point a ét¢ mis sur l’estimation de la vitesse rotorique d’une machine
asynchrone a cage par le filtre de Kalman étendu (FKE) en tenant compte des pertes fer.
Premicrement, le filtre est élaboré sur la base du modele de la MAS du 4éme ordre, ou sont négligées
les pertes fer. Cependant, pour les grandes valeurs de fréquence, il est constaté que les pertes fer
s’imposent et affectent les performances de 1’observateur de Kalman.

L’analyse physique de cet effet a permis de conclure que I’erreur d’estimation est due principalement
au fait que la puissance engendrée par les pertes fer n’a pas été considérée dans le modele du filtre de
Kalman étendu.

Par conséquent, une approche simple est suggérée afin de réduire cet effet indésirable sans pour
autant augmenter le temps de calcul exigé par I’algorithme ou le changer. Elle consiste a soustraire
les pertes du modéle par le changement des entrées de 1’observateur. L’amélioration apportée a

montré le bien fondé¢ du mécanisme suggéreé.



Conclusion générale et perspectives




Conclusion générale

et perspectives

Dans le cadre de la présente thése, trois aspects différents mais complémentaires ont été traités,
a savoir : adaptation de la résistance rotorique, minimisation des pertes et commande sans
capteur de vitesse du variateur par moteur a induction. Par ailleurs, étant donné le caractére
multidisciplinaire du variateur, nous avons jugé utile d’aborder ce travail, a travers le premier
chapitre, par une présentation du variateur de vitesse et ceci afin de spécifier ses différents éléments
de base. Dans ce chapitre ont été également abordés, les conséquences de la variation de la résistance
rotorique, les retombées du fonctionnement a niveau de flux constant sur les performances de la
commande vectorielle et 1’efficacit¢é du variateur de vitesse, de méme que les principaux
inconvénients du capteur de vitesse dans le milieu industriel. Pour ce faire, une recherche
bibliographique concernant les trois aspects en question a été effectuée. A cet effet, 1’analyse critique
des méthodes, des techniques et des algorithmes développés pour faire face aux problémes sus - cités
montrent, d’une part, ’ampleur et la complexité de la problématique et, d’une part, la nécessité

d’explorer davantage ces aspects.

Par ailleurs, pour pallier aux conséquences de variation de la résistance rotorique, un mécanisme
basé sur les ensembles flous a été développé. Le caractére non linéaire de 1’effet de variation de la
résistance rotorique sur I’évolution du flux rotorique a motivé 'utilisation de la logique floue pour
analyser I’erreur estimée et corriger la résistance rotorique en conséquence. Les résultats obtenus ont
montré que la correction de la résistance rotorique permet de maintenir le découplage effectif entre le
flux rotorique et le couple électromagnétique, chose qui a permis de rétablir les performances du
réglage de la vitesse et de maintenir le rapport couple-courant statorique maximal, c’est a dire, éviter
des pertes par effet Joule supplémentaires dans le stator et le rotor de la machine et maintenir

I’efficacité maximale du variateur.

Nous avons montré également que le fonctionnement a flux constant, bien qu’il permette d’avoir un
couple maximal disponible a tout moment, provoque des pertes d’énergie lorsque le variateur
entraine des faibles charges. Plusieurs travaux ont montré que le fonctionnement efficace du moteur

a induction de petite puissance est caractérisé¢ par 1’égalité des composantes du vecteur statorique



dans le repere tournant. A cet effet, afin de maintenir le fonctionnement optimal, un mécanisme de
sélection du niveau du flux a été proposé. Le modele de Park du moteur a induction, qui tient compte
des pertes fer, a été utilisé afin de déterminer a tout moment la valeur du flux rotorique optimal
permettant de minimiser la puissance consommée par le variateur. Ce mécanisme utilise le gain de
variation de la résistance rotorique, généré par le mécanisme d’adaptation flou, la pulsation
électrique et le couple électromagnétique. En outre, étant donné, que les pertes fer sont prises en
compte par le controleur d’orientation de flux, le couple de référence généré par le régulateur de

vitesse a été utilisé afin d’éviter 1’ajout d’un capteur ou I’intégration d’un observateur de couple.

Le mécanisme d’adaptation flou a ét¢ modifi¢ afin de prendre en considération la nouvelle structure
du contrdleur d’orientation du flux. L’avantage de la logique floue, a savoir le caractére heuristique
du contrdle, permet d’adapter la résistance rotorique méme si le flux est variable sur I’axe direct.
C’est la raison pour laquelle nous avons considéré trois types de régles floues: les deux premiers
servent pour la correction du glissement et le troisi¢me empéche le fonctionnement du mécanisme
flou lorsque le flux rotorique varie seulement sur 1’axe direct. De ce qui précede il est clair que le
mécanisme d’adaptation flou permet d’éviter des pertes par effet Joule lorsque la résistance rotorique
change, tandis que le mécanisme d’optimisation réduit le courant magnétisant a faibles charges, par
conséquent, il permet d’éviter des pertes supplémentaires. Etant donné, que la variation du flux
rotorique pour minimiser les pertes n’est valable qu’en régime stationnaire, par conséquent, durant
les régimes transitoires, a savoir : inversion du sens de rotation ou rétablissement de la charge, le flux
nominal est restauré afin de rétablir le couple maximal du moteur. Le transit entre les deux modes, a

savoir: mode a flux variable et celui a flux nominal, est contr6lé par la variation de vitesse.

Le dernier volet de la présente thése porte sur la commande vectorielle sans capteur de vitesse, ceci
par I’utilisation du filtre Kalman étendu. La suppression du capteur de vitesse posséde un aspect
technico-économique, en effet, ceci entrainera, d’une part, une réduction considérable sur le cotit du
variateur et, d’autre part, une augmentation de sa robustesse. L’algorithme de I’observateur a été
développé a partir du modele de Park de quatrieme ordre (qui est le plus fréquemment utilisé pour
I’élaboration des observateurs). Dans ce cas, I’erreur d’estimation de vitesse est de 10 tr/min aussi
bien pour la commande vectorielle indirecte que pour la commande directe.

Afin de pallier I’effet des pertes fer et d’améliorer I’estimation de la valeur de vitesse, un mécanisme
de compensation des pertes fer sans modification de I’algorithme de 1’observateur a été élaboré. Ce
mécanisme est basé sur la soustraction de la puissance dissipée par la résistance des pertes fer du
modele utilisé par le filtre de Kalman. Les résultats obtenus ont montré 1’amélioration apportée (en

terme de précision) sans augmentation du volume de calcul.



Bien que les objectifs, cités dans I’introduction, ont été suffisamment atteints, toutefois, le travail
effectu¢ dans la présente thése n’offre pas la solution idéale pour faire face aux contraintes
d’utilisation du variateur de vitesse par moteur a induction. En effet, reste comme perspective,
d’explorer 1’observation simultanée de la vitesse rotorique et les parameétres de la machine, chose qui
permettra d’avoir plus de précision en ce qui concerne le découplage et la sélection du niveau
approprié pour 1’optimisation avec la prise en compte de la saturation dans le processus de sélection

du flux optimal réel.
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Annexe




Parameétres du moteur asynchrone et de sa charge [90]

La plate forme d’expérimentation, sur laquelle nous avons effectué des tests sur la commande
vectorielle et scalaire, comprend un convertisseur de fréquence industriel de 7,5kW et deux
machines, 1’'une asynchrone a rotor bobiné (utilisée comme moteur variateur) et 1’autre machine a
courant continu (utilisée en tant que charge a couple variable).

Paramétres de la machine asynchrone (paramétres de la plaque signalétique) utilisée pour
I’expérimentation :

Puissance nominale 1.4 kW
Rendement nominal 0.615
Tension nominale 380/220V
Facteur de puissance nominal 0.65
Vitesse nominale 885 tr/min
Fréquence nominale 50 Hz
Courant nominal 3.10/5.3A
Masse 51kg

Paramétres la machine a courant continu (paramétres de la plaque signalétique) utilisée pour
I’expérimentation :

Puissance nominale 1.9 kW
Rendement nominal 0.8

Tension nominale 110V
Courant maximal d’induit 81A
Vitesse nominale 1000 tr/min
Courant nominal d’excitation 0.75A
Courant nominal d’induit 21A
Résistance d’induit 0.245Q
Moment d’inertie 0.057Kg.m’

Masse 118kg



