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Résumé

Cette thése est dediée a la modélisation analytique et a la conception optimale d’une machine du type
synchro-réluctante assistée d'aimants permanents (MSRAP) en tenant compte des aspects liés au pilo-
tage sans capteur de position.

Dans un premier temps, la theése vise a montrer, a partir d’une étude bibliographique, les avantages
économiques et la sireté de fonctionnement d’un pilotage sans capteur de position. Les méthodes
d'injection de signaux a haute fréquence sont les plus adaptées pour des fonctionnements a basse vitesse
en raison de leur facilit¢ de mise en ceuvre. Cependant elles dépendent fortement des paramétres de la
machine tels que le rapport de saillance incrémentale. Dans des applications dédiées au secteur de la
manutention qui se caractérise par des sur-couples importants au démarrage, 1’injection de signaux haute
fréquence devient non-opérationnelle en raison du faible rapport de saillance incrémentale induit par
une forte saturation de la machine. L'objectif est d’intégrer ce probléme lors de la phase de conception
de la machine.

La géométrie du rotor des moteurs MSRAP est complexe car elle dépend d’un nombre de paramétres
importants tels que la position, le nombre et la forme des barriéres de flux. C'est pourquoi une analyse
basée sur des simulations par eléments finis est réalisée afin d'identifier les paramétres géométriques les
plus influents sur les performances et le rapport de saillance incrémentale. Cette étude permettra d’éva-
luer la sensibilité de parameétres tels que le nombre de barriéres et I’entrefer dont la variation peut dé-
grader le rapport de saillance et en méme temps améliorer les performances de la machine. D'autres
parameétres comme l'inclinaison des barriéres sont bénéfiques pour la performance et pour le pilotage
sans capteur de position.

Afin de concevoir la machine a l'aide d'algorithmes d'optimisation, il est indispensable de développer
des modeéles précis et rapides. Les optimisations basées sur des modéle éléments finis sont certes pré-
cises mais aussi trés consommatrices en temps de calcul. Nous proposons dans cette étude de développer
un modele basé sur des équations analytiques en utilisant les principes de la loi d’/Ampere et de la con-
servation du flux. Afin d'obtenir la distribution spatiale de I'induction dans I'entrefer, entité de base pour
le calcul des performances et des inductances incrémentales du moteur, un systéme d’équations est mis
en place et résolu. Ces moteurs étant par ailleurs généralement alimentés par des onduleurs, un second
modele analytique est développé afin de déterminer le contenu harmonique des courants d’alimentation.

Dans une premiére optimisation du couple nominal de la MSRAP, deux logiciels basés sur des algo-
rithmes déterministes ont été testés : fmincon de Matlab et NOMAD. Nous avons pu noter la supériorité
des résultats et la robustesse du logiciel NOMAD par rapport a fmincon pour la résolution d'un probléme
avec 18 variables et 15 contraintes complexes. NOMAD a donc été utilisé pour deux autres optimisations
bi-objectifs incluant le rendement et le codit des matieres premiéres, et ou le couple, la tension, le facteur
de puissance et le rapport de saillance incrémentale sont définis comme des contraintes.

Chaque modele analytique ainsi que les gains obtenus dans le cadre de cette thése sont validés par des
simulations éléments finis, des simulations sous Simulink Matlab et par des essais expérimentaux avec
une machine existante.






Abstract

This thesis is dedicated to the analytical modeling and the optimal design of a Permanent Magnet as-
sisted Synchronous Reluctance Motor (PMa-SynRM) taking into account the aspects related to the sen-
sorless control.

The first part of the thesis presents, from a bibliographic study, the economic advantages and the relia-
bility of the sensorless control. High frequency signal injection methods are the most suitable for low
speed operation due to their simple implementation. However, they are highly dependent on the ma-
chine’s parameters such as the incremental saliency. In applications dedicated to the maintenance sector,
the starting of the motor usually occurs under overload condition, and the high frequency signal injection
technique can become non-operational due to the low incremental saliency of the motor caused by a
high saturation level. The objective is to integrate this problem to the design process of the machine.

The rotor geometry of PMa-SynRM motors is complex because it depends on a number of important
parameters such as the position, number and shape of the flux barriers. This is why an analysis based on
finite element simulations is performed to identify the geometrical parameters that have a relevant im-
pact on the performance and incremental saliency. This study allows the evaluation of the sensitivity of
parameters such as the number of barriers and the airgap, whose variation can simultaneously degrade
the incremental saliency and improve the performance of the machine. Other parameters, such as barrier
inclination, can be advantageous for both, performance and sensorless control.

In order to design the machine with optimization algorithms, it is essential to develop accurate and fast
models. Optimizations based on finite element models are certainly accurate but very time consuming.
In this study, a model based on analytical equations using the principles of Ampere's law and conserva-
tion of flux is proposed. In order to obtain the spatial distribution of the induction in the airgap, which
is the basic entity for the calculation of the performance and the incremental inductances of the motor,
a system of equations is set and solved. As these motors are usually powered by inverters, a second
analytical model is developed to determine the harmonic content of the supply currents.

In a first optimization of the PMa-SynRM nominal torque, two software based on deterministic algo-
rithms were evaluated: fmincon from Matlab and NOMAD, where the latter provided superior and robust
results over the former for a problem with 18 variables and 15 complex constraints. NOMAD was then
used for two others bi-objective optimizations including efficiency and material cost, and where torque,
voltage, power factor and incremental inductance ratio are defined as constraints.

Each analytical model and the gains obtained in this thesis are validated by finite element simulations,
Simulink Matlab simulations and experimental tests with an existing machine.
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Introduction Générale

Introduction Générale

Les applications des machines électriques a vitesse variable sont de plus en plus répandues. Pour cela il
est nécessaire d’alimenter la machine électrique par un variateur de vitesse. Le dimensionnement du
systéme doit donc tenir compte de 1’interaction de ces deux composants, ainsi que de la commande du
systéme complet. Le sujet de cette thése concerne le dimensionnement et la modélisation de la Machine
Synchrone-Réluctante assistée d’ Aimants Permanents (MSRAP) pour le marché de la manutention, afin
d’intégrer le pilotage sans capteur de position. Ce dimensionnement, fortement dépendant des exigences
du marché ciblé, devra par conséquent respecter le cahier des charges qui impose un sur-couple de 160%
a basse vitesse en pilotage sans capteur de position. Les travaux de these ont été réalisés au sein du
laboratoire LAPLACE en collaboration avec I’entreprise Leroy Somer (filiale du groupe Nidec) et seront
présentés dans quatre chapitres.

Dans le premier chapitre, I’état de 1’art, portant sur les différents axes de recherche du projet de
these puis la définition des contraintes d’optimisation a partir de I’application ciblée et du type de con-
tréle sans capteur de position, sera présenté. Nous introduirons également les stratégies de commande
des machines synchrones, et plus particulierement les méthodes sans capteur de position, tout en mettant
en évidence la problématique de la saturation liée a ces méthodes. Le positionnement de la machine
MSRAP parmi d’autres technologies sera également présenté.

Le chapitre 2 sera dédié a une analyse qualitative afin d’identifier les paramétres géométriques les plus
influents sur les performances et sur les contraintes du pilotage sans capteur. Les résultats seront obtenus
par des simulations en EIéments finis (EF) et nous permettront d’identifier les variables pour la routine
d’optimisation détaillée au chapitre 4.

Le chapitre 3 présentera le développement d’un modéle semi-analytique de la MSRAP afin de permettre
une bonne caractérisation des performances du moteur en régime saturé ainsi qu’une estimation fiable
des paramétres nécessaires au contrdle sans capteur de position pour ce type de machine. A partir de ce
modeéle, nous pourrons calculer le couple électromagnétique, le facteur de puissance, la tension d’ali-
mentation et les inductances incrémentales. L’état de I’art concernant les méthodes pour le calcul et la
détermination expérimentale de ces derniéres sera également présenté. Sachant que la machine est ali-
mentée par un onduleur de tension, et compte-tenu des pertes supplémentaires générées par ce type
d’alimentation, nous développerons un modéle analytique capable d'estimer rapidement les harmo-
niques de courant généres par la technique de Modulation de Largeur d’Impulsion (MLI). Enfin, I’esti-
mation des pertes Joule, des pertes mécaniques, des pertes fer et du rendement de la machine sera faite.
Durant les différentes étapes de modélisation, la validation par des modeles numériques ou par des essais
expérimentaux sera proposeée.

Le chapitre 4 sera consacreé a la conception optimale de la MSRAP permettant de remplir au mieux les
besoins de I’application et de la stratégie de commande sans capteur. Cette derniére étape aura comme
but initial la définition du probléme d’optimisation et la sélection de 1’algorithme adapté a la nature du
probléme d’optimisation défini. L’évaluation des gains technico-économiques apportés par la solution
fournie en comparaison avec un moteur existant sera détaillée et nous permettra de conclure sur les
travaux réalisés.
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Problématique du pilotage sans capteur de position en fonctionnement a basse vitesse et a fort couple
pour la Machine Synchro-Réluctante assistée d’Aimants Permanents

1.1 Introduction

Ce chapitre présente le contexte de I'étude visant & concevoir une Machine Synchro-Réluctante assistée
a Aimants Permanents (MSRAP) pilotée sans capteur de position pour une application de manutention.

Dans un premier temps, nous discuterons de l'intérét de s’affranchir des capteurs de position des moteurs
¢électriques dans les systémes d’entrainement industriels et de la difficulté actuelle rencontrée lors de la
mise en place des techniques de pilotage sans capteur de position dans certaines applications.

Dans un deuxiéme temps, nous introduirons la machine du type MSRAP, technologie actuellement uti-
lisée par I’entreprise Leroy Somer — Nidec pour le marché de la manutention, secteur ciblé dans cette
thése.

Les techniques de pilotage des machines électriques seront dans un troisiéme temps briévement présen-
tées. Nous nous concentrerons plus précisément sur les techniques de commande sans capteur de posi-
tion utilisées pour un fonctionnement & basse vitesse.

Nous finirons ce chapitre en identifiant les problématiques, dans le dimensionnement des MSRAP, liées
a une commande sensorless lorsque notamment un couple de démarrage supérieur au couple nominal
est requis. La notion d’inductances incrémentales sera dans ce contexte abordée.
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1.2 Contexte de 1’étude

1.2.1 Intérét du pilotage sans capteur de position

Le moteur électrique est devenu un élément prépondérant du monde industriel, en représentant actuel-
lement environ 70 % de la consommation électrique industrielle.

L’entreprise Leroy Somer, filiale du groupe Nidec, depuis sa création en 1919 s’est spécialisée dans la
construction et le développement des alternateurs, moteurs électriques, motoréducteurs et variateurs de
vitesse. Typiquement leur systéme d’entrainement industriel classique, schématisé sur la Figure 1.1, est
composé d’un variateur de vitesse (convertisseur plus systéme de pilotage) et du moteur qui entrainera
la charge.

Source DC Variateur Moteur
SU S\,r SW
L
Up
Upc— vy

Wk

ERNN

Commande

Figure 1.1 : Eléments d’un systéme d’entrainement industriel

Actuellement, les lois de pilotage dédiées aux machines synchrones utilisées dans les variateurs de vi-
tesse requicrent I’information de la position du flux rotorique. L'information sur la position du rotor est
majoritairement fournie par des capteurs physiques du type résolveur, comme illustré ci-dessous.

Figure 1.2 : Résolveurs pour la mesure de position la position du rotor

Selon les données de Leroy Somer, le prix de ces capteurs et de leur connectique associée est d’environ
170 euros. De plus, nous devons ajouter le colt du cablage entre le capteur et le variateur de vitesse qui
correspond & environ 10 euros par metre. Par conséquent pour des machines de petite taille (puissance
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inférieur a 5kW), le codt total des éléments pour la mesure de position peut étre supérieur au codt du
moteur lui-méme.

Par ailleurs les cables et connecteurs constituent I’une des principales causes de défaillance des capteurs,
en particulier les cables qui sont détendus dans les applications soumises a des mouvements, chocs ou
vibrations [1]. Il faut donc compter que le systéme aura des mises en arrét inopportunes pour des raisons
de maintenance.

Une commande sans capteur ¢’est aussi la réduction de la complexité et du poids du matériel, la dimi-
nution des co(ts, une fiabilité accrue et des besoins de maintenance réduits [2]. Tout cela justifie I’ intérét
de supprimer depuis une dizaine d’années les capteurs mécaniques.

1.2.2 Systémes et applications ciblées par I’étude

Les systemes d’entrainements sont actuellement présents dans des nombreux secteurs industriels. Dans
le cadre de cette thése nous envisageons plus spécifiquement le secteur de la manutention.

Pour ce type de marché, le moteur électrique doit présenter un fort couple au démarrage et a basse vitesse
mais aussi parfois une large plage de défluxage. Six applications typiques de ce secteur et ses spécifica-
tions pour le moteur électrique sont listées brievement dans le Tableau 1.1. Le niveau de surcharge
représente le rapport entre le couple demandé en fonctionnement a basse vitesse et le couple nominal de
la machine. Dans quelques applications le défluxage est nécessaire et 1’utilisation du pilotage sans cap-
teur de position est autoriseé.

C’est important de remarquer que pour le « retourneur » le pilotage sensorless est completement interdit.
Dans le levage industriel il existe de sévéres contraintes normatives et 1’absence du capteur de position
se fait uniquement quand il n’y a pas de circulation de personnes au voisinage du systéme.

Pour les applications ou le sensorless est autorisé, les solutions actuelles proposées par Leroy Somer
assurent le pilotage sans capteur de position au démarrage et en basse vitesse. Cependant ces méthodes
d’estimation de la position sont limitées par certaines caractéristiques intrinséques de la machine et il
n’est pas toujours possible de fonctionner a basse vitesse avec un fort niveau de couple. Le sujet de
I’étude proposé dans le cadre de cette thése vise le dimensionnement d’un moteur de type MSRAP
capable de respecter les exigences du convoyeur carriére et luge sans capteur de position.

Application Suppression du capteur Défluxage Surcharge (£)
de position Cn
Convoyeur carriére Autorisé non (ou 1.5 - 1.6) 1.3-16
Convoyeur luge Autorisé non 1.6
Levage industriel Possible non (ou 87/50Hz) 1.75 (cycle répétitif)
Grue Autorisé ouil.7-3 1.75
Treuil Autorisé ouil.7-3 13-16
Retourneur Interdit non 1.3-1.6

Tableau 1.1 — Applications du marché de la manutention

Le convoyeur luge est souvent utilisé¢ dans 1’industrie automobile, les bases des cadres de transport qui
ressemblent a des skis (d'ou le nom) répartissent la charge réguliérement. Le convoyeur carriére quant
a lui est utilisé sous forme de tapis roulant et peut servir dans des applications les plus diverses pour le
déplacement de toutes sortes de produits, comme des minéraux, des végétaux, ou des piéces dans une
usine. Ces deux applications sont illustrées sur la Figure 1.3.
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(a) (b)

Figure 1.3 : Applications du marché de la manutention : (a) convoyeur luge [3] (b) convoyeur car-
riere[4]

1.3 Etat de I’art sur la MSRAP et sur les méthodes de pilotage sans
capteur de position

1.3.1 Présentation de la MSRAP

Pour les applications précitées, Leroy Somer propose la technologie du moteur synchro-réluctant assisté
a aimants permanents et & barriéres de flux (MSRAP). Dans le texte suivant nous allons la situer par
rapport aux technologies de machines existantes.

La MSRAP appartient a la famille des machines synchrones. Leroy Somer témoigne d’un trés bon sa-
voir- faire sur les trois grandes familles de machine, les machines asynchrones (MAS), les machines a
courant continu (MCC) et les machines synchrones (MS) dont les points forts et faibles sont rappelés
dans le Tableau 1.2 [5], [6].

Points forts Points faibles
o Complexité de la structure mécanique

e Simplicité en défluxage

MCC L . o Entretien régulier du systéme balais-collecteur
o Simplicité en pilotage
o Performances assez modestes
e Robustesse
o Faible ondulations de couple e Mauvais facteur de puissance
MAS e Codt réduit e Rendement inférieur a celui d’une MS, a dimension
e Simplicité de fabrication équivalente
o Simplicité de pilotage
e  Puissance volumique e Complexité en pilotage
MS e Rendement élevé ¢ Risque de démagnétisation des aimants permanents

e Facteur de puissance élevé
Tableau 1.2 : Comparatif entre machines électriques

Le choix de la machine dépend toujours de I'application ou du cahier des charges imposé, mais les
machines synchrones sont généralement plus avantageuses si nous considérons le rendement et le facteur
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de puissance. Les machines synchrones peuvent, a leur tour, étre divisées en différentes catégories selon
le schéma de la Figure 1.4 en fonction de leur topologie du rotor.

—

| Rotor bobiné |

| Aimants permanents |

| Double Excitation |

. —
Machines Synchrones | | Réluctance Variable |

| Synchro-Réluctante |

Synchro-Réluctante assistée
& aimants permanents

—

Figure 1.4 : Classement des machines synchrones

e Les machines a rotor bobiné et a double excitation incluent des bobines au rotor alimentées en
courant continu. Elles sont trés avantageuses pour des applications qui nécessitent une plage de
défluxage importante mais elles ont un rendement plus faible en raison des pertes Joule au rotor.

Trajet de flux commun
aux aimants permanents et
aux bobines de double excitation

Aimant
permanent

Stator

Bobinages de
double excitation

(a) (b)
Figure 1.5 : Structures de machines : (a) synchrone a rotor bobiné (b) synchrone a double ex-
citation

e La machine a reluctance variable (MRV) présente un co(t réduit de matiéres premiéres, en re-
vanche elle présente un facteur de puissance faible et elle doit étre assistée d’une électronique
complexe pour son alimentation.

Figure 1.6 : Machine a réluctance variable [7]
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Les machines synchrones & aimants permanents sont celles qui normalement fournissent les plus
hautes performances sur le rendement et le facteur de puissance. La présence des aimants per-
manents terres rares augmente significativement le prix de ce type de machine et de trés nom-
breuses études visent & minimiser le volume des aimants en proposant des structures de rotor
trés variées comme illustré dans la Figure 1.7 .

(@) AP en surface (B) AP inset (&) AP enterris (@) concentration de flux

Figure 1.7 : Différentes structures rotoriques pour une MSAP [8]

La machine synchro-reluctante est alimentée par un systéme triphasé de courant, différemment
de la MRV. Son anisotropie géométrigue et magnétique au rotor génére un couple de réluctance
lorsque celui est exposé au champ tournant du stator. Cette machine présente un faible facteur
de puissance et une faible densité de puissance [9]. Cependant la communauté scientifique s’in-
téresse a minimiser ces points faibles car ¢’est une machine a faible coft de fabrication.

- Le rotor peut étre construit a partir d’une piéce unique d’un matériau ferromagnétique, ot
des trous sont ajoutés afin de créer la saillance. Le rapport de saillance reste relativement
faible, avec une valeur maximale de 4.5 [10] . En revanche ces structures présentent une
bonne tenue mécanique.

- D’autres types de rotor peuvent étre construits a partir de I’empilement axial de tdles afin
d’augmenter le rapport de saillance, I’auteur de [11] ayant atteint un rapport de saillance
de 20. La faiblesse de cette structure réside dans sa tenue mécanique.

- Les machines synchro-réluctante a barrieres de flux a empilement radial comportent une
meilleure tenue mécanique.

4 Q
i N
:\\\\\\\\\\\\\\\\\

(@ (b) (c)

Figure 1.8 I: Structures de rotor pour MSR : (a) Rotor massif a trous [10] (b) Rotor a empilement

axial [12] (c) rotor a empilement radial et a barriéres de flux [13]
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e La MSRAP combine la machine Synchro-Réluctante et la Machine Synchrone a Aimant Per-
manents afin d’allier un bon rapport de saillance avec un facteur de puissance satisfaisant. Elle
sera détaillée dans le paragraphe suivant.

MSRAP

La machine de type MSRAP est une évolution de la MSR a barriére de flux, des aimants étant insérés
dans les barrieres de flux du rotor. Cela permet d’augmenter significativement le couple massique et
d’améliorer le facteur de puissance. Comme ce type de machine présente une grande composante de
couple réluctant, il est possible d’utiliser des aimants moins énergétiques et par conséquent moins cher
comme la Ferrite.

En effet, le couple moyen de la MSRAP en régime non saturé peut s’écrire comme la somme du couple
di aux aimants permanents (partiec en vert de 1’équation (1.1)) avec le couple de saillance (partie en
bleu).

El I?
Crmoyen = 3P —cosa + > (Lqg — Lg) sin2a (1.1)
L’évolution de chaque composante du couple ainsi que le couple total en fonction de 1’angle de calage
est illustrée sur la Figure 1.9. L’angle de calage est défini comme 1’angle entre le courant et I’axe q,
sachant que 1’axe d correspond a I’axe du rotor. Pour cela une force électromotrice qui est équivalente
a celle d’une machine synchrone avec des aimants Ferrite et un rapport de saillance de 5 sont choisies.

225 T T T

Pl a——MSR-AP
Couple produit
1.75F { I | par la SAILLANCE I | A

1~ Couple produit
par les AIMANTS

Couple moyen [pu]

G 1 1 1 L 1
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90

Angle de calage [*élec]

Figure 1.9 : Composantes de couple pour la MSRAP [13]

Nous pouvons remarquer que les aimants permanents autorisent un fonctionnement avec un angle de
calage nul, la plage de fonctionnement globale a donc augmenté. L’angle de calage optimal de la
MSRAP reste toujours localisé entre les angles optimaux du couple de saillance et du couple produit par
les aimants.
Le rotor des MSRAP est une source quasi inépuisable de recherche en raison de sa complexité. Ainsi
I’amélioration des performances globales de cette machine peut passer par un nombre trés importants
de variables géométriques :

- Le nombre de barrieres de flux

- La forme, la taille et I’inclinaison des barriéres de flux

- Ladisposition des aimants a I’intérieur des barri¢res de flux

- Laforme et la taille des ponts
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Sans en étre exhaustifs les paragraphes ci-dessous illustrent quelques résultats exploratoires.

Dans [13] une comparaison entre les machines MSR et MSRAP a partir de simulations en EF est effec-
tuée. Les deux machines présentent le méme stator et la méme structure de rotor a 6 poles et a 4 barriéres
de flux en format U, toutes a 8 mm d’épaisseur comme illustré sur la Figure 1.10. Pour la MSRAP, les
barriéres de flux sont remplies a 100 % par des aimants de type ferrite (Br=0,43 T a 20 °C).

 — —
K — A\ ]
/

(@) (b)
Figure 1.10 : Moteurs comparés (a) MSR (b) MSRAP dans [’étude [13]
Les courbes de facteur de puissance et du couple électromagnétique en fonction de I’angle de calage

sont tracées sur les figures ci-dessous pour deux cas différents de densité de courant dans les encoches
statoriques , soit Jorr = 1A/mm? et J,rr = 4A/mm?.

10000 - T T T
-+-MSR J=1 Aenjmm

T
- MSR-AP J=1 A_Jmm? I -,’,,--‘-""'.-‘_-_'"\ ! i

8000( ——MSR J=4 A_Jmm? f
7000|—= MSR-AP J=4 A_/mm? /

9000

\\
E i
=z | m
= 6000F ! // - / ! »\\ ! -
Q |
g 5000 / /»- i \\
2 4000 |
o | |
Q f.l’-/- |
O 3000f { A / { ! { \\ ]
2000 P ——
o - L Bt NS \
100 P il S P L D St o, S S TEy
g T | | T
0 10 20 30 40 50 60 70 80 a0
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Figure 1.11 : Comparaison de couple entre les moteurs MSR et MSRAP [13]

1 T = L=
= 2 —a- -
-+-MSR J=1 A_/mm ‘r‘.’.-. n

| -e-MSR-AP J=1_/mm?
o

\
. \
0.8)——MSR J=4_jmm® [ /.--‘""H""""‘\ & .
- v
0.7|—=MsRAP U=4_smm? |_ .- \\‘\
X

i

.
- -

Facteur de puissance

i

1 ]
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90
Angle de calage ["elec]

Figure 1.12 : Comparaison de facteur de puissance entre les moteurs MSR et MSRAP [13]
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Tant en couple qu'en facteur de puissance, I'ajout d'aimants a faible énergie apporte un gain important,
soit environ 50 %.

Dans [14] une analyse montre que I’influence des ouvertures de barriéres de flux sur les pertes fer sta-
toriques est trés représentative. Sous I’hypotheése que les pertes au rotor restent largement inférieures
aux pertes statoriques I'étude s'intéresse seulement a I'évolution de la partie statorique des pertes. La
machine est schématisée sur la Figure 1.13.

q-axis

c-phase axis b-phase axis
\ _ angle in rotor
N . reference frame
.\9, .
d-axis

\ e
\ | 9m rotor position
[
a-phase axis
(r - axis)

armature
windings

flux - barrier
permanent

magnet

Figure 1.13 : Structure de la MSRAP analysée dans [14]

L’étude montre que I’ouverture des barriéres de flux impacte le contenu harmonique de 1’induction dans
I’entrefer et par conséquent augmente les pertes fer au stator. Indépendamment de I’angle de calage du
courant ou de 1’épaisseur des barricres, le comportement des pertes est toujours le méme. Les pertes fer
sont réduites pour des valeurs importantes d’ouverture de la barriére au plus pres de I’arbre (9,,,) et des
valeurs moyennes pour la barriére au plus pres de I’entrefer (9,1) .

Iron loss factor, Jc=6A/mm2. a;=60°

T T T T T 1
29 \ \ AM
=

27t 3 1
251

23

21+
19
17+

2224262830323436384042
8y, Outer barrier’s angle (mech degrees)

81 Inner barrier's angle (mech degrees)
45

Figure 1.14 : Evolution de pertes fer statoriques selon angles d’ouvertures de barrieres de flux pour
une MSRAP [14]

Comme le montre la Figure 1.14, les pertes fer peuvent augmenter de 400 % en fonction du choix des
angles d'ouverture des barriéres de flux.
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Cela nous montre que I’ouverture des barrieres de flux est un paramétre important pour ce type de ma-
chine et il doit donc étre une variable dans le cas d’un dimensionnement par routine d’optimisation. Les
pertes fer doivent étre bien modélisées et prises en compte dans la conception de la machine. Ces aspects
seront considérés dans la modélisation et 1’optimisation de la MSRAP dans le cadre de cette thése dans
les chapitres 3 et 4.

Dans [13], l'auteur s'intéresse a l'influence de la présence des ponts, qui sont les parties en matériau
ferromagnétique responsables de la ténue mécanique comme indiqué dans la figure ci-dessous.

Ponts
Ponts tangentiels
~/radiaux

O

(@)

—Be (sans ponts) 0.6 1 | | | —Be (ponts tan)
-~~~ Be1 (sans ponts] ~--Be1 (ponis tan

Induction d'e ntrefer [T]
Induction d'e ntrefer [T]

N N o M ) 0 1{
U”‘ UUU “”U UUUUUUUUU
0.4} 1 L 1 4 04F L L L L -
0.6 8} o 0.
0 5'0 1(']0 15«0 2r 2.:30 3[;0 350 0 5'0 1(;0 1’50 250 Zé{] 3'50 3;0
Position du rotor [*élec] Position du rotor [élec]
Sans ponts Avec ponts a la proximité de | entrefer

(b)

Figure 1.15 : Ponts au rotor de la MSRAP pour la tenue mécanique (a) emplacement des ponts au ro-
tor (b) induction d’entrefer a vide sans et avec ponts a proximité de [’entrefer [13]

Dans cette étude la valeur de I'induction de I'entrefer a vide est calculée par un logiciel a EF pour une
MSRAP a 4 p6les et 3 barriéres par pdle. La méme structure est également simulée sans les ponts (la
perméabilité relative du pont étant considérée comme égale a 1). Nous remarquons sur la Figure 1.15
que les ponts a proximité de I’entrefer permettent de réduire les pics d'induction qui générent des ondu-
lations du couple.

En charge, les ponts (a proximité de I’entrefer et a I’intérieur du rotor) deviennent trés saturés et sont
responsables d'une surconsommation de flux des aimants permanents. Ils entrainent des pertes de couple
moyen allant jusqu'a 8%. Ces ponts constituent donc aussi des parties sensibles de la machine qui peu-
vent générer un niveau important de pertes et doivent donc étre pris en compte lors de la modélisation.

En général la MSRAP est étudiée avec des modeles développés dans les logiciels EF en raison de la
complexité de la géométrie de son rotor. Les modeles EF exigent un temps de calcul élevé et leur utili-
sation dans les routines d'optimisation devient extrémement lourd. Pour cette raison, dans cette these
nous nous efforcerons, au chapitre 3, a proposer une modélisation analytique ou semi-analytique de cette
machine afin de pouvoir implémenter une routine d'optimisation pour atteindre les objectifs et les con-
traintes imposées par les d'applications du marché de la manutention.
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1.3.2 Vue générale du systeme de commande et des méthodes de pilotage sans
capteur de position

Dans cette section nous donnerons une vue globale du systéme de commande des machines synchrones
et des techniques sensorless existantes. Cela nous servira de base pour comprendre la problématique du
pilotage sensorless au démarrage et a basse vitesse, ce qui sera discuté dans la section 1.4 et traitée dans
le cadre de cette thése.

Pour le systeme étudie, la MSRAP est associée a un onduleur de tension deux niveaux constitué de six
transistors IGBT et de diodes.

Les méthodes de commande d’une machine synchrone alimentée en tension peuvent étre classées en
deux grands groupes [15]: les commandes modernes et les commandes classiques.

Dans le groupe des commandes classiques nous pouvons lister la commande scalaire (V/f) qui maintient
le rapport entre tension et fréquence constant. Cela équivaut physiquement a maintenir le flux statorique
constant. Dans ce méme groupe la commande vectorielle, aussi appelée commande a flux orienté, per-
met de contréler le couple et le flux magnétique d’une maniére indépendante. Le découplage flux/couple
revient a avoir un fonctionnement similaire a celui d’un moteur a courant continu. Nous retrouvons aussi
la commande directe du couple qui permet la commande directe du flux statorique et du couple électro-
magnétique.

Dans le groupe des commandes modernes nous retrouvons les méthodes de type mode glissant ou
stepbacking qui sont connues pour étre robustes face aux variations paramétriques et aux perturbations.

Dans le cadre de cette thése nous nous limiterons a la commande vectorielle, souvent utilisée dans les
systémes industriels actuels. Le systéme de commande est schématisé sur la Figure 1.16.

source de Onduleur Charge
tension DC L
emes
la mes Iapemes (MLl vectorielle
Park
Iq mes abc->dg Betec mes @
c Vabcref
@ Pl = d
3 EQ Park —
333 dt
a+s38 dg->abc
@ Pl goo
g§°®
g rer Qmes
Controle de Qrer
MTPA vitesse @
Id ref

Figure 1.16 : Schéma de commande vectorielle pour une MSRAP

Comme présenté précédemment, la mesure de position (6,,,.s) par un résolveur peut représenter un co(t
élevé dans le systeme, ainsi différentes techniques de pilotage sans capteur de position sont envisagées
et ajoutées au systéme de commande principal. Ces techniques peuvent aussi servir comme backup au
moment des pannes de capteurs. Dans la suite les méthodes de pilotage sans capteur de position les plus
répandues sont présentées.
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1.3.3 Techniques de pilotage sans capteur de position

Les techniques de pilotage sans capteur de position ont énormément évolué ces dernieres années. Elles
peuvent étre classées selon trois grands groupes [16] : des méthodes basées sur le modéle de la machine,
des méthodes basées sur la saillance de la machine et les méthodes a base d’algorithmes qui utilisent de
I’intelligence artificielle, comme illustré sur la Figure 1.17.

| Force contre-électromotrice |

| Modeéle de la machine |

| Observateurs |

| Excitation par MLI |

Techniques de pilotages sans - - — -
capteur de position — | Saillance de la machine | | Injection de pulses de tension | |

Champs pulsant |

| Injection de signal HF | | Champs tournant |

| Champs pulsant en repére anti-rotationnel |

| Intelligence artificielle |

Figure 1.17 : Techniques de pilotage sans capteur de position

Cette classification tient compte de la faisabilité et de la performance de chaque méthode et est paramétré
sur la plage de vitesse de fonctionnement. Aux vitesses moyennes et élevées, les méthodes basées sur le
modele de la machine exploitent généralement la force contre-électromotrice pour pouvoir estimer la
position. A l'arrét et a basse vitesse, le systéme devient inobservable, I'amplitude de la force contre-
électromotrice étant trop faible pour étre exploitée. Ces limitations peuvent étre contournées par des
méthodes dites de saillance qui utilisent I'anisotropie de la machine pour détecter la position. Les mé-
thodes a base d'intelligence artificielle peuvent étre appliquées indépendamment de la gamme de vitesse,
mais elles dépendent beaucoup du choix pertinent des données d'entrée et peuvent étre numériquement
lourdes a mettre en place.

Dans le cadre des applications de convoyage les méthodes envisageables doivent étre exploitables pour
le fonctionnement a basse vitesse et & 1’arrét. Naturellement la méthode de la saillance s’impose. Le
concept associé repose sur le fait que les inductances de la machine dépendent de la position du rotor en
raison de sa saillance.

Pour les machines a poles saillants, ¢’est le cas de la MSRAP, le rotor n’est pas magnétiquement homo-
geéne et par conséquent I’entrefer effectif varie selon la position 6. La Figure 1.18 illustre la variation de
Iinductance mesurée en fonction de la position du rotor pour une machine a p6les saillants. Dans la vue
en coupe de la machine, la zone en bleu du rotor est caractérisée par une perméabilité élevée, tandis que
la zone blanche entre le rotor et le stator représente I'entrefer relatif, ou la perméabilité est supposée étre
faible. Cela confirme que l'inductance de la machine est modulée par la saillance spatiale dépendante de
la position. Cependant, la variation de l'inductance avec la position du rotor subit deux périodes par
cycle électrique, ce qui conduit a une indétermination de = dans I'estimation de la position [17]. Cette
indétermination peut étre levée a 1’aide d’une procédure complémentaire basée sur 1’injection de deux
impulsions de tension de signe opposé sur I’axe présumé, 1’une renforgant le flux et I’autre le diminuant
ce qui permet de déterminer la bonne polarité de la position [18].
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Terminal Inductance
(Lmotor)

Figure 1.18 : Variation de l'inductance selon la position du rotor [3]

Selon le type et la durée du signal injecté, les techniques basées sur la saillance sont distribuées en trois
autres grands groupes (revoir Figure 1.17): injection d'un signal haute fréquence (HF), injection d’im-
pulsions de tension et excitation par la MLI sans injection de signal supplémentaire [19].

1.3.3.1 Injection d’impulsions de tension

Dans cette approche, une impulsion de tension est appliquée a la machine. La réponse transitoire du
courant, liée aux inductances et modulée par la position de la machine, est alors analysée. L’injection
d’impulsions de tension a été introduite pour la premiére fois en 1975 par Blaschke [20] pour I'estimation
des parameétres et de la position initiale des machines électriques. Depuis elle a beaucoup évolué pour
aboutir a d’autres techniques comme INFORM (Indirect Flux detection by On-line Reactance Mea-
surement) créée en 1996 par Schroedl [21].

L'idée principale de la méthode INFORM est de mesurer la réponse du courant aprés l'injection d’im-
pulsions de tension. Afin de minimiser 1’effet négatif des vecteurs de tension impulsionnels supplémen-
taires, les trois paires de vecteurs de tension contraires (vi, Va), (V2, Vs), (vs, Ve) de la stratégie MLI
vectorielle sont appliqués pendant la période des vecteur nuls (vo, V7). Le diagramme vectoriel des ten-
sions sur le plan af est rappelé dans la Figure 1.19.

AV

V5 V6

Figure 1.19 : Schéma des tensions instantanées pour la MLI vectorielle
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Avec ces impulsions de tension, différentes informations de la dérivée du courant sont collectées, la
réactance complexe en p.u donnée par la méthode INFORM, qui contient I'information souhaitée sur la
position du rotor, peut alors étre exprimée comme sulit :

v
ZINFORM = E (1.2)
dt

Dans les premiéres implémentations de la méthode, tout le systéme de commande reste en arrét pendant
les mesures. Les auteurs de [22] ont donc apporté des modifications sur la MLI vectorielle et les six
vecteurs ont été actifs pendant un temps minimal au cours de chaque période de commutation. Cela a
permis la mesure du courant a des vitesses nulles ou faibles.

La méthode INFORM présente certains inconvénients comme la perturbation du courant introduite par
les vecteurs de tension transitoires. De plus, il est nécessaire de disposer de capteurs de variation de
courant (di/dt) supplémentaires (bobine de Rogowski par exemple) ou d’un systéme de sur échantil-
lonnage du courant permettant d’estimer leur dérivée [23], dans les deux cas une puissance de calcul
élevée est demandée, tout en sachant que généralement les calculateurs fonctionnent déja a pleine capa-
cité dans les applications industrielles [16].

1.3.3.2 Excitation par la MLI

Ces approches ne nécessitent pas d’injection de signal supplémentaire, elles utilisent directement les
vecteurs de tension générés par la MLI vectorielle pour exploiter les informations de saillance.

Quelques auteurs comme [24] et [25] introduisent des états de commutation supplémentaires a la MLI
pour garantir une durée d'impulsion minimale dans la mesure de la variation du courant.

D’autres auteurs comme [26] utilisent la composante haute fréquence de la tension homopolaire déja
inhérente a la MLI vectorielle. Aucun changement n’est nécessaire dans la stratégie de la MLI. La ten-
sion homopolaire fait apparaitre les alternances existantes entre les vecteurs nuls (Vo et vy) et se traduit
par une tension évoluant entre Vs /2 et —Vy,s/2 avec des paliers a +Vp,,/6. En autorisant la circula-
tion du courant homopolaire au travers d’un filtre adapté ( Figure 1.20.a) nous pouvons récupérer deux
tensions en quadrature contenant la position du rotor en mesurant les dérivées de courant sur les axes o
et B. L’information de position peut étre évaluée avec une dynamique importante et un rapport si-
gnal/bruit élevé. Outre un capteur de courant classique pour la commande (CS sur la Figure 1.20.a), un
capteur de variation de courant est nécessaire, typiquement une bobine de Rogowski (répérée par CDS
sur la méme figure).

Pour que la tension homopolaire agisse sur les enroulements du moteur, le point neutre N de la machine
doit étre connecté au point milieu de la source de tension DC au travers d’un filtre afin de limiter le
courant comme illustré sur la Figure 1.20.a. L’impédance (L et Cr) de ce filtre doit étre choisie de fagon
a éliminer la composante a trois fois la fréquence fondamentale. Elle doit aussi fournir une amplitude
de courant homopolaire assez importante pour la mesure sans pour autant générer des pertes supplémen-
taires.
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Figure 1.20 : Montage pour le pilotage sans capteur de position en utilisant [’excitation par MLI
(a) Connexion moteur et onduleur et (b) Circuit pour la détection de position en utilisant la compo-
sante de tension homopolaire [26]

La Figure 1.20.b montre le schéma de commande, la variation de courant est directement mesurée dans
le repére (af) par le capteur CDS. Le schéma de démodulation du signal est également simple et, ne
comporte que deux filtres passe-haut et passe-bas simples.

Enfin nous pouvons aussi utiliser la composante de mode commun dans le référentiel (dq) [27], le
signal de courant sera modulé en amplitude par la saillance de la machine et non par la phase. La mo-
dulation par phase est moins précise et robuste car les retards de traitement des signaux s’ajoutent a la
phase. De plus, pour contourner les erreurs liées a ’harmonique de rang 6, il est préférable d’utiliser un
cadre de référence (dq) estimé qui tourne dans le sens inverse du rotor a deux fois la vitesse de synchro-
nisme.

L’excitation par MLI présente des avantages évidents comme le fait qu’aucun signal supplémentaire
n’est ajouté dans le systeme, la position est évaluée avec une dynamique importante et il n'y a donc pas
d'interférence du régulateur de courant sur 1’estimation.

Indépendamment des différentes particularités proposées dans la littérature, ce type de méthode néces-
site des dispositifs tels qu'un capteur de variation de courant (CDS) et un filtre (LC) supplémentaire ce
qui augmente considérablement le cofit total du systéme. Par ailleurs la plupart des machines électriques
utilisées aujourd'hui dans les systémes industriels n'ont pas de neutre accessible ou n'ont méme pas de
neutre comme dans le cas des couplages en triangle ce qui limite la généralité de la méthode.

1.3.3.3 Injection d'un signal haute fréquence (HF)

Le principe de ces techniques consiste a injecter un signal porteur sinus a haute fréquence (HF), qui est
continuellement superposé a I'excitation fondamentale. Le signal HF de tension interagit avec la sail-
lance spatiale en produisant un signal HF de courant dépendant de la position relative du rotor. Ce der-
nier est modulé dans son amplitude par I'information sur la position du rotor (technique du champ pul-
sant), ou dans sa phase (champ tournant) [28].

a) Champ pulsant

Dans cette méthode une tension HF, d’amplitude faible, est superposée a la tension de référence dans
un axe du référentiel estimé dq et la réponse du courant est alors évaluée dans la direction orthogonale.
L’injection dans I’axe d est la plus répandue car elle génére moins d’ondulation de couple comparée a
I’injection dans I’axe § [16]. La Figure 1.21 montre un schéma de commande qui utilise la technique du
champ pulsant. Chaque partie de ce schéma sera détaillé dans la suite de 1’étude ainsi que les équations
régissant le fonctionnement de la méthode.
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Figure 1.21 : Schéma de commande avec pilotage sans capteur de position en utilisant la technique du
champs pulsant : (a) schéma global (b) démodulation

La Figure 1.22 montre deux reperes de Park, celui noté dq représente le vrai repére positionné a la
position @ du rotor et le référentiel dq correspond au repére estimé par la technique de pilotage sans
capteur. L'objectif est que les deux référentiels soient superposes et que I'erreur de position 8, soit ré-
duite a zéro.

Qs

v

Figure 1.22 : Repéres de Park - réel et estimé

Sur la Figure 1.22 les tensions et courants dans les deux repéres sont corrélés par 6, suivant les expres-
sions ci-dessous [29] :

|

[
i

—sin(8,) cos(8,)] 17,

cos(0,) sin(6,)][ia
sin(6,) cos(He)] [iq]

cos(6,) sin(6, ”ﬁd (1.3)

d
q
lq
i 1.4
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Les équations qui expriment les tensions dans le repére dq sont rappelées dans 1’équation (1.5)[30]. Les
termes Ly et Ly représentent les inductances incrémentales [31], éléments indispensables pour I’estima-
tion de la position. Leur définition et différence par rapport aux inductances apparentes Ly et L, seront
discutées dans la section 1.4.

dig
vy Rig+ L, e —wlgiqg
=] 4 15)
qu + L + G)Ldld + (A)/lalm

T dt

En remplacant les expressions (1.3) et (1.4) dans (1.5), les équations de tensions sont réécrites dans le
repére dq estimé :

Ri; + wALi, sin(26,) + (ZL' + AL cos(20 )) + w(—=2L + AL cos(26,))ig + (AL si dt

]

(1.6)
w(ZL + AL cos(26,))i,; + (AL sin(26, )) + Ri, + wALi, sin(26,) + (XL + AL cos(26, )) 1+ wlgim

OUAL = (L — Lg)/2, AL = (Ly — Ly)/2, ZL = (Ly + Lg)/2 et EL' = (L, + L) /2.

Dans la méthode du champ pulsant le signal HF de tension est injecté dans 1’axe d du repére dq et il
peut étre exprimé de la facon suivante :

Vanr| _ [vinj cos(wprt)
[ﬁth]_[ o) (1.7)

Comme wpr » w et Zyr > R, en remplagant (1.7) dans (1.6), les courants HF estimés qui circulent a
travers les enroulements du stator du moteur sont données par les équations (1.8).

lanf 1 [ZL' —AL cos(20,)  —AL'sin(26,) Da ny
-] I @9

lgnr]  LyLyl —AL sin(26,) 2L+ AL cos(26,) Dg ns

En remplagant la tension HF de 1I’équation (1.7) dans (1.8), nous en déduisons les formules de courants
HF :

[id hf] Vinj sin(wnst) sin(wpt) [ZL’ — AL cos(293)] w9)

iq hf L L a)hf —AL sin(ZGe)

Le courant HF dans I’axe § existe dans le cas ou 6, # 0°. Les deux repéres (dq) étant superposés, une
tension injectée dans 1’axe d devrait générer un courant uniquement dans le méme axe d, si le systéme
est bien découplé magnétiquement.

Afin d'estimer la position du rotor a partir de 5 5 dans 1’équation (1.9) le processus de démodulation
de la Figure 1.21.b est utilis€. Le courant i, est injecté dans un filtre passe-bande pour obtenir la com-
posante {g s qui est démodulée par une multiplication en Sin(whf t). Au final nous obtenons I’expres-
sion suivante :

N VinjAL' sin(26,) N Vinj AL sin(ZB )
fanf = 2LgLqwny 2LgLqwny

cos(Za)hft) (1.10)
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Ce terme résultant est appliqué a un filtre passe-bas afin d’en extraire uniquement la composante conti-
nue. Si nous supposons que 26, = 0 alors sin(26,) = 20, et la fonction d'erreur de position du rotor
obtenue aprées le filtre passe bas s'écrit finalement comme suit [29] :

AL,vinj
f(6e) = [T] B (1.11)

atq®hf

En asservissant f(6,) a zéro, la position estimée du rotor est maintenue proche de la position réelle,
c’est-a-dire 8, = 0, ce qui rend possible le pilotage de la machine sans capteur de position. En revanche
il faut aussi remarquer que f(6,) dépend également du terme AL = (Ly — L;)/2 . Si les inductances
incrémentales sont égales (Ly = Ly) , f(6,) est nulle quelque soit 6, et le systéme de commande perd
I’information sur ’erreur de position. Cela correspond au point critique de la méthode, car en fonction-
nement saturé de la machine 1’égalité L, = L;; est trés souvent satisfaite.

Pour I’injection de signal HF a partir du champ pulsant, aucune instrumentation supplémentaire n'est
nécessaire, l'intégration logicielle est simple et le colit de mise en ceuvre en temps réel est raisonnable.

b) Champ tournant

La technique du champ tournant consiste a injecter le signal porteur sinus HF sur les signaux de réfé-
rence de tension dans le repére stationnaire af8. Le schéma de commande est illustré sur la Figure 1.23.
L’injection et la démodulation se font sur chacun des axes « et S.

Vinj CoS(wpst)

. . i . . v v T \
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x 'y 1

A
lag) lar L
é . . iaB
B ->dg < 1 Démodulation [« abc > ap |«

labc

~
S ‘n.

Filtre |,
a passe i
bas T

A

(@)

Démodulation:

fo | Filtre igy, Filtre | £( Q 5 5
6.) Q 0, [
| passe >69 "t »| passe » Pl > f nf» >
bande X > - bas
i Filtre |{,
ig Bhf . j
——»| passe — »@47 sin(wpst — 26) |«
cos(wpst — 20) |«

bande

(b)

Figure 1.23 : Schéma de commande avec pilotage sans capteur de position en utilisant la technique du
champ tournant : (a) schéma global (b) démodulation

L’auteur de [29] démontre que la fonction f(6,) a asservir a zéro pour la technique du champ tournant
correspond toujours a celle donnée par I’équation (1.11).
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Compar¢ a la technique du champ pulsant cette méthode est un peu plus lourde en temps de calcul (le
nombre de signaux injectés et démodulés est doublé) et les retards générés par les filtres viennent s’ajou-
ter a ’information de la position.

1.3.3.4 Comparatif des différentes méthodes

En synthése I'excitation par la MLI ne nécessite pas I'ajout d'un signal supplémentaire, ce qui signifie
moins d'ondulation du couple. En revanche elle requiert des capteurs de variation de courant et un filtre,
ce qui augmente considérablement le colt du systéme et le rend plus sensible aux pannes, sans compter
que le neutre de la machine doit étre accessible.

L'excitation par impulsions peut générer des ondulations du couple et une instrumentation supplémen-
taire tel qu'un capteur de variation de courant est nécessaire, ainsi qu'un niveau élevé de calcul pour
traiter les informations dérivées.

En conclusion I’injection de signal de tension HF est I’approche la plus adaptée aux applications indus-
trielles. La technique peut générer des ondulations de couple qui peuvent étre cependant réduites en
injectant le signal de tension dans 1’axe le plus approprié, I’axe d. La mise en ceuvre simple et 'absence
de dispositifs supplémentaires rendent cette méthode trés avantageuse. Enfin il est préférable d’opter
pour la méthode du champ pulsant en comparaison avec celle du champ tournant, car le temps de calcul
sera moins élevé. Soulignons cependant qu’il faudra dans tous les cas s’assurer que les inductances
incrémentales Ly, et Ly ne soient pas égales. Ceci reléve du design de la machine et constituera donc une

part importante de notre étude.

1.4 Problématique de la saturation de la machine en basse vitesse

La technique d’injection de signal HF pour le pilotage sensorless des moteurs en fonctionnement a basse
vitesse dans les systemes industriels constitue un sujet de recherche assez vaste tant pour la technique
de pilotage elle-méme que pour le design et la modélisation de la machine notamment en lien avec la
problématique des inductances incrémentales.

Bianchi a publié différents travaux [32]-[34] focalisés sur les inductances incrémentales des machines
électriques. Il s’est attaché a comprendre d’une part comment elles évoluent avec la saturation de la
machine et d’autre part comment elles affectent la performance de la détection de la position & partir de
I’injection de signal HF.

Comme montré dans 1’équation (1.5), les tensions et les courants dans les axes dq du repére de Park
sont corrélés avec la fréquence de rotation du repere, le flux produit par les aimants, la résistance stato-
rique et les inductances. Généralement I’inductance apparente considérée dans le modéle de la machine
est définie par le ratio entre le flux magnétique dans I’axe du repére équivalent d ou q et le courant
traversant ce mé€me axe. Ce calcul est fait pour chaque axe du repére de Park et dans le cas de ’axe d,
la partie du flux qui correspond au flux de I’aimant doit étre soustraite, comme le montre 1’équation
(1.12).

Ag = 2"

L, =
d Id

(1.12)
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Les auteurs [35], [36] montrent que la composante dynamique d’inductance de 1’équation (1.5) qui suit
le terme di/dt correspond aux inductances incrémentales. Elles sont définies par le rapport de la varia-
tion du flux dans un des axes dgq sur la variation de courant dans ce méme axe, & courant constant le
dans I’axe orthogonal. La définition mathématique qui en résulte est la suivante :

. 044
¢ 0iq ig=cst
o (1.13)
Lq = a—
lq ig=cst

En zone de fonctionnement linéaire de la machine I’inductance incrémentale est égale a I’inductance
apparente. Il n’en est plus de méme lorsque la machine sature. La Figure 1.24 illustre bien ceci avec
I’évolution du flux dans I’axe q en fonction du courant dans le méme axe. L’inductance apparente cor-
respond a un rapport moyen entre flux et courant tandis que 1’inductance incrémentale est plutot vu
comme un ratio local.

Flux q - Id constant

T

0 5 10 15 20 25 30
lq(A)

Figure 1.24 : Courbe de flux magnétique versus courant pour ’axe q, inductance apparente et induc-
tance incrémentale

En revenant a la problématique de la technique sensorless d’injection de signal HF, I’équation (1.11)
montre que la fonction de I’erreur de position f(6,) est proportionnelle a AL" (nommeée inductance dif-
férentielle) défini comme la différence entre les inductances incrémentales de 1’axe q et d. Pour garantir
la validité de I’estimation de la position il est nécessaire que les valeurs de L;; et L;, ne soient pas égales
soit que AL’ soit différent de zéro.

AL = (L, — Ly)/2 (1.14)

Nous pouvons également établir que si I'inductance différentielle doit étre différente de zéro, le rapport
entre les inductances incrémentales doit étre différent de 1, plus connu sous le terme de rapport de sail-
lance incrémentale et défini selon I'expression ci-dessous.

_k
Ly

!

r (1.15)

Bianchi dans [34] fait justement 1’analyse des inductances incrémentales en fonction du courant pour
une machine synchrone a aimants enterrés. Les flux dans chaque axe sont calculés en augmentant le
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courant de ce méme axe et en laissant le courant dans 1’axe orthogonal constant. Nous pouvons remar-
quer sur la Figure 1.25, que le flux dans I’axe q atteint un plateau autour de 54 ce qui génére une
diminution de I’inductance incrémentale dans cet axe. La Figure 1.26. confirme cette tendance car L7, a

visiblement chuté a partir de 2A et autour de 4 A atteint méme valeur que L};, pénalisant par la méme la
méthode d’injection de signal HF.
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Figure 1.25 : Evolution des flux magnétiques 1q et Ay respectivement en fonction de courants lyet I,
pour une machine a aimants enterrés [34]
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Figure 1.26 : Evolution des inductances incrémentales L’q et L', respectivement en fonction de cou-
rants lyet I, pour une machine a aimants enterrés [34]

Sur la Figure 1.27, Bianchi trace directement I’inductance différentielle dans le plan (ig, ig) , ce qui

permet d’identifier la zone d’inductance différentielle nulle et les cas ou 1’estimation de la position de-
vient impossible.
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Figure 1.27 : Analyse de la région de faisabilité pour une commande sans capteur de position dans le
plan (iq, ig) [34]

Sur la Figure 1.25, il est possible de remarquer un couplage entre le flux dans I’axe g et le courant dans
I’axe d et respectivement un couplage entre le flux dans I’axe d et le courant i,. Bianchi retranscrit ce
couplage [29] par des inductances incrémentales mutuelles selon les équations ci-dessous. Selon [32]
elles générent une erreur de 1’estimation de position de la méthode d’injection de signal HF donnée par
1I’équation (1.17).

Comme décrit précédemment si I’estimation de position est correcte, une tension HF injectée dans 1’axe
estimée d doit générer uniquement un courant HF dans le méme axe, le courant HF sur I’axe § étant
nul. Par contre, la saturation de la machine via des mutuelles incrémentales, génére un biais dans 1’esti-
mation de la position.

, 044 0y
diq ig=cst aiq ig=cst (116)
1 2M;

E:—tan'1<— - q,) 1.17
2 Ly — Ly ( )

L’attrait de la méthode d’injection de signal HF dans les systémes industriels nécessite de prendre en
compte cette nouvelle problématique. 1l est donc fondamental dans la phase de dimensionnement et de
modélisation d’identifier voire d’imposer des valeurs d’inductances incrémentales ou de rapport de sail-
lance incrémentale qui garantissent une bonne estimation de la position.
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1.5 Conclusion

Ce premier chapitre a permis de poser le contexte et la problématique de 1’étude. Dans les applications
industrielles du marché de la manutention, sur lesquelles Leroy Somer a une grande expertise, un fort
couple de démarrage est requis pouvant atteindre dans certains cas 160 % du couple nominal de la ma-
chine. Dans ces conditions de démarrage et sur un fonctionnement a basse vitesse, la solution actuelle
proposee par Leroy Somer ne permet pas le fonctionnement du moteur en sensorless. L utilisation de
techniques de pilotage sensorless est extrémement avantageuse car la suppression des capteurs de posi-
tion diminue considérablement le colit du systéme et le taux de défaillance. L’étude ici proposée cherche
donc a modéliser et concevoir la machine afin d’atteindre les contraintes imposées par le secteur cible
en fonctionnement sensorless.

La machine de type MSRAP, machine de référence pour les applications visées et qui sera 1’objet de
I’étude de cette thése, a été¢ dans un premier temps introduite en comparaison avec des machines plus
conventionnelles. Cette machine a 1’avantage de combiner un couple de saillance avec un couple d’in-
teraction entre les courants statoriques et les aimants permanents. Le couple de saillance étant relative-
ment important, cela nous permet d’utiliser des aimants moins énergétiques et moins chers. La MSRAP
possede une géométrie de rotor assez complexe, différents paramétres géométriques de son rotor peu-
vent affecter considérablement ses performances.

Ensuite la classification des techniques de pilotage sans capteur de position a été présentée. La technique
d’injection de signal haute fréquence est la plus adaptée en raison de sa simplicité d’implémentation.
Nous avons pu démontrer par les équations de tension de la machine que 1’injection de signal HF néces-
site que I’inductance différentielle ne soit pas nulle ou que le rapport de saillance incrémentale ne soit
pas égal a 1.

Les inductances incrémentales, différentielles et le rapport de saillance incrémentale ont été ensuite pré-
sentés. Les travaux de différents auteurs concernant 1’évolution de ces paramétres selon la charge ont
pu étre également discutés.

Nous avons conclu que pour garantir le pilotage sans capteur de position sur des conditions de surcharge,
les paramétres qui viennent d’étre cités doivent faire partie de la méthode de dimensionnement du mo-
teur, ce qui constitue un des objectifs principaux de la theése. Afin d’atteindre cet objectif, les chapitres
suivants décriront les étapes pour le dimensionnement de la machine.
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2.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous conduisons une analyse qualitative de I'influence des principaux parametres géo-
métriques de la MSRAP sur ses performances électromagnétiques et notamment sur les valeurs des
inductances incrémentales dans les axes d et q.

Dans un premier temps la définition des grandeurs électromagnétiques et électriques sera posée. L'ana-
lyse sera ensuite basée sur la contribution que les paramétres géométriques apportent aux caractéris-
tiques électromagnétiques de la machine sans tenir compte des pertes.

Les résultats présentés dans ce chapitre proviennent de simulations EF de type magnétostatique réalisées
a I’aide du logiciel FEMM. La grandeur de base requise est la distribution spatiale de 1I’induction dans
I’entrefer. Afin de réduire le temps de calcul, une méthodologie spécifique de calcul des performances
moyennes de la machine sera mise en ceuvre en s’affranchissant d’un calcul sur chaque pas angulaire
dans I’entrefer de la machine.

L’analyse qualitative de sensibilité reposera sur la variation de parameétres géométriques tels que 1’épais-
seur d’entrefer, le nombre de barriéres de flux, l'angle d’inclinaison des barriéres et le diamétre d'alésage
pour des structures de machine a 4 et 6 pdles. S’agissant plus particuliérement de 1’analyse de 1’incli-
naison des barriéres une optimisation sera mise en place pour améliorer le rapport de saillance incré-
mentale.
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2.2 Grandeurs internes de la machine

Dans ce chapitre, nous allons analyser les performances électromagnétiques dites internes a la MSRAP.
Nous avons donc besoin de mettre en évidence la différence entre les performances internes et celles
aux bornes de la machine. Pour cela, nous allons nous servir du circuit équivalent monophasé de la
MSRAP représenté sur la Figure 2.1. Ce circuit comporte différents composants : la résistance électrique
de la partie active (R,.;), la résistance électrique des tétes des bobines (R;;), I’inductance de fuite des
tétes des bobines (L;,) et la machine idéale (sans pertes), représentée par sa force électromotrice (E) et
une inductance équivalente (L). La transformation électromécanique se réalise dans cette machine
idéale, encadrée en vert, dont les performances sont dites internes. Afin d’obtenir la puissance utile
(couple utile), nous enlevons les pertes fer et les pertes mécaniques a la puissance électromagnétique.
Ainsi que pour obtenir la puissance électrique, nous ajoutons les pertes Joule.

Ract Ltb Rtb

P .
clec FP Pfer T Pméca

Cutile

Figure 2.1 : Circuit équivalent monophasé de la MSRAP

La Figure 2.2 présente le diagramme vectoriel de la machine dans le repére de Park. L’axe d du repere
est positionné selon I’orientation du flux de I’aimant et la force électromotrice se trouve donc décalée
de 90°e, c’est a dire sur I’axe q. Ce schéma met en évidence I’angle («) entre le courant et la force
électromotrice, appelé angle de calage. L’angle (¢) entre le courant (I) et la tension (V) aux bornes de
la machine correspond a I’angle de facteur de puissance. L’angle (¢;,:) entre le méme vecteur de cou-
rant avec la tension interne (V;,,;) est utilisé pour le calcul du facteur de puissance interne de la machine.

<V

Figure 2.2 : Diagramme vectoriel de la MSRAP
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2.3 Méthode de calcul

Pour le calcul des performances internes et des inductances incrémentales de la MSRAP, nous utilise-
rons des simulations EF réalisées a I'aide du logiciel FEMM [37] . Ce logiciel est basé sur des calculs
de type magnétostatique. Les principales grandeurs qui peuvent étre directement obtenues par ce logiciel
sont le flux magnétique traversant les bobines, le champ magnétique, la distribution de I'induction ma-
gnétique et le couple électromagnétique.

Comme montré par la suite, nous allons calculer les valeurs de flux dgq dans le but de déterminer les
valeurs de couple moyen, tension et facteur de puissance et les valeurs des inductances incrémentales.
Afin de réduire le nombre de calculs, ’approche de [38] est utilisé, ou les valeurs de flux sont obtenues
par un modele EF en faisant quatre calculs magnétostatiques, c’est-a-dire quatre positions du rotor. Les
positions choisies sont 6, = 0%, 6, = 15°, 6; = 30°¢ et 6, = 45° afin d’éliminer les d’encoche
multiples de 6 et d’approximer la valeur fondamentale.

Afin de déterminer les performances sur un point de fonctionnement, un calcul est réalisé pour chacune
des 4 positions 6; du rotor. Les flux embrassés par les 3 phases du bobinage sont ensuite récupérés. Les
composantes dq de flux sont alors déterminées par la transformée de Park qui se base sur la conservation
des amplitudes.

). [ =(0-3) e

—sin(f;) —sin <9i_2?n) —sin <9i+2?n) Ay (6;)

Avec les quatre valeurs de A4 et A,, nous sommes maintenant capables de déterminer les flux moyens
et les performances internes de la machine, comme montré dans les équations ci-dessous :

Adq (91) + Adq (92) + Adq (93) + /1dq (94)

Aaq = 2 (2.2)
3 . .
Crnoy = Ep(/ldlq — Aq4iq) (2.3)
/1‘1
FPp =cos|tan™!(— ) -« (2.4)
Aa
3 2 2
Upnte = @ E(/ld +22) (2.5)

Concernant le calcul des inductances incrémentales, nous utilisons 1’équation (1.13) et suivons les étapes
suivantes [39] :

e Pour un point de fonctionnement (I, @) ou (ig4, ig), les flux 4, et A4 sont calculés par EF et la
transformée de Park ;

e Leflux A4, est calculé de la méme maniere mais en alimentant la machine avec (iga,i4),0U igy =
ig + Al et AI = 0.031, avec la composante de courant i, constante ;

e Ensuite le flux A,, est déterminé en utilisant (id, iqA) comme entrée avec igy = ig + Al et Al =
0.031. Cette fois, la composante de courant i,; est maintenue constante ;

e Ainsi, les inductances incrémentales sont calculées en appliquant 1’équation (2.6)
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d= x5 a= Al ymcst (2.6)

’ AdA I /‘LqA
Al ig=cst

2.4 Machines simulées

Les structures de MSRAP a 4 et 6 pbles simulées sont illustrées dans la Figure 2.3 . Elles sont tous les
deux assistées par des aimants de type ferrite et leurs principales dimensions de référence sont indiquées
dans le Tableau 2.1

\ Polarité
Parametre 4 5
Nombre de barriéres de flux (n,y) 3 2
Epaisseur de barrieres de flux (e, [mm]) 3.5 3
Diametre d’alésage (Dg; [mm]) 95 100
Nombre d’encoches statorique (1) 48 36
Longueur de fer (Lge, [mm]) 120
Entrefer (e [mm]) 0.5
Inclination de barriéres de flux (& [°m]) 0

Tableau 2.1 : Principales caractéristiques de machines simulées

BN J
%‘%ﬁ (=

/T 1)

(b)
Figure 2.3 : Structures des MSRAP simulées avec (a) 4 poles et (b) 6 pdles

2.5 Variation de parameétres géométriques

La Figure 2.4 illustre les principaux parameétres géométriques de la MSRAP : entrefer (e), diamétre
d'alésage (Dqe), angle d’inclinaison de barriere de flux (&), épaisseur de barriére de flux (e, ) et hauteur
de la dent statorique (hys). Les barriéres sont numérotées a partir de 1 a 4, de la barriere la plus proche
du rayon rotorique vers la barriére la plus proche de I’arbre.
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Figure 2.4 : Principaux paramétres géométriques de la MSRAP

2.5.1 Entrefer

La variation de I'entrefer donne les mémes conclusions quelle que soit la polarité de la machine, nous
présenterons donc les résultats pour la machine a 4 poles.

L’évolution des inductances incrémentales L;; et Lg en fonction de i4 et i, respectivement sont repré-
sentées pour deux valeurs d’entrefer sur la Figure 2.5. Nous pouvons remarquer qu’en augmentant 1'en-
trefer, des valeurs plus importantes de L;, sont atteintes pour une plus large gamme de i, sans change-
ment significatif de L};. Cela est intéressant du point de vue de la commande sans capteur de position
car le rapport de saillance est également amélioré pour une plage plus large de courant.

——Entrefer 0.5 mm | ——Entrefer 0.5 mm |
——Entrefer 0.6 mm ——Entrefer 0.6 mm

0 5 75 10 15 20 25 30 20 25 30

iq [A]

Figure 2.5 : Inductances incrémentales pour différentes valeurs d'entrefer
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Comme le montrent le Tableau 2.2 et la Figure 2.5, pour le point de fonctionnement nominal de la
machine (I = 154, a = 60°) ou (iz = 13Aeti, = 7,5A), L, passe de 20 a 34 mH , ce qui représente
une augmentation de 70%. L.’augmentation de I'entrefer dégrade cependant le couple, et dans notre cas
nous passons de 21,2 a 17,9 N.m soit une réduction significative de 15%. Une alternative qui certes
augmente le codt de la machine mais qui cependant permet de garder le méme niveau de couple élec-
tromagnétique consisterait a augmenter le volume des aimants permanents dans les barrieres de flux.

Le tableau ci-dessous liste les performances et les valeurs des inductances incrémentales pour un fonc-
tionnement a (154,60°¢) sur trois cas différents : entrefer de référence de 0.5 mm, entrefer augmenté a
0.6 mm et I'entrefer augmenté en méme temps que le volume de I'aimant. La Figure 2.6 illustre les
niveaux d’induction dans les toles ferromagnétiques de la machine pour les trois cas cités.

Entrefer Volume Colt des matieres premicres  FP Couple Ly Ly Ly /Ly
[mm] d’aimant [cm3] de la machine [€] [N.-m] [mH] [mH]
0.5 5.86 43.17 077 212 20 9 2.22
0.6 5.88 43.17 073 179 34 8 4.25
0.6 19.60 46.40 090 210 35 8 4.38

Tableau 2.2 : Impact de la variation de l’entrefer

1.8536+000 : >1.950e+000
1.755€+000 : 1.853¢+000
1.6584000 : 1.755¢+000
1.560€+000 : 1.658¢+000
1.463e+000 : 1.560+000
1.3650+4000 : 1.4632+000
1.2682+000 : 1.365¢+000
1.170e+000 : 1.2682+000
1.0732+000 : 1.170e+000
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8.775e-001 : 9.750e-001
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9.750e-001 : 1.073e+000
8.775¢-001 : 9.750e-001
7.800e-001 : 8.775€-001
6.825¢-001 : 7.800e-001

7.800e-001 : 8.775€-001 o
6.825¢-001 : 7.800e-001
5.850e-001 : 6.825¢-001

6.825e-001 : 7.800e-001

5.850e-001 : 6.825¢-001 5.850e-001 : 6.825e-001
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<0.000e+000 : 9.750e-002 <0.000€+000 : 9.750e-002

<0,000e+000 : 9.750e-002
Density Plot: 8], Tesla Density Flot: [8], Tesia

Density Plot: |8], Tesla

@) e=0.5mm (b) ¢ = 0.6 mm (c) e = 0.6 mm avec l'ajout
' ' d’aimant permanent

Figure 2.6 : Lignes de champs et niveaux d’induction pour différentes valeurs d’entrefer
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L’augmentation de I’entrefer désature considérablement 1’axe g de la machine en réduisant I’induction
rotorique dans cet axe de 1.44T a 1.33T. Le niveau d’induction dans I’axe d est peu affecté, méme dans
le cas ou la quantité d’aimant est augmentée.

Nous pouvons conclure que I'augmentation de l'entrefer et de la quantité d'aimant permet de conserver
le méme couple, d’améliorer le facteur de puissance (FP) et de favoriser la possibilité d’un pilotage sans
capteur de position grace au rapport de saillance (Ly /L7;) qui passe de 2.22 a 4.38. Le coiit des matiéres
premicres de la machine croit de 7.5% et le concepteur doit donc faire un compromis entre les perfor-
mances €lectromagnétiques, le fonctionnement en sensorless et le colt de la machine.

2.5.2 Nombre de barrieres de flux

D’abord nous allons analyser 1'impact du nombre de barri¢res de flux pour la machine a 4 pdles. Les
structures sont présentées dans la Figure 2.7, le nombre de barriéres variant de 1 a 4. La somme totale
des épaisseurs des barriéres de flux est maintenue constante, ainsi que la surface totale des aimants
permanents, afin que ces deux parameétres n’influencent pas les résultats.

&

»
%

&

1
N ) S

Figure 2.7 : Géométries de la MSRAP a 4 poles pour différents nombres de barrieres de flux

La Figure 2.8.a compare le couple électromagnétique et le facteur de puissance interne obtenus avec les
quatre structures. Pour chaque courbe, différents points de fonctionnement ont ét¢ simulés, avec courant
fixé a 15A et I'angle de courant variant entre 0°e et 90°e.

Nous pouvons remarquer que la structure a trois barrieres de flux offre le meilleur compromis par rap-

port aux performances. Elle génére le méme niveau de couple que les structures a 2 et 4 barriéres mais
son facteur de puissance est 1égérement supérieur.
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Figure 2.8 : Courbes pour la machine a 4 poles : (a) Couple et facteur de puissance (b) Tension en
fonction de ’angle de calage (c) Inductance incrémentale dans [’axe q en fonction du courant dans le
méme axe (d) Inductance incrémentale dans [’axe d en fonction du courant dans le méme axe

La structure a barriére unique a des performances relativement plus faibles, mais elle présente une dé-
croissance plus lente de I'inductance incrémentale d’axe q. Elle semble moins affectée par la saturation.

Pour tenter de généraliser les conclusions, nous avons appliqué la méme procédure sur la machine a 6
poles. Les structures simulées sont présentées sur la Figure 2.9.

L’évolution du couple électromagnétique et du facteur de puissance a courant constant pour plusieurs
valeurs d’angle de calage est affichée sur la Figure 2.10.a. La structure a 3 barriéres est a nouveau celle
qui présente les meilleures performances et la structure a une barriére présente toujours les mémes ca-
ractéristiques sur 1’inductance d’axe q que la structure a 4 poles.
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Figure 2.9 : Géométries de la MSRAP a 6 poles pour différents nombres de barrieres de flux
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Figure 2.10 : Courbes pour la machine a 6 péles : (a) Couple et facteur de puissance (b) Tension en
fonction de I’angle de calage (c) Inductance incrémentale dans [’axe q en fonction du courant dans le
méme axe (d) Inductance incrémentale dans [’axe d en fonction du courant dans le méme axe
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Apres I’analyse, si nous considérons uniquement le nombre de barricres, quelle que soit la polarité de la
machine, un choix doit étre fait entre les performances ici associées au couple et au facteur de puissance
et un rapport de saillance plus élevé.

2.5.3 Inclinaison de barriéres de flux

La variation de I’angle d’inclinaison (3) de la barriére de flux est maintenant analysée. Les simulations
sont réalisées pour un point de fonctionnement ou le courant et I’angle de calage sont fixés a 15A et
60°e. Les MSRAPs analysées sont les structures a 4 pdles - 3 barriéres et a 6 poles - 2 barriéres.

Différentes combinaisons d’angle peuvent étre testées. Ainsi, afin d’évaluer un ensemble plus large
d’angles, nous avons décidé de mettre en ceuvre un algorithme d’optimisation dans le but de maximiser
le rapport entre les inductances incrémentales, appelé rapport de saillance incrémentale.

Pour cela, nous utilisons la sous-routine fmincon de Matlab. Cet outil est dédié a la minimisation des
problémes multi-variables non-linéaires avec contraintes (plus de détails sur les algorithmes d’optimi-
sation sont donnés au chapitre 4).

Ainsi, pour la machine a 4 poles, l'algorithme minimise I'expression (— L’L,/L’d), en faisant varier les
angles d'inclinaison des barriéres de flux (8,,8,,03). A chaque itération, une nouvelle simulation EF est
effectuée pour obtenir les valeurs des inductances incrémentales.

Le probléme d'optimisation est défini comme indiqué dans (2.7) :

min <— L—,q>
Lg
[0;0;0] < 6;,3 < [28;14;10] 2.7
sous contraintes
61 <6, <45

Les valeurs minimales et maximales de la variation de I'angle, indiquées dans 1’équation ci-dessus, sont
limitées afin de rester dans la faisabilité du rotor dont les dimensions globales ne varient pas.

La surface totale d’aimant est maintenue constante, elle ne change donc pas avec la variation des angles
d'inclinaison des barriéres de flux.

Le Tableau 2.3 et Figure 2.11 affichent le résultat de la premiére optimisation. Nous pouvons voir que
le changement de I'angle des barriéres de flux de zéro & (25 ;12 ; 0)° s’accompagne d’une augmentation
de 4% du rapport de saillance (Ly/Ly"), sans diminution du couple. Cela est expliqué car I'inclinaison
réduit la saturation de l'axe q.

Performances et inductances incrémentales Machinede  Résultatde  Gain [%]
référence ["optimisation

Angle d’inclinaison des barriéres [°] 0;0;0 25;12;10 -
Couple [N.m] 23.5 23.5 0

Facteur de puissance 0.82 0.83 1
Tension [V] 346 345 0

Ly [mH] 14.83 15.13 2

L, [mH] 5.82 5.69 -2

Lg/Ly 2.55 2.66 4

Tableau 2.3 : Résultats de ['optimisation d’angle d’inclinaison de barriéres de flux pour la MSRAP a
4 poles
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Figure 2.11 : MSRAP a 4 péles (a) de référence (b) avec angle d’inclinaison de barriere de flux optimisé
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Une optimisation similaire est réalisée avec la MSRAP a 6 pdles, la définition du probléme est la sui-
vante :

[0;0] < 61,2 < [28; 18] (2.8)
sous contraintes
6, < 6,

Le Tableau 2.4 compare les valeurs des performances et d’inductance incrémentale de la machine de
référence et de la machine dont I’inclination de barri¢res a été optimisée. Dans ce cas, avec une incli-
naison de (18 ;16) °, le rapport Ly, /L, est amélioré de 12%, le couple est augmenté de 5% et le facteur
de puissance s’améliore également de 6%.

Performances et inductances incrémentales Machine de  Résultatde  Gain [%)]
référence [’optimisation

Angle d’inclinaison des barriéres [°] 0;0 18;16
Couple [N.m] 19.7 20.7 5
Facteur de puissance 0.68 0.72 6
Tension [V] 349 346 -1
Lg [mH] 8.58 8.48 -1
L, [mH] 6.23 5.48 -12
Ly/Ly 2.35 3.00 12

Tableau 2.4 : Résultats de [’optimisation d’angle d’inclinaison de barrieres de flux pour la MSRAP a
6 poles

W !

N N
Y/ ——— —

(@) ()
Figure 2.12 : MSRAP a 6 poles (a) de référence (b) avec angle d’inclinaison de barriére de flux optimisé
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En comparant les niveaux d’induction des deux structures, nous pouvons noter sur la Figure 2.13 que
I’algorithme a désaturé dans I’axe q et sature I’axe d afin augmenter le rapport de saillance incrémentale.
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(@) 5(°) = 0;0 (b) 5(°) = 16; 18

Figure 2.13 : Lignes de champs et niveaux d’induction pour la MSRAP a 6 poles : (a) de référence (b)
avec angle d’inclinaison de barriere de flux optimisé

Suite aux deux optimisations, I'angle d'inclinaison se révele donc étre un paramétre qui permet d’appor-
ter des améliorations significatives en termes de performances mais également en termes de controlabi-
lité de la machine.

2.5.4 Diametre d’alésage

Pour évaluer I’influence du diamétre d’alésage, nous choisissons de maintenir le diamétre extérieur de
la machine constant. Si le diamétre extérieur varie avec le diamétre d’alésage, le couple augmente et la
machine reste non saturée ce qui est bénéfique pour les inductances incrémentales. Mais comme le dia-
métre extérieur du moteur est suivant imposeé par I'application, il sera ainsi fixé dans I'optimisation pré-
sentée au chapitre 4.

Par conséquent, pour les résultats présentés dans la Figure 2.14, le diamétre d’alésage varie entre 85 et
95 mm et le diametre extérieur est maintenu constant a 145 mm. La hauteur de la dent statorique est
également constante car elle est directement liée a la surface de I’encoche et donc aux pertes Joule. Nous
préférons ne pas pénaliser le niveau de ces pertes dans la machine.
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Figure 2.14 : Courbes pour la machine a 4 péles concernant la variation du diamétre d’alésage : (a)
Couple et facteur de puissance (b) Tension en fonction de [’angle de calage (c) Inductance incrémen-
tale dans [’axe q en fonction du courant dans le méme axe (d) Inductance incrémentale dans [’axe d en
fonction du courant dans le méme axe

Sur la figure précédente, nous pouvons observer que l'augmentation du diamétre d'alésage améliore
jusqu’a un certain point le couple et le facteur de puissance de la machine, mais que les performances
commencent a se détériorer a partir de 95mm. Ceci est lié au fait que I'augmentation du diameétre est
bénéfique au couple mais a partir d'un certain point la saturation de la culasse statorique devient trop
élevée. Il faut donc trouver un compromis entre le diameétre du stator et la saturation de la culasse, qui
semble dans notre cas se situer autour de 90mm. Pour les inductances incrémentales, toute forme de
saturation reste négative. La saturation de la culasse statorique fait chuter les valeurs des inductances
incrémentales dans I'axe q.
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2.6 Conclusion

Dans cette section, l'influence des parametres géométriques (entrefer, nombre de barriéres de flux, dia-
meétre d’alésage, inclinaison des barrieéres de flux) sur les performances et sur les valeurs d’inductances
incrémentales de la MSRAP a été étudiée.

La variation de chaque paramétre a été analysée indépendamment de tout autre parametre. La plupart
d'entre eux améliorent I'une des cibles (soit la performance, soit le rapport de saillance incrémentale) et
dégradent l'autre dans une certaine mesure. Dans le cas de I’entrefer, il a été démontré que les valeurs
des inductances incrémentales sont favorisées par I’augmentation de I’entrefer et que le niveau de couple
peut &tre maintenu constant en ajoutant plus d'aimants dans le rotor. Pour le cas analysé, cela équivaut
a une augmentation du codt des matiéres premiéres de 3 euros, valeur négligeable si comparée au prix
minimum de 170 euros du capteur plus sa connectique, présenté au chapitre 1.

Dans le cas du diameétre d’alésage, I'augmentation de sa valeur améliore le couple mais il existe une
valeur limite pour laquelle la saturation de la culasse du stator entraine la détérioration des performances
ainsi que des inductances incrémentales.

Le seul parameétre pour lequel les deux objectifs pourraient &tre améliorés est I’angle d’inclinaison des
barriéres de flux. Des gains significatifs dans les deux objectifs ont été atteint grace a une modification
de ce paramétre. Pour le cas de la machine a 4 pdles, le rapport de saillance incrémentale est amélioré
de 4% sans détériorer ni le couple ni le facteur de puissance et pour la structure a 6 p6les, le couple, le
facteur de puissance et la saillance incrémentale sont améliorées de 5, 6 et 12% respectivement.

En dehors de I’angle d’inclinaison des barrieres de flux qui semble améliorer simultanément la valeur
du couple produit par la machine et son rapport de saillance incrémentale, nous avons constaté que la
variation d’un paramétre donné (entrefer, nombre de barriéres de flux ou diaméetre d’alésage) influait de
maniére contradictoire sur ces deux criteres. 1l semble par conséquent difficile de définir a priori la
valeur adéquate de chacun de ces paramétres pour un cahier des charges donné. Il sera cependant inté-
ressant d’inclure ces différents paramétres dans le cadre d’une optimisation globale visant & maximiser
le couple tout prenant en compte le rapport de saillance minimal permettant d’assurer le pilotage sans
capteur de la machine. Cette optimisation sera présentée dans le chapitre 4 et nous constaterons que la
variation de I’ensemble de ces paramétres dans le cadre d’une optimisation globale permet d’obtenir une
machine avec un fort rapport de saillance incrémentale, nécessaire au pilotage sans capteur de position
jusqu’a un fort niveau de courant, tout en assurant un niveau de performances élevé.
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3.1 Introduction

Ce chapitre présente le développement d’un modéle semi-analytique de la MSRAP. Ce modéle qui doit
&tre compatible avec un processus ultérieur d’optimisation repose sur la résolution d’un systéme d’équa-
tions établies a partir des théorémes fondamentaux de la magnétostatique, 1’objectif premier visé étant
le calcul de la distribution spatiale de I’induction dans 1’entrefer.

Tout d'abord, une étude bibliographique sur les modéles analytiques des machines synchrones sera pré-
sentée.

Ensuite, le modele proposé, basé sur l'application des lois d’ Ampére et sur la conservation du flux, sera
détaillé. Ce modele vise a obtenir la distribution spatiale de I'induction de I'entrefer afin que les perfor-
mances internes de la machine puissent étre calculées par des équations classiques. Pour cela, deux
équations principales sont écrites. La premiere traduit ’application de la loi d'Ampére sur un contour
présentant un passage par I'entrefer. La seconde traduit pour sa part la conservation du flux imposée aux
aimants. Par la suite, d'autres équations sont décrites afin de déterminer tous les éléments des deux
premiéres équations et d'obtenir autant d'équations que de variables inconnues.

Outre les performances internes, des expressions sont trouvées dans la littérature afin de déterminer les
performances aux bornes de la machine. A cette fin, des expressions pour le calcul de la résistance, de
I'inductance de fuite et des pertes sont appliquées.

Les niveaux d'induction et les performances internes seront validés a partir de simulations EF. Les per-
formances aux bornes de la machine seront quant a elles comparées aux résultats expérimentaux.

En ce qui concerne les inductances incrémentales, différentes méthodes de calcul seront présentées et la
plus adaptée a notre modéle sera utilisée. De méme, ces résultats seront comparés aux résultats expéri-
mentaux. La méthode et la mise en ceuvre sur le banc d'essai seront présentées.

Ensuite, un modele dg permettant de mieux prendre en compte les effets croisés ainsi que la saturation
des machines sera proposé.

Enfin, le modele analytique développé dans ce chapitre sera complété afin de prendre en compte les
harmoniques de courant générés par I’onduleur de tension. Cette modélisation incorpore les équations
du modele dq propose. Les valeurs des harmoniques obtenues a 1’aide de ce modeéle sont comparées
dans un premier temps a celles d’un modéle de simulation numérique basé sur une cartographie de flux
obtenue par EF. Dans un second temps, ces résultats sont comparés aux valeurs d’harmoniques obtenues
expérimentalement sur la machine.
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3.2 Modélisation magnétique de la MSRAP

Il existe actuellement différentes approches pour la modélisation des machines électriques, une modéli-
sation analytique ou une modélisation numérique. Ces approches different principalement sur deux
points : le temps de calcul et la précision. La méthode la plus précise est la méthode numérique basée
sur les éléments finis (EF) ; dans ce cas, les résultats des calculs sont trés proches de la réalité. Cepen-
dant, cette méthode nécessite un temps de calcul extrémement élevé et son utilisation n'est pas envisa-
geable pour des processus itératifs comme I'optimisation.

De nombreux chercheurs se sont donc concentrés sur la modélisation analytique des machines et ont
développé des modeéles a différents niveaux de précision. S’agissant plus particuliérement de la MSRAP,
I’auteur de [40] construit un modéle magnétique linéaire utilisé pour 1’étape initiale du processus d’op-
timisation afin de gagner du temps de calcul et bascule ensuite vers un modéle EF. Dans [41] une MSAP
est modélisée par deux régions concentriques et le champ magnétique est calculé analytiquement en
résolvant les équations de Maxwell. La prise en compte de la saturation se fait a l'aide d'un coefficient
permettant d’adapter 1'épaisseur de I’entrefer, mais il est trés compliqué de connaitre I'évolution de ce
parameétre pour différents points de fonctionnement de la machine.

Dans cette these, nous nous baserons sur la méthode de modélisation semi-analytique présentée par [6],
[13], [42]. Le théoréme d’ Ampére est utilisé sur de nombreux contours sur une pairie de péles de la
machine et la conservation de flux est appliquée dans le rotor. Cela permet d’établir un systéme a n
équations et n inconnues qui est résolu numériquement. La saturation est prise en compte a partir de
I'interpolation des courbes B(H) des matériaux magnétiques.

3.2.1 Calcul de I’induction dans |’entrefer

3.2.1.1 Mise en équations

L'objectif principal du modéle magnétique de la machine est de déterminer la distribution spatiale de
I'induction dans I'entrefer a partir de laguelle nous pouvons calculer le flux embrassé par les bobines et
ensuite déterminer les performances principales de la machine, tels que le couple électromagnétique, la
tension interne et le facteur de puissance interne (déja définis au chapitre 2). Pour cela, nous utilisons le
théoréme d’ Ampére et la loi de la conservation du flux.

Ces lois étant locales, nous discrétisons I’entrefer et les parties de la machine ou nous souhaitons évaluer
I’induction et/ou le champ magnétique. Notre domaine d’étude correspond a une paire de pdles de la
machine, ce qui équivaut a une période électrique. L’entrefer est donc discrétisé en fonction de la posi-
tion angulaire 8, allant de 0 a 360°e.

Le vecteur X de variables inconnues de taille n, présenté par 1’équation (3.1), est composé de cing vec-
teurs : B, correspond a la distribution d’induction d’entrefer, B,,- a I’induction dans les aimants radiaux,
By, a I’induction due aux fuites d’aimants, By, a I’induction dans les ponts radiaux et By, a I’induction
dans les ponts tangentiels. La taille de chaque vecteur est aussi indiquée sur la méme équation, ou Npgg
représente le nombre total de barriéres de flux, n,, la discrétisation de chague pont tangentiel (région
en fer entre I’aimant et I’entrefer, représentée en gris sur la Figure 3.1) et g la discrétisation de 1’entrefer
sauf pour les positions au-dessus des ponts tangentiels.

X _ [Be Bar Bfal Bfaz Bpr Bpt 3.1
;"ll = b= —— —— —— —— — ( . )

q 2Nrgr  2Nygr 2Nrgp  2Nrgp 2N7prhpe
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La taille de notre vecteur de variables inconnues est donc donné par :
n=4gq + 8NTBF + ZNTBant (32)

Il nous reste a cette étape a décrire les n équations du systeme.

3.2.1.1.1 Théoréme d’ Ampére

Nous commengons d’abord par définir tous les contours fermés permettant de calculer les inductions
précédemment citées comme illustré sur la Figure 3.1.

STATOR

FMM(6)

ENTREFER 360°
6

Pont tangentiel __

,

Zone 2 | Zone 1 Zone 2 | Zone 1

Figure 3.1 : Représentation d’une paire de poles de la MSRAP avec les circuits fermés utilisés pour
l’application du théoréeme d’Ampere

- il parcourt le stator et le rotor, en traversant les aimants permanents centraux et 1’entrefer.
La loi d’Ampere sera écrite pour chaque 6;, sauf pour les positions au-dessus de ponts tangentiels. Si le
chemin « aller » du contour se trouve a 6;, son chemin « retour » se trouve a 8; + 180°e. Par conséquent,
nous pouvons compter sur le fait que les grandeurs soient antipériodiques sur un intervalle polaire afin
de simplifier les expressions mathématiques. Cette équation généralise les contours qui traversent nb
aimants, ou nb représente la numération de la barriére variant de 1 & Nyr. Les termes At et At,. cor-
respondent aux Ampéres tours consommeés au stator et rotor et seront définis ensuite.

Contour C,: ce contour traverse également I’entrefer mais pas les aimants permanents. Les contours
et C, sont répétés q fois, ce qui donne lieu a q équations.

Contour (5 : il représente le chemin de fuites de 1’aimant permanent central de la barriére nb de la zone
z, indice qui représente le demi péle ou se situe le contour.

Contour C, : il permet de prendre en compte les ponts rotoriques qui sont généralement saturés et donc
impactants sur les performances de la machine.

Les contours Cs et (. schématisent les chemins de fuite des aimants radiaux. Les circuits de C; a
nous permet d’obtenir 8N 5 €quations.
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La mise en place de ces contours conduit aux systémes d’équations suivant :

nb

e+ A (8) + Ales (B) + Ay e z Hac (jy€ap = FMM(6)) (3.3)

0 -

=1

Cz : 0 e+ Atds(Hl-) + Atcs(gi) + Atr (c2) = FMM(QL) (34)

0

C3:Hge (nb)€ap — epr t+ Atr(c3) =0 (3.5)

C4_ . ebf — epr + At‘r‘(C4) =0 (36)

C5 . ebf - eap + AtT(CS) =0 (37)

eap — epr + Atrce) =0 (3.8)

Dans ces équations, les termes mis en bleu représentent les grandeurs inconnues du systeme. Elles sont
soit directement inclues dans le vecteur X ou implicitement liées aux variables de ce vecteur par la
courbe B(H) du matériau associé.

Les variables ey, e,r €t e, sont des données géométriques qui correspondent aux épaisseurs de 1’ai-
mant permanent, de la barriere de flux et du pont radial. Ces données pourraient également étre paramé-
trées par rapport a la barriére en utilisant I’indice nb, cependant nous considérerons que toutes les bar-
rieres de flux ont la méme épaisseur. Nous ferons le méme choix pour I’épaisseur des aimants et des
ponts radiaux.

L’entrefer e, la force magnétomotrice FMM sont explicités ultérieurement. Le champ de 1’aimant per-
manent central Hg,. et les Ampéres tours consommeés dans la dent statorique At,,, dans la culasse sta-

torique At et au rotor At,., auront des expressions écrites en fonction des variables inconnues du sys-
teme.

L’induction dans les ponts tangentiels B, sera déterminé a partir de 2Nrgpn,, €quations supplémen-
taires.

Ampéres tours dans la dent statorigue At

Nous prenons comme hypothése que I’induction de la dent en fonction de la position (temps) est équi-
valente a celle en fonction de ’espace. Nous considérons ensuite que sous un pas dentaire le flux ma-
gnétique de I’entrefer sera canalisé dans la dent statorique. La conservation du flux entre le pas dentaire
T4 dans I’entrefer et la section de la dent permet d’écrire la relation suivante :

R 0i+14s

_ _ Rale

Bas(0) = Bas(0t) =12 [ B (0)d0 (3.9)
ds JO;-tg4s

Avec B, I’induction dans la dent, [ ;5 la largeur d’une dent statorique et R, le rayon d’alésage.

Connaissant la valeur de I'induction dans la dent, la valeur du champ magnétique H,, est obtenue par
interpolation de la courbe B(H) du matériau de la tble magnétique.

Bgs(0;) = Hys(6;) (3.10)
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Les lignes de champ magnétique dans la dent étant supposées paralleles au contour d’ Ampeére, la valeur
des Amperes tours dans cette derniere se déduit da la relation suivante :

Atgs(0;) = Hgs(0)hgs (3.11)

Avec hy, la hauteur de la dent.

Amperes tours dans la culasse statorique A,

L’induction dans la culasse statorique B, se déduit également de I’induction dans I’entrefer par inté-
gration sur tout le p6le comme écrit dans 1’équation (3.12). Ensuite, le processus est similaire a celui
pour la dent, nous récupérons par la courbe B(H) du matériau, le champ de la culasse H.g et nous pou-
vons en déduire les Ampéres tours consommeés dans la culasse. Les parameétres R, et e, correspondent
au rayon moyen et a I’épaisseur de la culasse.

RC 6;+180°
Ba@) =5 RO (512
Bcs(ei) - Hes(6;) (3.13)
9;+180°%
At.(6;) = ERCf H.;(6)do (3.14)
0;

Amperes tours rotoriques At,

Afin d’avoir I’induction dans la tole a I’intérieur du rotor pour le calcul des Amperes tours consommeés,
la conservation de flux est appliquée entre les différentes barriéres de flux, régions appelées dents roto-
riques et marquees en bleu sur la Figure 3.2. Les flux rotoriques ¢, ;) sont alors parameétrés par rapport
a la barriére de flux associée et a la zone z, comme illustrée dans la Figure 3.1.

¢'e(1,2)
bpro1,2) t bperi)
»

¢rc2 » ¢'rc1 » ’ &&

baci,1) Prarcn)

(T)pr (1,1)

ROTOR
Zone 2 | Zone 1

Figure 3.2 : Flux a l'intérieur du rotor entre deux barrieres
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La conservation du flux nous permet d’établir le systéme d’équations suivante pour I’extrémités de la
dent radiale :

¢rr2 (znb) = ¢e(z,nb) + ¢pt0 (znb) — ¢ptf (znb-1) (3_15)

d)rrl (znb) = ¢rr2 (znb) — ¢fa1 (znb) — ¢ar (znb) — ¢fa2 (znb) + ¢fa1 (znb-1)

+ ¢ar (znb-1) + ¢fa2 (z,nb—-1) (3-16)

AVEC ¢rqq et Grqo les flux de fuite dans I'air, ¢g, le flux provenant de I’aimant radial, ¢,,; le flux
traversant le pont tangentiel et ¢, une portion du flux de ’entrefer qui sort de la dent. Ces flux sont liés
aux inductions Brq1, Bfaz , Bar) Bpts Be » variables inconnues du systéme d’équations initial.

Nous déduisons ensuite les inductions des dents rotoriques :

¢rr1 (znb)
Birq (znb) = (3.17)
€dri1 (znb)
¢rr2 (znb)
Bira (znb) = (3.18)
€dr2 (znb)
Avec ez et eqo les épaisseurs des canaux en fer.
L’induction le long de la dent est alors approximée par une interpolation linéaire :
Bir = [Byr1 . Brra ] (3.19)

Afin de déterminer les Ampeéres tours consommeés au rotor, il suffit enfin de repérer sur la courbe B(H)
de la tole magnétique le champ correspondant et I’intégrer sur la longueur de la dent rotorique ;- :

Brr - Hrr (320)
ldr
At,, = f H,.dr (3.21)
0

Pour la dent rotorique centrale, la méthodologie de calcul est identique. Dans ce cas, la loi de la conser-
vation de flux appliquée sur la moitié de la dent s’écrit :

¢rcl (z,nb) = ¢rr1 (znb) — d)pr (z,nb) + ¢pr (znb-1) (322)
¢rc‘2 (znb) = ¢rcl (z,nb) + ¢ac (znb-1) + d)fac (znb-1) — d)ac (znb-1) (3 23)
- d)fac (znb-1)

Les flux ¢, et ¢, sont corrélés aux inductions B, des aimants centraux et aux inductions By, au
niveau des ponts radiaux.

Les flux dans le fer rotorique limitrophe avec le pdle opposé sont schématisés sur la Figure 3.3 et les
équations associées sont données par (3.24) et (3.25). La procédure pour déterminer les Ampéres tours
est la méme. La partie centrale du fer, proche de 1’arbre, est supposée fonctionner en régime linéaire ce
qui peut nous permet de supposer que les Ampéres tours consommés sont par conséquent négligeables.

brri 1) = Pe11) — Pe21) T Ppro 1) T Pper 21) (3.24)
brr2(11) = Grr1 ) — Pra1 (1,1) — Par (1) — Praz 1,1) T Pra1 21)

(3.25)
+dar 21) + Praz 2,1)
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(bF(Z‘U(T) (1 4’0(1,1)
ptf(2,1) Ppto(1,1)
g e
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>
&
[ N\
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ROTOR

Zone 2 | Zone 1

Figure 3.3 : Conservation de flux dans la premiere dent rotorique

Force magnétomotrice

La plupart des auteurs modélisent la force magnétomotrice (FMM) uniquement par sa composante fon-
damentale. Cependant la distribution spatiale des conducteurs de courant n’étant pas uniforme, elle ap-
porte des harmoniques dits « spatiaux » dans la distribution spatiale de 1’induction dans 1’entrefer. 1l est
par conséquent important de bien la modéliser.

Le bobinage considéré dans le cadre de cette these est un bobinage distribué a pas diamétral. La Figure
3.4 schématise le bobinage sur une paire de pbles (360°e) pour une machine a 4 pdles et 48 encoches.

Figure 3.4 :Distribution des phases et bobines sur un péle de la machine

Avec une alimentation en courant sinusoidale triphasée eéquilibrée, comme celle donnée par 1’équation
(3.26), nous pouvons représenter la distribution des courants dans les encoches comme illustré sur la
Figure 3.5 a I’instant t=0s et pour un angle de calage ¢ = 0°e.

I, = icos(wt + a)

. 21
I, = icos(wt + 3 +a) (3.26)

) 4n
I, = icos(wt + 3 +a)

entrefer

rotor

Figure 3.5 :Distribution des courant dans les encoches a l’instant t=0s et pour a.=0%
La FMM, schématisée dans Figure 3.1 par une courbe en format d’escalier, se calcule classiquement par

la somme cumulée des Amperes tours le long de I’entrefer [43]. Le calcul est détaillé dans I’annexe A
par un code informatique écrit en fonction des paramétres géométriques et du bobinage.
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Entrefer

L’entrefer varie en fonction de I’angle 6 & cause de la présence des encoches. Il peut cependant étre
considéré comme constant en le pondérant a 1’aide du coefficient de Carter [44] défini comme suit dans
I’expression (3.28) :

e = kcegeom (3.27)
Ta
k.=
¢ B (3.28)
Tq —

louv + Segeom

Les parametres egeom, Tq €t Loy, COrrespondent respectivement a 1’épaisseur de 1’entrefer mécanique,
au pas dentaire et a I’ouverture d’encoche respectivement.

3.2.1.1.2 Champ magnétique de I’aimant central

Le champ magnétique siégeant dans I’aimant central, Hg), peut étre déterminé en appliquant la loi de
conservation de flux sur la totalité de la dent rotorique (deux zones) comme illustré sur la Figure 3.6 et
par I’équation (3.29). L’objectif ici consiste a déterminer le flux de I’aimant central, pour calculer en-
suite I’induction et ainsi en déduire la valeur du champ a I’aide de la courbe B(H) du matériau.

be(2,2) Be(1,2)

bpro,1) t Gper2,2) Ppeo(1,2) t bperan

(l)pr(z‘l) (l)]n (1,1)

ROTOR

Zone 2 Zonel

Figure 3.6 : Conservation de flux dans la dent rotorique pour détermination du champ de I’ aimant
central

¢e(z=1,nb) + ¢e(z=2,nb) - (2¢fa1 + ¢ar + ¢fa2 + ¢pr + (;bac - (’bpto)(z:l,nb)
+ (Z(Pfal + ¢ar + ¢fa2 + d)pr + ¢ac - ¢ptf)(z=1,nb—1)

(3.29)
- (2¢fa1 + ¢ar + ¢fa2 + ¢pr + ¢ac + ¢ptf)(z=2,nb)
+ (2¢fa1 + Gor + ¢fa2 + (;bpr + ¢gc + ¢pt0)(z=2,nb—1) =0
— + —
Bac(nb) _ ¢ac(z—1,nb)5 (pac(z—z,nb) (3_30)
ac
Ha, Br' Bac(nb) - Hac(nb) (3-31)
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AVEC o €t Ppyer les flux au début et a la fin des ponts mécaniques tangentiels. Ce flux est récurrent
dans notre systéme d’équations, il convient donc de pouvoir le modéliser en fonction de I’induction dans
I’entrefer.

3.2.1.1.3 Flux magnétique dans les ponts tangentiels

Les ponts mécaniques en fer a la périphérie du rotor sont responsables de la tenue mécanique des aimants
au rotor. En général, pendant le fonctionnement en charge, ces parties en fer étroites sont trés saturées,
ce qui génere des pertes dans le matériau magnétique. Cette saturation locale est aussi responsable du
contenu harmonique sur la distribution spatiale de I'induction de 1'entrefer.

L’induction dans les ponts tangentiels est donc modélisée en se basant sur le modele proposé par [42]
pour une machine a concentration de flux. Nous nous appuyons a nouveau sur le théoréme d’ Ampeére et
la loi de conservation de flux qui sont appliquées aux ponts comme schématisé sur la Figure 3.7. L’angle
0 est discrétisé en ny, €léments.

Stator

Beos ) Be(ei) 'Bef
. Entrefer
|
I By, (6;) @Byt (0i+1) |
el Bpe(61)p = — By (6n,,)
{Pont J
A6

RTOt

Figure 3.7 : Circuit d’Ampeére et conservation de flux appliquées au pont tangentiels rotoriques de la
MSRAP

La loi de conservation de flux appliquée a I’élément placé dans le pont tangentiel est décrite par 1’équa-
tion (3.32).

B8 = (B (80 = B (012)) 255 (332)

Et le théoréme d’Ampére résulte dans 1’équation (3.33). Par des raisons de simplification, les Ampéres
tours statoriques n’ont été pas pris en compte cette fois.

e = FMM(6;) — FMM(6,) (3.33)

bi B, (6; B, (6

6, Ho Ho

En remplacant (3.32) dans (3.33) nous obtenons 1’équation (3.34) . Cette équation s’écrit (npt - 2) fois,
c’est a dire pour chaque ;.
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0i epce
Rrotf H,.(0)do + (Bpt(ei) - Bpt(9i+1)) R AL
61 rot I"lO (334)
e,e
— (Bye(81) — Bye(62)) m = FMM(6;) — FMM(6,)

Nous appliquons ensuite la conservation de flux aux extrémités du pont (6, et On,,,), Ce qui conduit a:

ept

Beo + (Bpt(gz) - Bpt(el)) Roodl 0 (3.39)
To
ept _
B + (Bpt (1, ) — By (Qnm—l))m =0 (3.36)

Ces deux dernieres équations, en association avec 1’équation (3.34), forment n,,, équations a n,, incon-
nues pour le calcul de I’induction d’un pont tangentiel. Cela correspond, sur un pole, a 2Nyggn,, équa-
tions et 2Nrgpny,, inconnues.

3.2.1.2 Méthode de résolution

Nous venons de compléter notre systéme d’équations de n équations et n inconnues. Le vecteur des
variables inconnues est défini par I’équation (3.1).

Le but est de trouver un vecteur X tel que F(X) = 0, ou F représente toutes les équations décrites
précédemment. La résolution des systemes non linéaires de ce type est normalement réalisée a 1’aide
d’algorithmes itératifs basés sur la méthode de Newton. Dans le cadre de ces travaux, nous utilisons une
méthode de quasi-Newton, dite méthode de Broyden [45].

Pour la grande partie des résolutions, il est nécessaire de choisir un vecteur initial X,. Pour cela, la
composante de I’induction d’entrefer du vecteur est estimée par une sinusoidale d’amplitude 1T. Les
inductions dans les aimants radiaux (B,,-) ont comme valeur initiale I’induction rémanente de 1’aimant.
La valeur initiale pour les inductions du pont tangentiel (B,,) et des fuites dans I’air (Bsg) correspon-
denta 1T et 0.5T.

3.2.1.3 Validation par simulation EF

Afin de valider le modéle analytique, nous comparons ses résultats a ceux issus d’un calcul avec le
logiciel FEMM. Les principales données géométriques du moteur analysé sont résumées dans le Tableau
3.1
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Diamétre externe (D, [mm]) 145
Longueur de fer (Lfe, [mm]) 100
Nombre de pairs de pole 2
Nombre de barriéres de flux 3
Epaisseur des barrieres de flux (e, [mm]) 4.25
Epalsseur. des ponts tgngentlels (0.37: 0.75: 0.75)
(epea[mm]; epea[mm] ; epes[mm])
Longueur de I'arc des ponts tangentiels
) . (8.4;8.8;9.4)
(eptl [mm]; €pt2 [mm]; €pt3 [mm])
Epaisseur des aimants permanents (eq, [mm]) 4
Entrefer (e [mm]) 0.55
Diamétre d’alésage (Dgy;, [Mm]) 90.4
Hauteur de la dent (hgg [mm]) 13
Largeur d’ouverture d’encoche (1, [mm]) 2.2
Nombre d’encoches statoriques 48
Largeur de la dent (I;5 [mm]) 31
Nombre de conducteurs (N,.) 29
Type d’aimant permanent NdFeB
Coefficient de remplissage en aimants permanents des barrieres 01:1:1)
centrales (Papc1 ; Papcz ; Parc3 ) 7
Coefficient de remplissage en aimants permanents des barrieres 111
radiales (papr1 ; Paprz s Parrs) ”
Inclinaison de barriéres de flux (6[°m]) 0

Tableau 3.1 : Données géométriques de la MSRAP utilisée pour la validation du modéle analytique

Force magnétomotrice

Nous commencons par Vérifier le modéle de la force magnétomotrice. Pour cela nous considérons dans
les deux modéles (analytique et EF) que les tbles magnétiques du stator et rotor ont une permeabilité
relative infinie (1, = 1x10°, par exemple). Afin d’enlever les harmoniques dues aux barriéres de flux,
le rotor est considéré solide et ne posséde pas d’aimant.

Les courbes de la Figure 3.8 comparent les inductions d’entrefer des deux modeles. Dans les deux cas,
la machine est alimentée par un courant de valeur efficace 5A et un angle de calage de 60°¢, le choix du
niveau de courant n’est trop important étant donné que pour ce cas la machine est supposée travailler en
régime linéaire. Dans la Figure 3.8.a, nous remarquons que les sommets des courbes d’induction obte-
nues par les deux modeles se superposent. Les creux de 1’induction issue du modele EF correspondent
a ’ouverture d’encoche qui n’est pas modélisée analytiquement.
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—Modele analytique
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Figure 3.8 : Distribution spatiale de l'induction d’entrefer en considérant un rotor massif et un circuit
magnétique idéal (1, = 1x10°) pour une MSRAP avec (a) ouverture d’encoche de 2.2 mm et (b) ou-
verture d’encoche réduite a 0.2 mm

Afin d'observer uniquement lI'influence de la FMM, I’ouverture d’encoche a été réduite dans le cas de la
Figure 3.8.b. Comme le montre le Tableau 3.2, les harmoniques de bobinage des rangs 1, 3,5, 9, 11 et
13 sont trés bien représentées lorsque la forme d'onde de la FMM est incluse au modeéle analytique, avec
une erreur maximale de 9%.

Rang de I’harmonique Modéle EF  Modele analytique Erreur (%)

1 1.110 1.118 0.7
5] 0.048 0.045 2
7 0.026 0.025 4
11 0.013 0.012 8
13 0.011 0.010 9

Tableau 3.2 : Harmoniques diis a la force magnétomotrice obtenus par les modeles EF et analytique

Induction dans les t6les magnétiques

Passons maintenant aux inductions dans les différentes parties ferromagnétiques. Tous les résultats sui-
vent un point de fonctionnement correspondant a une valeur efficace de courant de15A et angle de calage
de 60°e.

Nous comparons dans la Figure 3.9.a la distribution spatiale de 1’induction dans la t6le de la culasse
statorique obtenue par le modéle analytique et par le modéle EF. Dans le modéle analytique le rayon
moyen de la culasse R, est utilisé dans I’équation (3.12). La courbe issue du modéle EF est obtenue en
récupérant la composante tangentielle de I’induction sur un arc de méme rayon sur une paire de poles.
L’écart d’amplitude des deux courbes fondamentales est de 6%.
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T
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Figure 3.9 :Distribution spatiale de ['induction dans la (a) culasse et (b) dans la dent statorique

Concernant I’induction dans la dent statorique, 1’écart sur I’amplitude de la fondamentale correspond a
5.8%. La dent est considérablement plus saturée et les courbes issues des deux modeéles présentes un
déphasage de 7°e.

Induction dans [’entrefer

Nous utilisons maintenant le modele EF pour valider I’induction dans I’entrefer du modele analytique.
Les courbes de la Figure 3.10 font la comparaison pour un fonctionnement a vide (a gauche) et en charge
(a droite) avec une alimentation par un courant de valeur efficace 15A et angle de calage de 60°e.

1.5 T ; 1.5 ! '
—— MEF-Induction —— MEF-Induction

——MA-Induction ——MA-Induction

1+ = = =MEF-Fondamentale de I'induction 1] - - ~MEF-Fondamentale de I'induction

= = =MA-Fondamentale de I'induction = = =MA-Fondamentale de I'induction

B (T)
B (T)

15 . . . . . . 15 | . ! . L
0 50 100 150 200 250 300 350 0 50 100 150 200 250 300 350

6 (°e) 6 (°c)

(€)) (b)

Figure 3.10 : Comparaison de la distribution spatiale de l'induction d’entrefer issue du modéle analy-
tique et celle issue du modele EF pour un fonctionnement (a) a vide et (b) en charge

Les lignes pleines représentent 1’induction radiale d’entrefer et les lignes pointillées leur composante
fondamentale. Pour les deux points de fonctionnement, le modele analytique suit la tendance du modéle
EF. Les variations d’induction dues aux ouvertures d’encoches ne sont cependant pas modélisées. Nous
mettons en évidence que la courbe fondamentale a vide du modele analytique ne présente pas d’écart
avec celle issue du modele EF. Pour le point de fonctionnement en charge, il existe un léger déphasage
de 3°e entre les deux modeles et 1’écart en amplitude des courbes fondamentales correspond a 2.5%.
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Temps de calcul

Les calculs présentés sont réalisés sur un ordinateur avec un processeur Intel® Core™ i7-7820HQ CPU
@2.90 GHz 2.90 GHz avec 32Go RAM. Le modéle en EF comporte environ 25000 nceuds et 50000
éléments. Le vecteur des inconnues du modéle analytique comporte quant a lui :

e 109 éléments pour la composante B,
e 32 éléments pour chague pont tangentiel

o 24 éléments qui correspondent aux flux de fuites des barriéres et aux flux dans les aimants ra-
diaux

Cela représente un total de n = 325 inconnues. Le temps pour un calcul avec le modéle analytique
correspond environ a 6s alors qu’il correspond a environ 18s avec le modele EF. Le modéle analytique
est donc environ 3 fois plus rapide que le modéle EF.

3.2.2 Performances électromagnétiques de la machine

Composantes d’induction dans [’entrefer

Une fois I’induction d’entrefer calculée et validée, il est possible de calculer les performances internes
de la machine. Pour cela, il est plus aisé de passer par la représentation de la machine dans le repére de
Park. Nous déterminons ainsi les composantes dq de I’induction d’entrefer par les équations suivantes:

2 21
B,y = —f B.(8)sin 6 d6
2m
5 0 (3.37)
Beg = E.fo B,(6) cos 8 do

Flux dans les enroulements statoriques

Les composantes dq du flux embrassé par les bobines au stator sont obtenues par 1’expression (3.38) :

2
Aa = _NskbRaleLferBed
4 (3.38)
Aq = ENskbRaleLferBeq

Avec k,, le coefficient de bobinage, N le nombre de spires en série dans une phase, Ly, la longueur
utile de fer et R,;, le rayon d’alésage.

Couple électromagnétique

Le couple électromagnétique moyen est calculée par sa formule classique :

3 . .
Cmoyen = Ep(/ld lg — /1q ld) (3.39)
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Tension et facteur de puissance internes

Avec les flux et la valeur de pulsation (o) du champ magnétique, nous pouvons également déterminer
la tension interne et le facteur de puissance interne de la machine :

3 2 2
Uint = Ew Aa” + 44 (3.40)
1(%a
FP;,+ = cos| tan Z -« (3.41)

Ces grandeurs dites « internes » correspondent uniquement a la partie magnétique de la machine, et ont
déja eté présentées dans le chapitre précédent.

Nous allons maintenant valider ces performances internes a 1’aide des simulations EF et ensuite analyser
les performances aux bornes de la machine.

Validation des grandeurs internes par simulations EF

Les valeurs du couple électromagnétique moyen, de la tension interne et du facteur de puissance interne
sont calculées pour un courant efficace de 15A en faisant varier I'angle de calage. La machine simulée
est la méme que celle utilisée pour la validation de I'induction dans I’entrefer.

La Figure 3.11 compare les valeurs obtenues par le modéle analytique (MA) et celles fournies par le
modeéle EF (MEF). Ainsi comme dans le chapitre 2, les simulations EF sont faites avec FEMM a partir
de quatre simulations magnétostatiques afin de déterminer les valeurs moyennes.

300 40 1
——MEF ——MEF
——MA —MA 8 0 8
=30 57
£ 200 g Z
2 z 506
£ 220 o
o !
7 t 0.4
& 100 5 E
10 S
- 802
a5}
0 . L L L L 0 0 L L
0 20 40 60 80 0 20 40 60 80 0 20 40 60 80
Angle de calage (°e) Angle de calage (°e) Angle de calage (°¢)
() (b) (©)

Figure 3.11 : Comparaison entre EF et modéle analytique (a) tension interne (b) couple électroma-
gnétique (c) facteur de puissance interne

Les trois figures montrent une bonne concordance entre le modele analytique et le modele EF. Les er-
reurs représentent environ 5% de la valeur donnée par le modele EF et concernent principalement les
faibles angles de calage. Cette erreur de modélisation peut étre due a la précision de la prise en compte
de la saturation sur ’axe q. Ces résultats valident le modéle analytique magnétique proposé et il pourra
par conséquent étre utilisé par la suite.

3.2.3 Grandeurs aux bornes de la machine

Afin de calculer les performances aux bornes de la machine, telles que la tension et le facteur de puis-
sance, il est nécessaire de prendre en compte la chute de tension due a la résistance des bobines ainsi les
fuites magnétiques. Pour la détermination du couple utile fourni a I’arbre du moteur, il est également
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nécessaire de considérer les pertes (de type fer, Joule et mécaniques), comme détaillé ultérieurement
dans la section 3.5.4.

R Ltp
—_—
4
FP Dfer + DPméca + p]oule

Cutile

Figure 3.12 : Grandeurs aux bornes de la machine

La résistance R sur la Figure 3.12 correspond a la résistance des enroulements de la machine qui com-
prend la partie active plus la téte de la bobine. Elle prend en compte le nombre de spires en série (N;),
le nombre de circuits en paralléle (N,) et le nombre de brins mis en parallele (Ny,.,s) pour former un
conducteur.

Ley Ng

Rrer = | P

ref gz | N, Nep (3.42)
v

La résistance est trés sensible a la température de fonctionnement de la machine et doit étre donc calculée
pour une température de référence puis corrigée en fonction de la température de fonctionnement. Dans
le cadre de cette theése nous utilisons le cuivre comme conducteur. Son coefficient de variation par rap-
port a la température a,,, vaut 4.26 x 1073 °C~1,

R =Ryer[1+ apy (T — Trer)] (3.43)

En ce qui concerne les pertes magnétiques, il existe des lignes de flux de fuite dans les encoches et dans
les tétes de bobines. Ces derniéres sont prépondérantes et sont représentées par une inductance de fuite
dont I’expression mathématique a été développé par [46] :

12uo N2 3m — n(Dye +h
Ly = %[0.493 X 2Ly ax + 0.12( - A )( ( ‘”;p dS))] (3.44)

Ou m est nombre d’encoches par pole et par phase, S le pas de raccourcissement et I, 4, la longueur
moyenne axiale de la téte de bobine.

Nous pouvons maintenant determiner la tension U et le facteur de puissance FP aux bornes de la
machine :

Vg = Rld — (l)(lq + Ltbiq)
(3.45)
Vg = Rig + w(Ag + Lepia)

U= ’;(vﬁ +v2) (3.46)
FP = cos <tan‘1 (v—d>> (3.47)
Yq
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Validation de grandeurs aux bornes de la machine par essais expérimentaux

Des essais expérimentaux avec une machine prototype de 18kW ont été réalisés sur la plateforme d’essai
de Leroy Somer. Les principales données du moteur sont listées dans le Tableau 3.3. Ces essais nous
permettent de valider le facteur de puissance et la tension calculées par le modele analytique en prenant
en compte la résistance du bobinage et les fuites magnétiques au stator.

Puissance nominale (B, [kW]) 18
Vitesse nominale (N, o, [tr/min]) 3000
Courant nominal (I,,.m, [Aeff]) 34
Diameétre externe (Dgy; [mm]) 200
Longueur de fer (Lse, [mm]) 160
Nombre de paires de pbles 2
Nombre de barriéres de flux 2
Entrefer (e [mm]) 0.55
Hauteur de la dent (hgs [mm]) 18.5
Largeur d’ouverture d’encoche (l,,,, [mm]) 2.82
Nombre d’encoches statoriques 48
Largeur de la dent (Iz5 [mm]) 4.05
Nombre de conducteurs (N,) 15
Nombre de circuits en paralléle 2
Type d’aimant permanent Ferrite
Coefficient de remplissage de barriéres centrales (0,91 :0.96)
par des aimants permanents (Papc1 ; Papcz) R
Coefficient de remplissage de barriéres radiales par (0.88 :0.89)
des aimants permanents (Papr1; Paprz) R
Inclinaison de barrieres de flux (§[°m]) 0

Tableau 3.3 : Données géométriques pour le prototype de la MSRAP de 18kW

Lors de ’essai la vitesse de rotation est fixée a 1500 tours/min, le courant a 34 Arms et I’angle de calage
varie entre 0 et 90°e. La mesure a 20°C de la résistance statorique par phase donne 128.8 mf et la
stabilité thermique est atteinte a une température finale de 66°C.

Dans les figures ci-dessous la tension et le facteur de puissance mesurées et calculées sont comparées.
Le couple utile et le rendement seront analysés dans la section 3.6, apres calcul des pertes.

1

3038
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| :
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Figure 3.13 : Comparaison entre essai et modele analytique : tension (a) et facteur de puissance (b)
aux bornes de la machine
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Aprés avoir pris en compte les paramétres €lectriques « externes » de la machine (résistances des phases
et inductance des tétes de bobines), nous pouvons constater que le modele analytique prédit correctement
la tension et le facteur de puissance aux bornes de la machine. Les écarts maximaux sur les courbes de
la Figure 3.13 sont de 1.2% pour la tension et 0.8% pour le facteur de puissance.

3.2.4 Deétermination des inductances incrémentales

Ce paragraphe propose une méthode de calcul des inductances incrémentales a partir du modele analy-
tique de la machine et présente leur détermination par essais expérimentaux.

Dans la littérature, les inductances incrémentales sont généralement calculées de deux fagons :

e Par la simulation en transitoire la machine étant alimentée par des signaux de test. Cette tech-
nique ne peut étre utilisée qu’avec des logiciels EF. Son temps de calcul est extrémement élevé
et ne sera pas traité dans ces travaux pour cette raison.

e ldentification des flux et calcul du quotient différentiel. En supposant des courants d’alimenta-
tion sinusoidaux, les flux peuvent étre calculés par des simulations magnétostatiques. Cette mé-
thode a été utilisée au chapitre 2 a I’aide des simulations EF pour étudier I'influence des para-
métres géométriques sur l'inductance incrémentale. Cette procédure peut également étre utilisée
avec le modéle analytique.

Dans la suite nous comparerons donc les valeurs de flux et d’inductances incrémentales obtenues par
dérivation de flux en utilisant le modéle EF et le modele analytique. Nous présenterons également une
autre méthode pour la détermination des inductances incrémentales a partir d’une formulation mathé-
matique de I’évolution du flux en fonction du courant. Les valeurs théoriques seront ensuite comparées
aux valeurs expérimentales. Pour ces analyses, une MSRAP de 5.5kW, détaillée dans le Tableau 3.4,
sera utilisée.

Puissance nominale (Pom [KW]) 55
Vitesse nominale (N, o, [tr/min]) 1500
Courant nominal (I,,,,, [Aeff]) 10.5
Diamétre externe (D, [mm]) 200
Longueur de fer (Lse, [mm]) 120
Nombre de pairs de pole 2
Nombre de barriéres 2
Entrefer (e [mm]) 0.55
Hauteur de la dent (hgs [mm]) 18.5
Largeur d’ouverture d’encoche (1, [mm]) 2.82
Nombre d’encoches statoriques 48
Largeur de la dent (I;5 [mm]) 4.05
Nombre de conducteurs (N,) 19
Nombre de circuits en paralléle 1
Type d’aimant permanent Ferrite
Coefficient de remplissage de barriéres centrales 0.96 1
par des aimants permanents (Papc1 ; Papcz) R
Coefficient de remplissage de barriéres radiales par 0,93 -0.93
des aimants permanents (papr1; Paprz) "
Inclinaison de barriéres de flux (§[°m]) 0

Tableau 3.4 : Données géométriques pour le prototype de la MSRAP de 5.5kW
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3.2.4.1 Méthode par dérivation du flux

Dans un premier temps, nous analysons 1’évolution des composantes 4,4 et A, du flux en fonction des
courants iy et i . La Figure 3.14 fait la comparaison entre les résultats obtenus par le modele EF et le
modéle analytique pour la machine de 5.5kW.

Pour la courbe de flux dans I’axe g, la composante de courant i, est fixée a sa valeur nominale de 7A
alors que la composante i, varie de 1A a 34A. La méme procédure s’applique a 1’axe d. Nous pouvons
remarquer que les écarts entre modéle analytique et calcul numérique augmentent avec le courant et
donc la saturation du circuit. De plus, nous pouvons constater que le flux calculé par le modéle analy-
tique est toujours inférieur a celui déterminé par le modele EF. Cela s'explique par le fait que dans le
modele analytique, toutes les parties de la machine ne sont pas modélisées (fuites magnétiques dans
I’encoche et quelques sous-parties du circuit magnétique rotorique ne sont pas prises en compte) de sorte
gue pour le méme niveau d'induction (ou de flux), un niveau plus élevé d'ampéres-tours est consommé
en réalité.

1.4 ; . 1 ‘ ‘
——MEF ——MEF
12 H A ‘ 087 —ma
— 1 — 0.6
Real el
2038/ 2, 04
0*06 o
E . E 0.2
04t ~ o}
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0 : : : : ‘ ‘ -0.4 : : : : : :
0 5 10 15 20 25 30 35 -35 230 -25 20 -15 -10 -5 0
iq [A] id [A]
(€)) (b)

Figure 3.14 : Comparaison des composantes de flux obtenues par le modéle EF et par le modéle ana-

Iytique : (a) flux d’axe q (b) flux d’axe d

La procédure permettant de calculer les inductances incrémentales est la méme que celle utilisée dans
le chapitre 2. Cependant, nous utilisons désormais des valeurs de flux issues du modéle analytique et la
méthode de dérivation choisie est la méthode de la dérivée centrée, moins sensible au bruit.

Pour un point de fonctionnement donné, (I, @) ou (ig4, i), les étapes de calcul sont les suivantes :

e Un calcul est lancé pour (iza+, iq), point de fonctionnement pour lequel la composante d du
courant regoit un incrément positif (izay = iy + AI). Le flux résultant dans I’axe d, noté A a4,
est sauvegardé.

e Ce calcul est réitéré pour le point de fonctionnement (i, ig), pour lequel la composante d du
courant regoit cette fois un incrément négatif (i;a— = iy — Al). Le flux d obtenu, noté A44_,
nous permet alors de calculer I’inductance incrémentale dans 1’axe d :

ldA+ - AdA— (348)

La = Al

e Un troisieme calcul est réalisé en ajoutant un incrément positif sur la composante q (ig, iga+)-
Le flux résultant dans I’axe q, noté A 4,4, est sauvegardé.
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e Une derniére simulation est réalisée avec un incrément négatif sur le méme axe (ig, iga-). Le
flux q obtenu, noté A,,_, nous permet de déduire I’inductance incrémentale dans I’axe q :
,_ Aqar — Aqa-

=" 3.49

La Figure 3.15 nous permet de comparer les inductances incrémentales obtenues via les deux modéles.
Les résultats sont trés proches. Nous pouvons par ailleurs observer une chute trés importante de L
autour de 10A. A ce niveau de courant, I’inductance incrémentale L, devient égale & L}; et nous avons
une perte de saillance incrémentale.
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Figure 3.15 : Comparaison des inductances incrémentales obtenues par le modele EF et par le modele
analytique (a) axe q (b) axe d

A la fin de cette section, ces résultats seront également comparés aux valeurs obtenues de maniére ex-
périmentale.

3.2.4.2 Meéthode par formulation mathématique de 1’évolution du flux en fonction du courant

La méthodologie proposée par [47] pour la détermination des inductances incrémentales peut étre ap-
pliguée au modeéle analytique. Cet auteur propose une fonction d'approximation de la saturation du flux,
ainsi qu'une procédure d’identification des paramétres. L’objectif consiste, a partir de quelques points
de mesures, a déduire I’intégralité de I’allure de la courbe de flux et d’inductances incrémentales. Une
procédure de tests expérimentaux est mise en place pour réaliser les mesures. Dans notre cas, nous es-
sayons d’exploiter cette méthode avec quelques valeurs de flux obtenues par le modele de la machine.
Une courbe typique de 1’évolution du flux en fonction du courant est illustrée sur la Figure 3.16, en
mettant en évidence les parametres de la formulation mathématique.

AA

Ithr

2
I
Figure 3.16 : Courbes du flux en fonction du courant [47]
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Pour de faibles niveaux de courant, le flux est considéré linéaire avec une pente L, tandis qu'au-dessus
d'une valeur seuil I, une fonction de saturation (linéaire + inversement proportionnelle) est considé-
rée:

A= Lol pour |I| < I,

3.50
A =sign (DAy + L1 +§ pour |I| > Iy, (3.50)
L’expression de I’inductance incrémentale est alors obtenue par dérivation du flux résultant :
Linc = Ly pour |I| < Iy,
(3.51)

B
Line =Ly 12 pour |I| > Iy

Les paramétres A,, B et L, sont calculés a partir d’une régression de type moindres carrés a partir des
mesures, ou dans notre cas en utilisant les valeurs issues du modéle analytique de la machine.

Les valeurs de seuil I, et de I’inductance L, sont obtenues gréace a la condition de continuité qui impose
que l'inductance apparente et I’inductance incrémentale soient égales pour le courant I;y, :

Lipy = —— 3.52
thr AO ( )
AZ

Pour tester cette méthode, 3 points de la zone saturée sur la courbe de flux résultant du modéle analytique
ont été choisis pour faire une régression afin de trouver les paramétres de 1’équation (3.50).
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Figure 3.17 : Courbe de l’évolution de flux obtenue par le modéle analytique et points choisis pour la
régression afin de trouver les paramétres Ay, L, et §

S
(9]

62



Modélisation analytique du systeme

Les courbes de flux ainsi que les courbes d’inductances incrémentales obtenues par la formulation ma-
thématique et par la dérivation du flux sont comparés sur la Figure 3.18.

‘ ‘ ‘ ‘ 120 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
1.4 1 — . |—Meéthode par dérivation
1.2 / 1 E 100 Formulation mathématique |
© 1 - V 4 E 80 F
Z0gl ~ E
o / S 60
% 0.6 / £ \
— -
0.4t i 40 \
/ —MA T 20| |
0.2 / Formulation mathématique || — \\_\
0 5 10 15 20 25 30 35 00 5 10 15 20 25 30 35
iq [A] iq [A]
(@) (b

Figure 3.18 : Comparaison des courbes entre méthodes pour [’estimation de courbes de [’évolution du
(a) flux et (b) inductance incrémentale

La méthode par formulation mathématique présente des résultats cohérents, mais la régression est ap-
pliguée seulement pour la zone de fonctionnement en saturé. 1l faut donc faire une estimation de la
valeur de I, pour séparer les deux zones. Pour une machine en cours de dimensionnement par un
algorithme d’optimisation, il n’est pas envisageable de prévoir les limites des zones linéaires et saturées.
Nous garderons donc la méthode par dérivation de flux lors d’un processus d’optimisation.

3.2.4.3 Méthodes par mesure

Nous trouvons dans la littérature quelques méthodes dédiées a I’identification expérimentale des induc-
tances incrémentales a haute fréquence. Une grande partie de ces techniques nécessitent I’utilisation
d’un matériel spécifique, tel que des sources de tension DC, AC et des appareils de mesure supplémen-
taires [48], [49].

Il existe aussi des techniques de mesure des inductances incrémentales par injection de signaux de cou-
rant HF. Dans ce cas, il faut intégrer des contrdleurs de courant qui devront corriger non seulement la
composante fondamentale mais aussi la composante haute fréquence. Malheureusement, les boucles de
courant n’ont pas une bande passante assez large pour répondre a la dynamique des signaux HF utilisés.
Les auteurs de [50]-[52] proposent d'ajouter des régulateurs supplémentaires, appelés contrbleurs réso-
nants, placés en paralléle du PI pour la composante fondamentale de courant. Leur appellation « contré-
leurs résonants » vient du fait qu’ils agissent uniquement sur la composante wy, . La Figure 3.19 illustre
le contréleur résonant positionné dans la boucle de courant.

PI controller

Seel

resonant controller

gf'q dg
- o COSp) ] bres |~

Yrr k|

HF
H(!’q.('o.\' Udg

COS(ygr)

YF k+1]
—

H

F
: Yig.sin
—{ singye) o kes —{L—] .
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Figure 3.19 :Contréoleur résonant en parallele de la boucle de régulation de courant et permettant
Uinjection de signaux de courant haute fréquence [50]
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D’autres travaux [53] proposent la mesure des inductances incrémentales en utilisant des signaux de
tension HF dans les axes d et q. Le signal est ajouté, soit sur I’axe d, soit sur ’axe q, et les compo-
santes HF de courants sont récupérées a partir de I’implémentation de 1’algorithme de Goertzel [54].

Figure 3.20 : Injection de signaux de tension HF pour la mesure des inductances incrémentales [53]

Les expressions des tensions HF sont données dans 1’équation (3.54).

[thf]z (R +jowpsly) (joprlyg) ldhf (3.5

Vans (wnsLlgaia) (R + jwpsLy) lq hf
La matrice d’impédances peut également étre convertie en matrice d’admittances. Les grandeurs G et
B représentent respectivement la conductance et la susceptance dans 1’équation (3.64).

lahf] (G +jBy) (jBag) |[vans
lghf (UBga) (G + jBy)|Wans

En injectant dans un premier temps le signal dans 1’axe d , nous pouvons en déduire les paramétres
suivants :

(3.55)

Vd hf Vhf]
[ooet] = [ (3.56)
_Im{igpr} Lo Vs
da — " +, d— " 5 _c S
Vs wppIm{ig ps} (357
_ Im{lq hf} _ Vhf
aq Vhf dq (l)hflm{lq hf}

De méme dans I’axe g, nous déterminons les paramétres manquants :

Vd hf
vth] [Vhf] (3:58)
Im{lq hf} Vhf
By= M oM
a Vhf 4 a)hflm{lq hf} (3 59)
_ Imiia ns} _ Vs
a4 Vs ad wprIm{iy ps}

Parmi les méthodes expérimentales décrites, la premiére nécessite une configuration spécifique pour
générer et mesurer les signaux de flux. La méthode par injection de signaux de courant impose I'implé-
mentation de filtres complexes, et par conséquent la définition des gains de ces contrdleurs, qui peut se
révéler complexe.

La méthode par injection de signaux de tension est la technique la plus simple a mettre en ceuvre, elle
ne nécessite pas d'instrumentation supplémentaire ni d'augmentation de la complexité du schéma de
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commande. Nous effectuerons des essais expérimentaux basés sur cette approche avec la machine défi-
nie dans le Tableau 3.4.

3.2.4.4 Essais expérimentaux et validation des inductances incrémentales calculées analytiquement
par la dérivée du flux

Le banc d'essai utilisé pour la détermination des inductances incrémentales est présenté sur le schéma
de la Figure 3.21 et sur les photos de I’annexe B. Ce banc est composé de deux parties principales :

e une partie dédiée au moteur,
e une partie dédiée a la charge.

La MSRAP est alimentée par un onduleur de tension, lui-méme connecté a une source de tension DC
réglable et limitée a 250V. Son systeme de commande est embarqué sur une maquette dSPACE qui
communique les rapports cycliques a 1’onduleur. La machine a caractériser est connectée mécanique-
ment & une machine asynchrone (charge), via un couple-metre. Dans les essais décrits dans cette section,
nous nous servirons également des mesures de position fournie par un résolveur connecté a I’arbre de la
MSRAP.

La machine asynchrone possede son propre systeme d'alimentation et de controle. Sa référence de vi-
tesse est nulle et sa référence de couple est réglée par I’utilisateur via un potentiometre. De cette fagon
le couple choisi par I’utilisateur comme référence pour la MAS sera le couple de charge de la MSRAP
en test. Lorsque la MAS est en rotation, 1’énergie est renvoyée sur le réseau.

Moteur Charge
f . ) : 1
Onduleur Onduleur
f f
SVPWM f Omes Omes f SVPWM
i S . i
X ) Omes T Wre Wyer =0 1 [?)
Courant Courant
T Régulation Régulation
Analyse Vitesse Vitesse
Numérique
? — _/
A
-/ Couple de charge

paramétrable

Figure 3.21 : Schéma du banc d’essai

Pour la détermination des inductances incrémentales, un signal HF est ajouté a la référence de tension
respectivement sur les axes d et g et les composantes de courant résultantes sont relevées. Apres essai,
une FFT est appliquée aux signaux de courant afin d’en extraire la composante a la fréquence HF injec-
tée. Il a été verifié que la bande passante des correcteurs de PI n’interférent pas sur les signaux de tension
injectés, ce qui aurait faussé les résultats obtenus.
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Figure 3.22 : Injection de signal de tension HF pour la mesure des inductances incrémentales

L amplitude de la tension HF injectée est de 20V. Ce choix permet un compromis de fagon a ne pas trop
limiter la tension du bus DC disponible pour la régulation du fondamental tout en fournissant une am-
plitude de courant supérieure a la variation minimale (6.10mA) que I’ensemble des appareils de mesure
est capable de mesurer. Le calcul de quantification pour la mesure de courant ainsi que les caractéris-
tiques de la sonde de courant et de la carte dSPACE sont présentées dans 1’annexe C. Pour faire varier
le point de fonctionnement, le couple de charge est varié a I’aide de la MAS. Le banc tourne a une
vitesse de 150 tours.min, valeur correspondant & 10 % de la vitesse nominale de la MSRAP.

Vi V] 20

fry [HZ] 700

N [tours.min™] | 150

Tableau 3.5 : Parametres pour [’essai de mesure d’inductance incrémentale

La Figure 3.23 représente les allures des courant pour un fonctionnement a 17 N.m, soit environ 50%
du couple nominal de la machine. Les courbes sur la droite de la figure résultent d’une injection de
tension sur I’axe d et celles sur la gauche d’une injection de tension sur I’axe q.
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Figure 3.23 : Courants id et ig mesurés apres l'injection des signaux de tension HF dans les axes d et g
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Sur ces figures, nous pouvons remarquer que la composante de courant HF dans I’axe g est beaucoup
plus atténuée, avec pour cause une inductance incrémentale plus importante sur cet axe.

Différents niveaux de couple de charge ont été imposés a la machine testée. Pour un couple demandé,
le schéma de commande calcule le doublet (i , i) a partir de la MTPA (Maximum Torque Per Ampere).
A partir des tensions et courants HF mesurés, nous en déduisons les inductances incrémentales a I’aide
des équations (3.57) et (3.59). Les résultats d’essais sont comparés aux inductances incrémentales obte-
nues par le calcul par la dérivée dans la Figure 3.24.

400 |7" - Essai |
o=} Calcul
E | -
= 20 r e mmm = e e e e m - == ===
—
0 . L . i i )
-14 -12 -10 -8 -6 -4 2 0
id (A)
150 : .
100 ¢ ]
g
S 50 ¢ Essai 1
Calcul
0 : ‘ w i i )
0 2 4 6 8 10 12 14
iq (A)

Figure 3.24 :Comparaisons des inductances incrémentales issues des mesures et du calcul par dérivée

Les valeurs calculées sont donc proches des résultats expérimentaux avec un écart moyen de 15% pour
les résultats concernant ’axe d, et de 13% dans le cas de I’axe q. Nous pouvons remarquer qu’au VOisi-
nage de 7A les valeurs expérimentales et les valeurs calculées se croisent. Il y a un changement soudain
des tendances des courbes, correspondant a I’entrée dans la zone de saturation lorsque le point de fonc-
tionnement se trouve sur le « coude » de la courbe flux - courant.

Ayant validé les valeurs des inductances incrémentales calculées par la dérivée du flux avec les valeurs
de flux issues du modele analytique de la machine, nous utiliserons cette approche pour la conception
par optimisation présentée dans chapitre 4. Les valeurs d’inductances incrémentales calculées de la
méme facon seront utilisées dans les sections 3.3 et 3.4.

3.3 Modele dq proposé pour la MSRAP

Dans cette section, nous proposons un modele dq amélioré qui intégre les inductances incrémentales
ainsi que le couplage magnétique entre les deux axes dq du référentiel de Park représentatif des effets
de la saturation de la machine.

Aprés avoir rappelé les équations classiques du modéle de Park, nous présenterons la technique de per-
méabilité gelée (PG) qui permet de déterminer les effets de magnétisation croisée. Cette technique est
souvent exploitée dans les logiciels EF et sera dans notre cas implémentée dans le modéle analytique de
la machine.

Ce modeéle sera utilisé dans la section 3.4 pour modéliser les harmoniques de courant généres par 1’ali-
mentation en tension modulée par largeur d’impulsion.
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3.3.1 Modele dg conventionnel

Les expressions classiques de la tension aux bornes de la machine dans le référentiel de Park sont rap-
pelées ci-dessous :

. dig .
vy =Rizg+ L, pra wsLqi, 050

d
qu+L

d (I.)S(Agm + Ldid)

Dans ces expressions, le flux magnétique des aimants permanents positionné sur l'axe d (terme A%™),
est calculé par une seule simulation a vide. En ce qui concerne les inductances, seules les inductances
apparentes propres sont prises en compte a partir des flux. Le flux magnétique produit par i, est consi-
déré comme la différence entre le flux total de I'axe d et le flux magnétique a vide (1, - A%™).

Ag—2gm

Ly ==
2 (3.61)

q
Lq = ;

Avec ’augmentation de la saturation, le modéle classique n’est plus valide pour les raisons suivantes :

o le découplage entre flux des aimants et flux des bobines statoriques n’est plus valable.

e les inductance évoluent en fonction du courant et il n’est plus possible simplifier les termes

g ., dA di di
“det—1par g —2 d detLy—2.

. dans le calcul des termes du type wlgqiqq, la valeur de I’inductance doit étre mise a jour
pour chaque point de fonctionnement.

Par ailleurs pour un fonctionnement en zone saturée, I'effet du couplage magnétique croisé entre les axes
d et q doit également étre pris en compte. Evaluer ce phénomeéne n’est pas évident car dans la zone de
saturation les matériaux ne se comportent pas de fagon linéaire. Pour pallier ce probléme, nous propo-
sons la technique dite de « perméabilité gelée ».

3.3.2 Présentation de la technique de la perméabilite gelée

En raison de la non-linéarité des matériaux de la machine, il n’est pas possible de séparer les sources de
champ et d’analyser leurs effets indépendamment. La technique de la perméabilité gelée est alors une
alternative pour linéariser le systéme.

Pour un point de fonctionnement donné de la machine, I’induction (B,p), et le champ magnétique (Hyp)
sont calculés et sont ensuite placés sur la courbe BH du matériau. La perméabilité correspondante a ce
point de fonctionnement (uyp) est calculée et sa valeur est figée. Pour les calculs suivants la méme
perméabilité est utilisée.
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Figure 3.25 : Comparaison, sur la courbe BH du matériau, des inductions générées par le courant et
par ’aimant permanent calculées avec et sans ['utilisation de la perméabilité gelée

L’auteur de [55] utilise cette technique implémentée dans un logiciel EF pour évaluer chague compo-
sante de couple d’une machine synchrone a aimants enterrés, la composante de couple due aux aimants
permanents est séparée de celle due a la reluctance. Dans d’autres travaux comme [56], cette technique
est utilisee dans des simulations EF magnéto-transitoires des machines asynchrones afin d’accelérer la
convergence vers le régime permanent de fonctionnement.

Dans le cadre de cette theése, la perméabilité gelée a été intégrée au modéle analytique afin de pouvoir
séparer les sources de champ magnétique et ainsi d’analyser les phénomenes de couplage. Le code du
modeéle analytique de la machine permet a I’utilisateur de choisir de faire des calculs en utilisant ou pas
la technique.

Une fois que la technique choisie, le calcul du point de fonctionnement peut étre initié. Apres la résolu-
tion du systéme d’équations, les valeurs de I’induction, du champ magnétique et de la perméabilité (upp)
sont connues dans les toles. Les valeurs de (uyp) sont alors sauvegardées et utilisées pour les prochains
calculs :

e Dans un premier temps, seul I’aimant est pris en compte, le courant est mis & zéro. Pour la
résolution du systéme d’équations nous utilisons la perméabilité ppp.

e L’aimant étant rendu passif, considérons ensuite une alimentation avec la composante de cou-
rant I; et la résolution du systéme d’équations est effectuée en utilisant pgp.

e Le méme calcul est réalisé en alimentant la machine avec la composante de courant /, afin
d’obtenir B4 (rp)

Avec les valeurs de l'induction dans I'entrefer obtenues dans chaque cas, les flux, la force électromatrice,
les inductances propres et les inductances de couplage peuvent étre déterminés comme nous le montre-
rons dans les sections 3.3.3 et 3.3.4.

3.3.3 Analyse des sources de champ a I’aide de la technique de la perméabilité
gelee

Analyse par Eléments Finis

Afin de valider I’utilisation de la méthode de la perméabilité gelée dans le modéle analytique nous nous
nous proposons de ’utiliser sur des simulations par éléments finis avec le logiciel FEMM. Cette étude
nous permettra aussi d’analyser le couplage entre les axes d et g de la machine en fonctionnement
saturé. Pour les simulations en charge, le point de fonctionnement de la machine correspond a (15A,
60°e).
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e Contribution des aimants

La Figure 3.26.a correspond a une simulation a vide de la machine. Dans la Figure 3.26.b, la simulation
a vide est renouvelée mais la perméabilité du circuit magnétique est « gelée » et correspond & celle du
point de fonctionnement (15A, 60°e). Nous constatons bien sur cette figure que les lignes de flux géné-
rées par les aimants ne créent pas seulement un flux dans leur axe géométrique d, mais également un

flux dans l'axe q.

q q

¥ Orientation réelle
du flux

(b)

Figure 3.26 : Distribution de lignes de flux dii aux aimants permanents : (a) calcul a vide convention-
nel (b) calcul en utilisant la perméabilité gelée

e Contribution des courants

Les aimants sont maintenant désactives et la machine est alimentée avec un courant iy ou i,. Comme
précédemment, en conservant I'état magnétique du point de fonctionnement, nous mettons bien en évi-
dence sur la Figure 3.27 et la Figure 3.28 le couplage magnétique entre les deux axes d et q.

q q

Orientation réelle
du flux

(@) (b)
Figure 3.27 : Distribution de lignes de flux avec alimentation en courant orienté sur l’axe d (a) calcul
conventionnel (b) calcul en utilisant la perméabilité gelée
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q Orientation réelle
Adu flux

(a) (b)

Figure 3.28 : Distribution de lignes de flux avec alimentation en courant orienté sur [’axe q (a) calcul
conventionnel (b) calcul en utilisant la perméabilité gelée

Analyse par le modéle analytique

Concernant I’implémentation de la technique dans le mod¢le analytique, les résultats obtenus sont illus-
trés sur la Figure 3.29. Les contributions de chaque source de champ magnétique sur 1’induction dans
I’entrefer sont calculées a 1I’aide de la Perméabilité¢ Gelée (PG) ainsi que la somme de ces contributions.

0.5

B (T)

-0.5

R — Aimant (perm. geléé)
-1 - —1d (perm. geléé)
Iq (perm. geléé)
| | | |~ -PM (perm. geléé) + Id (perm. geléé) + Iq (perm. geléé)
0 50 100 150 200 250 300 350
0 (°e)

Figure 3.29 : Distribution spatiale de I’induction d’entrefer obtenue par le modeéle analytique

Nous pouvons constater que la somme des contributions correspond bien a I’induction obtenue par cal-
cul direct (courbe OP).
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Aa(Wh) A,(Wb) vq(V) v,(V)
Point de fonctionnement (OP) 0.37 0.26 -81.83 115.71
Aimant 0.47 0 0 148.51
I -0.15 0 0 -46.47
I, 0 045  -140.25 0

Aimant (perm. gelée) 0.51 -0.13 40.75 159.83
15 (perm. gelée) -0.16 -0.03 9.75  -50.30

1, (perm. gelée) 0.02 042  -130.16 5.69

Tableau 3.6 : Comparatif des valeurs de flux et tension obtenues par le modeéle analytique par des cal-
culs conventionnels et par des calculs en utilisant la perméabilité gelée

Le Tableau 3.6 synthése les valeurs des composantes de flux et tensions obtenues a partir des simulations
conventionnelles et avec la PG. Nous pouvons remarquer que I’écart le plus important se porte sur le
calcul du flux des aimants permanents calculé par les deux maniéres. Sur lI'axe d, le calcul conventionnel
donne 0,47 Wb et avec la PG cela correspond a 0,51 Wb. Nous pouvons aussi souligner que la technique
de la PG conduit a une composante de flux non négligeable (0,13 Wb) dans I'axe q générée par I’aimant
et une valeur de tension importante dans lI'axe d de 40,75 V.

3.3.4 Modele dq proposé

Afin d’intégrer au mieux les effets de la saturation sur la machine électrique nous nous basons sur le
modeéle propose par [57] et décrit par le systéme d’équations suivant (3.62).

) , dig , dig ] ] aim
Vg = Rld + L dE+quE—a)s(quq +quld +lq )
(3.62)
; ’ diq r la aim ; ;
Uq=qu+LqE+quE+ws(Ad +Ldld+qulq)

Les termes L, et L, correspondent aux inductances propres apparentes et My, et My, aux inductances

apparentes de magnétisation croisée définies comme le rapport du flux généré dans I'axe d par le courant
injecté dans l'axe g et vice versa.

La méthode de la PG implémentée dans le modéele magnétique analytique de la machine permet le calcul
de toutes les inductances comme suit :

da— 75 dq — 1
Ig Ig
(3.63)
Mo = Aqa Lo Aq
ia=— —
q Iq q Iq

Contrairement au mod¢le classique présenté en (3.60), le modele proposé distingue les inductances ap-
parentes des inductances incrémentales dés lors que la machine est saturée. Les deux ne peuvent étre
considérées comme égales qu'a 1'état non saturé. La référence [36] a démontré comment l'inductance
incrémentale devient différente de l'inductance apparente dans la zone de saturation. Les définitions
mathématiques des inductances incrémentales sont données par 1’équations (1.13) et (1.16).
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Les valeurs d'inductances obtenues pour la MSRAP présentée dans le Tableau 3.1 a partir du mod¢le
proposé et du modele classique sont répertoriées dans le Tableau 3.7. Nous soulignerons que les induc-
tances incrémentales croisées (ou mutuelles) sont négatives, une variation positive du courant sur un des
axes dq diminue le flux magnétique dans 1’axe en quadrature.

\ La | Lg |Mag|Mqa| La | Lg |Maq | Mga| AG™ |25™
Modeéle dq | p) (mH)|(mH)|(mH)|(mH)|(mH)|(mH)|(mH)| (Wb)|(Wh)

Proposé | 8.7 [39.1| 17 | 1.7 |[119| 47 |-16|-1.2| 0.51 |-0.13
Classique | 5.7 |24.6| - - - - - - 1047 | -

Tableau 3.7 : Parameétres du modele dq classique et proposé pour la MSRAP

Le modele analytique étant maintenant établit nous allons 1’utiliser en incluant la modélisation des har-
moniques de courant.

3.4 Modélisation des harmoniques de courant générés par 1’alimen-
tation par MLI

Différents auteurs [58]-[60] se sont intéressés aux effets d’une alimentation par modulation de largeur
d’impulsion sur les pertes des machines synchrones et asynchrones. Dans le cas de la machine syn-
chrone, tres peu de modeles incluant les harmoniques dus a la MLI sur le courant ont été proposeés.
L'auteur de [61] a mis en ceuvre des boucles d’optimisation colteuses en temps de calcul afin de déter-
miner ces harmoniques pour une machine synchrone a aimants enterrés.

L’objectif de cette section est donc de présenter une méthodologie d’estimation par calcul analytique
des harmoniques de courant d’une MSRAP alimentée par un onduleur de tension.

Pour atteindre cela, les hypothéses listées ci-dessous sont posées :

e Les enroulements de la machine sont connectés en étoile sans connexion au neutre.

e Le systeme de tension triphasé est équilibré.

o La force contre-électromotrice de la machine est considérée comme sinusoidale.

e A t=0s, latension de la phase U atteint son maximum : le signal est pair.

e La période électrique du fondamental du signal de tension sera un multiple de 6 de la
période de découpage, comme le montre I'équation suivante.

T=6XwXTa (3.64)

Les expressions des courants harmoniques sont obtenues par le développement consécutif de différentes
équations selon 4 étapes comme suit :

Etape 1 : Dans un premier temps, les formes d’onde des tensions d’alimentation sont exprimées analy-
tiguement en fonction de la tension de référence V,. en sortie de la boucle de régulation, de la période de
découpage Ty, du secteur (i) et de la tension du bus DC (Up,).

Etape 2 : Ces expressions sont ensuite développées dans le repére de Park.

Etape 3 : Les expressions des composantes de courant (i, et i4) sont obtenues a I’aide du modele dq
proposé de la machine.

Etape 4 : Enfin, la transformation inverse de Park est appliquée pour obtenir le courant dans le systeme
triphasé. Les paramétres de la machine tels que la résistance de phase, les inductances apparentes, les
inductances incrémentales et le flux magnétique de I'aimant permanent sont des données de sortie du
modele analytique de la machine.
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3.4.1 Expressions des tensions triphasées

Dans le cadre de cette thése nous considérons une MSRAP alimentée par un onduleur de tension a deux
niveaux composé de six interrupteurs bidirectionnels (six associations de transistors IGBT et de diodes)
pilotés par la technique de MLI vectorielle. Ce systeme est représenté sur la Figure 3.30.a.

MLI vectorielle

Dans cette technique de pilotage, les signaux de commande des interrupteurs du bas de 1’onduleur (S;;,
Sy, etS),) sont complémentaires a ceux du haut (S,, S, et S,,). Les six interrupteurs de I'onduleur
générent 8 combinaisons de tension différentes, appelées états de commutation. Ces valeurs de tension
dans le repére de Clark deviennent six vecteurs (v4, v,,, ..., Ug) Séparés de 60°e et deux vecteurs nuls
(vg, V) [62]. La région située entre deux vecteurs adjacents est appelée secteur et est numérotée de i=1
a 6. Les vecteurs de tension ainsi que les secteurs sont schématisés dans la Figure 3.30.b.

AV

Su Sv Sw
Upe L
e s s
U
V.
! W,
S'u S'v S'w
Upe - K‘
b = 2
() (b)
i=1 i=2 i=3
vO vl [ v2 [ v7 [v2 (vl | VO vO :v3 | v2 v v2 [ v3 | v0 vO (v3 'vd v7 (vd v3 VO
Su Su Su
Sv Sv Sv L
Sw Sw Sw
Toi T Ton Tox Ton Tia Tox Toz Tz Toz Toz T2z Tho Toz Toz Tz Toa Tos Te Thz To
2 2 2 2 2 4 4 2 2 2 2 2 4 4 2 2 2 2 2 4
i=4 i=5 i=6
vO :v5 | v4 v (v4 [ v5 | v0 vO (! v5 [ v6 (v7 [ v6e I v5 | VO vO (vl ' v6e (v7 [v6e vl | VO
Su Su Su L
Sv Sv Sv
Sw Sw Sw
4 2 2 2 2 2 4 4 2 2 2 2 2 4 4 2 2 2 2 2

(©

Figure 3.30 : Principe de la MLI vectorielle :(a) structure du convertisseur (b) représentation des
états de commutation et des secteurs (b) chronogrammes des signaux de commande pour chaque sec-
teur
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Le principe de la ML vectorielle repose sur le temps d'application de chaque état de commutation dans
une période de découpage (T4¢.) selon le profil du signal de commande (Figure 3.30.c) afin d’atteindre
la tension de sortie de référence (V;.). Le temps d'application de chaque état (T ;, T5;, T5, Ta i, Ts i, Te,i)
est connu et listé dans le Tableau 3.8 pour chaque secteur i en fonction de V. dans le repére af.

Tas
To=| Py —sv, | Tae | o Py, s 2y, |Tee T3'3:ﬁv”gﬁe;
1,1 2 ra \/E rB UDC 2,2 ra \/E rB UDC
T T _ 3 v 1 V. Tdéc
déc =|—-sVe——= —
Toa = V2Vrg Upc To, =| — EV +LV Tasc 3 27 2 P | Upe
3,2 2 ra \/E rB UDC
i=1 i=2 =3
Tae
. 3y vy Ve | o (3, L, |Tae Too = —V2Vrp 77—
4,4 — E ra T ﬁ rB UDC 55 — E ra ﬁ rB UDC DC
T, T — V. + i v Tdéc
Tsq = —V2Vg 3 1 \Taec L6 272 P | Upe
DC Ts,s = 2 Via — ﬁVrﬁ Upc
i=4 i=5 i=6

Tableau 3.8 :Temps d’application des états de commutation pour chaque secteur

Les tensions de phases instantanées appliquées aux enroulements du moteur en fonction de 1’état de
commutation sont données dans le Tableau 3.9.

v vy v, vy v, Ve Ve v,
v, (V) 0 + ZUSDC n Ugc _ Ugc _ ZL;DC 3 Ugc N % 0
vy (V) 0 - Ugc + U;)c + ZL;DC n Ugc _ % _ ZZDC 0
L e e R s sl S

Tableau 3.9 : Tensions de phase en sortie de ’onduleur pour chaque état de commutation

Expressions des tensions triphasées

Les expressions des tensions d’alimentation triphasées de la machine seront écrites a 1’aide de la série
de Fourier. L’équation (3.65) exprime la tension de la phase u :

v, (t) = ¢y + Z a, cos nwt + b, sin nwt (3.65)

n=1
Selon les hypothéses formulées au début de cette section, le signal de tension de la phase u est pair et
par conséquent, le coefficient b,, est nul. Comme la valeur moyenne de la tension est nulle, ¢, est nul.

L'expression de la tension dépend donc uniquement des coefficients a,, que nous allons essayer d'expri-
mer en fonction des paramétres de la MLI. Ce coefficient peut étre calculé par I'équation suivante :

T

v (¢) cos (nzTnt) dt = ;j v, (t) cos (nzTnt) dt (3.66)
0

an=?

|
Nl S~ |~
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Sur une période électrique fondamentale, I’intégrale précédente peut &tre réécrite en considérant les six
secteurs de commutation :

an = ; * i f v, (t) cos (nz?nt) dt (3.67)

Nous nous intéressons d’abord au secteur 1 (i = 1) . La période du signal fondamental étant un multiple
de 6 de la période de découpage, nous pouvons écrire :

T
6 w JTdsc 5

j v, (t) cos (n— t) Z ] v, (t) cos (nTn t) dt (3.68)
0 J=1 \(G-DTasc

En considérant I’intégralede t = 0at = Ty (j = 1), celaest résolue par la somme des intégrales sur
la valeur de la tension pour chaque état de commutation du secteur 1 comme montré dans 1’équation
(3.69).

Toa To,1,T11
Tdsc 4 A
21 21
f vu(t)cos n—t f . (t) cos nTt) dt + f vu(t)cos<nTt)dt+m
0 0 Toa
Taee 4 (3.69)
21
+ v, (t) cos (n T t) dt

Toa ,T1,0, 721 ,Toa  T21  T1a
4 T2 T2 727272

La résolution détaillée de cette équation est présentée dans I’annexe D. En enlevant les termes nuls et
en généralisant pour un j quelconque nous trouvons 1’expression suivante :

2m . 2 (. Tox Tia i 2m (. To1 TUpc
vu(t).cos<nTt>.dt=2>< sin| n—- (/—1)TdéC+T+T —sin|n—- (/—1)TdéE+T iy
U-DTaec

f1x <Sm (n?"(O — )Ty + 224 T2 +TT)) o (”277[(0 " D+ 504 T)>> o (3.70)

. 2m (. 3Tor  Tia . 2 . 3Toy Tin T, TUpc
+1 x (sm <n7((] — DTgec +T+T+ Ty ) | —sin no (U — DTasc +Tl+%+% i

JTagc

Afin de pouvoir également généraliser complétement 1’expression ci-dessus, il faut pouvoir exprimer
les termes multiplicatifs (placés en rouge et en vert) et les temps des états de commutation en fonction
du numero i du secteur.

Pour les coefficients multiplicatifs, nous noterons :

o J; la suite des coefficients sur les intervalles de temps [To;/4 — Ty /4 + Ty;/2] et[3Tq/4 +
Tyi/2+ Ty = 3To; /4 + Ty + Toy
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e K; lasuite des coefficients sur les intervalles de temps [Tq ;/4 + Ty;/2 = Toi /4 + Toi/2 + T2,i/2]
et [3To;i /4 + Tyi/2 + Tpi/2 > 3Toi /4 + Tyi/2 + Toy

Il faut donc trouver, pour chacune de ces deux suites, une expression en fonction de i telle que :

Ul']2'13']4']5']6 } = {2,—1,—1,—1,—1,2} (371)

{Kl' Kz, K3, K4_, Ks, K6 } = {1,1, _2, _2,1,1}
Un couple de solutions possible pour ces suites est donné par :

o 3-3) (5
=G 5(i-3)) reos (5(-3)

Concernant les temps pour les états de commutation nous noterons :

(3.72)

e Ty lasuite des temps d’application du vecteur appliqué juste apres 1’application du vecteur nul en
début de période de découpage et juste avant I’application du vecteur nul en fin de période de dé-
coupage

e T, lasuite des temps d’application du vecteur appliqué juste avant I’application du vecteur nul en
milieu de période de découpage et juste apres

o T, lasuite destemps Ty; = Tgse — Ty i — To

Par processus itératif, nous trouvons que les suites suivantes permettent de représenter les temps d’ap-
plication requis :

T,y = e, (ﬂ) . (zﬁvm ((i — DT + Td—) V2V, (0‘ — DT + T‘i“)) + o
Upc 2 2 2
. (1 + (2—1)x> * (ﬁvrﬁ ((/ — DT gec + %))]
s = e (252 (z%vm (6= 07+ 785) =gy (0 - DT+ T—)) 4o (3.73)
Upc 2 2 2

1+ (_1)i+1 . T éc
+ (f> . (ﬁvrﬁ ((1 — DTy, + ; ))]

Ts0i = Tase — Ts1,0 — Tz

Nous arrivons enfin a une expression compléte et générique pour le coefficient a,, et par conséquent
pour la tension d’alimentation de la machine.

6 N
Upc . 2 ((i— DT . Toi  Tu . 2m ((i— DT . To,i
an_37m*zz<i(sm<nT( 3 +(]—1)TdéC+T+7 —sin{n- 3 +(/—1)TSW+T

i=1j=1
. 2 ((i—= DT . 3Ty ) 2 ((i—1DT 3To; Ty
+ K; sin no + (= DTsy + 4' +Ty;+ T, ) | —sin no + (=Dl +——+—=-+T,

6 6 4 2

- T T, - Ty 3.74
T e (G TR WO ) R e (e

o 2 (G-DT 3Ty Toy o 2 (G-DT 3T Ty T
+]ism<n?( 3 + (= DTsw + 4OL+%+Tz'i))—sm<n?< 3 + (= DTsy + 40[+%+%

Les tensions triphasées sont donc écrites par les équations suivantes :
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+ oo

v, (t) = z a, cos (n?t)

n=0

+o0

v, (t) = Z a, cos <n (2?” t— 2;)) (3.75)

n=0

+ 00

v, () = z a, cos <n (277[1: - 4;))

n=0

3.4.2 Expressions des tensions dans le repere de Park

Les expressions des tensions triphasées trouvées précédemment sont converties en composantes dq en
appliquant la transformation de Park :
Z a, cos(nwt)

2 4
[Vd] cos 0 cos (9 — ?n) cos (9 - ?n) ( 2T (3.76)
= k% *Zancos n(wt——) .
2 4 3
—sinf —sin (9 — ?n) —sin (9 — _n)

W [Sevlofe-)

Comme illustré sur la Figure 3.31, le repére tourne a vitesse w du champ magnétique, et I’angle 6 =
wt + 0, représente la position de I’axe d de la machine par rapport & la phase u de la tension. L’angle
6, correspond a la position initiale a t = 0s.

Uy

q

UW
Figure 3.31 : Schéma du repere de Park considéré

Les équations (3.76) en utilisant des propriétés trigonométriques peuvent étre réécrites sous la forme ,
(3.77). Des termes de pulsations électrique a 3(n — 1)w sont dans ce format mis en évidence.

+00
[Vdo + Z Vnay cos(3(n — Dwt) + Vy, 46 sin(3(n — Dwt)
_ n=2

%
[17;1] - | +00 | (3.77)
quo + Z Vo gy c0sB(n — Dwt) + V, 45 sin(3(n — Nwt) J

n=2

Ou les composantes continues dans le repéere dg, correspondant a la composante fondamentale dans le
repére triphasé, sont données par :
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Vd0=§*k*a1*c0590

(3.78)
Vgo = —E*k*a1 * sin 6,
Et I’amplitude des harmoniques de tension correspondent a :
3
Viay = 5 * k * (a3mn-1)-1 + A3-1)+1) €0s b
3 .
Vnde = 2 *k * (a3(n-1)+1 — A3(n-1)-1) Sin b
(3.79)
Vagy = =5 k * (agm-1)-1 + A3(n—1)+1) Sin G
Vige = — P * ke o* (a3(n—1)—1 — A3(n-1)+1) €0s 6

3.4.3 Expressions des courants

Afin de déterminer les courants en régime permanent, et plus particuliérement les harmoniques générés
par I’alimentation MLI, les expressions de tension dans le repere de Park (3.77) sont utilisées dans les
équations de tension aux bornes de la machine. Pour cela nous utilisons le modéle dq proposé dans
(3.62).

Afin de résoudre le systéme d'équations des courants i, et i,, nous adoptons la résolution harmonique
définie par la méthode dgq Harmonic Balance. Cette technique a été introduite par [63] et utilisée par
[64] pour I’analyse des performances en régime permanent d’une machine synchrone. En synthese, ces
travaux ont montré qu'en régime permanent un harmonique de tension génére un harmonigue de méme
rang pour le courant. Par conséquent, dans notre cas, la solution pour le courant présentera le format
indiqué dans I’expression (3.80).

+00
]
. [1a0 + Z Iy ¢y cos(3(n — Dwt) + I, g5 sin(3(n — Nwt) |
ld _ | n=2
iql ~ | Foo
|llq0 + ) L gy cos(3(n — Dwt) + I 465in(3(n — 1 wt)

= |

En remplacant les expressions (3.80) et (3.77) dans (3.62), le probléme peut étre divisé en deux. Nous
avons le systeme donné par (3.81) pour les composantes dq continues et le systeme (3.82) pour les
harmoniques.

(3.80)

Vao + wo, pm] _ [R —wlgq —wl, ] Ido]

VqO — WP pm wLg R+ deq Iq0 (381)

Viay R-—wly 3(n—1wl, —wly 3(n = Dol 4 1y
[Vnd(,] -3(n—-1Dwl';, R-wly —30-Dol,  -wl, [Indow

Vaay wLy 3(n—Dwl',, R+wlyg 3(n—1Dol ||l (3.82)
ool |-3(n - Dol (s wL, —3(n—Dowl', R+wly |Unawe
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De cette fagon, les termes Iy, Igo, In ay: In gy In gy+ In qy POUr les courants de 1I’équation (3.80) sont
obtenus en résolvant les deux systémes linéaires présentés ci-dessus. Enfin, la transformation inverse de
Park appliquéee aux expressions de i, et i, permet d’obtenir I’expression des courants triphases.

3.4.4 Validation

La validation des expressions des tensions et courant présentées précédemment sera faite de deux ma-
niéres. Dans un premier temps, nous allons les comparer avec un modéle numérigue développé a 1’aide
du logiciel Simulink/Matlab. Dans un second temps, nous les validerons a 1’aide des formes d’onde de
courant et tension relevées lors d’un essai expérimental.

3.4.4.1 Validation par modéle numérique

Le schéma général du modéle numérique développé dans Simulink/Matlab est présenté sur la Figure
3.32. Latechnique de la MLI vectorielle et I’onduleur sont implémentés par des blocs Simulink. Aucune
boucle de commande n’est ajoutée au schéma, 1’objectif étant de générer une tension MLI a partir d’une
valeur fondamentale de référence et d’alimenter la machine avec cette tension afin d’observer les har-
moniques générés sur le courant.

R
L]
A

VU i.@—»——;—» > U
——> S Id >

Vr (reference) | SVPWM | switch w Park . [w) [PMaSynRM Inverse Park|
— . ommands| nverter > transf Y

Tecnhique |commands Vw transform v r—— 140 A) la ransform "
> q ’ > —

—@—[ [ 1)
My

Figure 3.32 : Schématique du modeéle implémenté dans Simulink/Matlab

Les entrées du bloc moteur 4, et A, sont obtenues par I'intégration des composantes de tension comme

indiqué sur la figure précédente. A 1’aide des cartographies de flux, les courants dq correspondants sont
déterminés et la transformée de Park inverse est appliquée afin d'obtenir les signaux de courants tripha-
sés avec les composantes harmoniques dues a I'alimentation MLI.

Dans ce schéma, la machine est modélisée a partir de la cartographie des flux en fonction des courants
[65] préalablement construite via des simulations EF. Un ensemble de simulations pour différentes com-
binaisons de (i4,i,) est établi afin de construire les cartographies des flux 4 zet A, . Ces cartographies
sont inversées numériquement de maniére a pouvoir fournir les valeurs de i, et iy, correspondant a une
combinaison de flux 4 zet A, donneée. Ces cartographies ayant été obtenues par simulation EF, le modele
prend bien en compte les phénomeénes de saturation des tdles magnétiques de la machine.
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Figure 3.33 : Cartographies (a) de flux en fonction du courant et (b) de courant en fonction du flux

Avec le logiciel Simulink, le modéle du moteur restitue, a partir des flux 1, et Agr les composantes de
courants i, et i, correspondantes. Ce processus est réalisé par les blocs Lookup Table de Simulink,
permettant d’intégrer les cartographies inversées et de gérer I’interpolation entre les différents points de
fonctionnement. Les courants du repére dq sont ensuite réécrits dans le repére triphasé et les harmo-
niques peuvent étre analysés.

Nous comparons sur la Figure 3.34 les courbes de tension et de courant obtenues a 1’aide du modéle
analytique (courbes oranges) d’une part, et a I’aide du modéle numérique implémenté dans Simulink
basé sur des cartographies obtenues par EF (courbes bleues) d’autre part. Pour cette analyse la fréquence
fondamentale ainsi que la fréquence de découpage sont respectivement fixées a 50Hz et 3kHz. La ten-
sion de bus continu est égale a 540V et la tension de référence a 100Vrums. Les paramétres du moteur
pris en exemple dans cette comparaison des modéles sont ceux listés dans le Tableau 3.7.
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Figure 3.34 :Comparaison entre le modeéle analytique harmonique (courbes oranges) et le modele Si-
mulink basé sur des cartographies EF (courbes bleues) : (a) tension de la phase U (b) zoom sur la ten-
sion de phase U (c) courant de la phase U (c) zoom sur le courant de la phase U

Les courbes obtenues a 1’aide du modéle analytique se superposent avec celles obtenus par le modéle
numeérique basé sur les cartographies EF. Ce résultat signifie que les expressions analytiques établies
pour les harmoniques de tensions et de courant générés par I'onduleur sont correctes. La seule différence
notable entre les deux modeles, et visible sur la Figure 3.34.b est la présence d’oscillations de tensions
a tres haute fréquence aux abords des discontinuités de tension. Cette anomalie, connue sous le nom de
phénomeéne de Gibbs, n’est en aucun cas problématique dans notre cas puisque les perturbations qu’elle
génére artificiellement n’affecte pas la valeur des harmoniques dues au découpage MLI.

Afin d’analyser plus finement les harmoniques de courant, la transformée de Fourier est appliquée au
signal de courant obtenu par les deux modeles. Les harmoniques MLI les plus importants sont présentés
sur la Figure 3.35.a. Comme nous pouvons le constater, ces derniers se situent autour des fréquences
multiples de la fréquence de découpage f;4. et se répartissent autour de ces fréquences par valeurs mul-
tiples de la fréquence fondamentale.
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Figure 3.35 : Comparaison des spectres du courant entre le modeéle analytique (orange) et le modeéle
numeérique basé sur des cartographies EF (bleu) pour différents niveaux de charge : (a) 15 Arms, (b)
22.54Arms et (c) 30 Arms.
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Les spectres des Figure 3.35.b et Figure 3.35.c, correspondent a des points de fonctionnement avec des
niveaux de courant plus éleves de 22.5 et 30 A. Le modele reste donc représentatif dans des conditions
de saturation, avec une erreur moyenne constante de 17% pour tous les niveaux de courant testés.

Afin d’analyser le gain de la prise en compte du modéle dq proposé, nous faisons la méme analyse en
utilisant le modeéle dq classique de 1’équation (3.60) . A méme niveaux de charge, les erreurs absolues
moyennes sont indiquées dans le Tableau 3.10. L'erreur dans ce cas augmente significativement avec le
niveau de courant. La saturation est mieux prise en compte dans les expressions analytiques avec le
modeéle proposé, qui est capable de reproduire plus fidélement le comportement du moteur.

Niveau de courant (A) 15 22.5 30
Erreur absolue moyenne - modele dq classique (%) 12.56 23.74 40.28
Erreur absolue moyenne - modéle dq proposé (%) 17.21 16.04 17.06

Tableau 3.10 : Erreur absolue moyenne de [’amplitude des harmoniques de courant

Le TDH est également analysé pour ces mémes niveaux de courant dans [66], avec erreur maximale de
12% en utilisant le modéle dg proposé.
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3.4.4.2 Validation expérimentale

Nous comparons également les courbes de courant et de tension obtenues analytiquement avec les
courbes issues d’essais expérimentaux réalisés avec une machine MSRAP de 18kW sur la plateforme
de Leroy Somer. Les caractéristiques de la machine sont données sur le Tableau 3.3. La fréquence de
découpage est réglée a 3kHz et la tension du bus continu est dans ce cas égale a 600V. Le point de
fonctionnement de la machine correspond a une tension de référence de 220Vrwms €t tourne en régime
permanent a 1500 tour/min.

La Figure 3.36 illustre la tension entre phases de la machine obtenue lors de 1’essai ainsi que celle obte-
nue analytiqguement. Sur le zoom, nous pouvons observer :

e Le phénomeéne de Gibbs sur la courbe obtenue par le modele analytique di a ’utilisation de la
transformée de Fourier pour recréer le signal de tension théorique.

o Des oscillations de tension haute fréguence (résonance du systéme cable + moteur lors de la
commutation) et basse fréquence (fluctuation de la tension du bus continu) ainsi qu’un retard a
la commutation causé par les temps morts de 1I’onduleur.
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Figure 3.36 : Comparaison entre tension de l’essai et tension calculée analytiquement (a) tension
entre phases et (b) zoom sur la tension entre phases
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La Figure 3.37 représente le courant de ligne respectivement obtenu par essai et analytiquement. Nous
pouvons remarquer sur le zoom de la Figure 3.37.b que I’amplitude des harmoniques est correcte. Les
pics existants dans la courbe expérimentale doivent étre ignorés, ils sont dus au bruit de la sonde de
courant utilisée dans la mesure lors de la commutation.

Sur la Figure 3.37.c, nous mettons en évidence un décalage existant entre les deux courants. Ceci peut

étre di au fait que nous ne prenons pas en compte les temps morts de I’onduleur combinées aux écarts
entre modéle et machine réelle présentés précédemment.
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Figure 3.37 : Comparaison entre le courant de [’essai et celui calculé analytiquement : (a) courbe de
courant de ligne (b) et (c) zoom sur les harmoniques de courant
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En appliquant la transformée de Fourier aux courbes de courant, nous pouvons comparer les harmo-
niques individuellement par les spectres présentés dans la Figure 3.38.
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Figure 3.38 : Comparaison entre le spectre du courant mesuré expérimentalement et le courant cal-
culé analytiquement

Nous pouvons constater que la valeur des harmoniques de courant suit la méme tendance que celle des
harmoniques mesurés lors de 1’essai. Cependant, la valeur obtenue de manicre analytique est légérement

surestimée par rapport aux harmoniques mesurés de maniére expérimentale avec une erreur absolue
moyenne de 22%.

3.5 Modelisation de pertes

Afin de pouvoir établir le bilan de puissance de la machine et d’en déduire ses performances, telles que
son couple utile ou son rendement, nous devons modéliser les pertes. Dans cette section nous traiterons
donc de I’estimation des pertes Joule, des pertes fer ainsi que des pertes mécaniques.

3.5.1 Pertes Joule

S’agissant des pertes Joule, nous utilisons la résistance par phase calculée précédemment dans 1’équation
(3.43) et la valeur du courant par efficace par phase :

— 2
Proute = 3R Igpy (3.83)

Le courant efficace est calculé en prenant en compte ses harmoniques MLI.
3.5.2 Pertes mécaniques

Dans le cas des applications mentionnées au chapitre 1, la machine est auto-ventilée, cela signifie qu'un
ventilateur est fixé sur le méme arbre que celui de la machine. Par conséquent, la rotation de la machine
entraine la rotation du ventilateur qui souffle de 1’air sur la carcasse de la machine.

Pour les machines avec un refroidissement par ventilateur, deux types de pertes mécaniques sont a pren-

dre en compte : les pertes aérauliques liées au ventilateur et les pertes par frottement dans les roulements
et dans les paliers.
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Pertes par frottement

En supposant que le couple résistant généré par ce type de pertes évolue avec le carrée du diamétre
externe de la machine, nous approximons ces pertes a partir des valeurs d’essai pour une machine de
référence.

D 2
t
Prrot = QCres res (DL> (3.84)

ext ref

OU Cres ref €1 Dexe rer COrTespondent au couple résistant et diametre externe de la machine de référence.

Pertes aérauligues liées au ventilateur

L’auteur de /67] donne une expression souvent utilisée pour estimer les pertes par ventilation :

_ QairAp

pvent -

(3.85)

nvent

Ou Qg est le débit d’air dans la section (S) entre les ailettes du carter, cette valeur est obtenue par des
essais expérimentaux réalisés avec des ventilateurs et des carters existants, Ap est la chute de pression
donnée par I’expression ci-dessous et 1,.,: représente le rendement du ventilateur qui selon [67] vaut
entre 0.6 et 0.7.

1
Ap = Epairvazir (3.86)
Q ,
Vair = —5- (3.87)

3.5.3 Pertes fer statorique

Nous ne considérons que les pertes fer dans les tbles magnétiques du stator car celles-ci sont nettement
plus importantes que celles du rotor. En effet, le rotor d’'une machine synchrone tourne a la méme vitesse
que le champ, il est donc soumis a une variation de champ moins importante. Les toles du rotor sont
principalement affectées par les harmoniques de I'induction qui ont une fréquence relative non-nulle par
rapport a lui. Les pertes associées a ces phénomenes étant complexes a déterminer de maniére analytique
et marginales par rapport aux pertes fer du stator, nous les négligerons dans cette étude.

Le calcul des pertes fer au stator est basé sur le modele classique a trois composantes introduit par
Bertotti [68]. Ce modele inclut les pertes par hystérésis, les pertes par courants de Foucault (ou pertes
dynamiques) et les pertes supplémentaires (ou par exces) :

Prer = Phys t Payn t Pexc (3.88)

Différents auteurs ont proposé des modifications a ce modele. Parmi eux, [60] propose notamment un
modele permettant d’estimer la densité massique de pertes fer similaire a celui de 1’équation (3.89) pour
une induction sinusoidale prenant en compte 1’effet de peau, phénomene important pour le fonctionne-
ment & haute fréquence.

sinh(y+/f) — sin(vy/f) 33
+ kexc 2B2
cosh(y,/f) —cos(y+/f) f (3.89)

3
pfer(B:f) = khyszOH—ﬁB + kdynfiBizl
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Afin d’étre capable d’estimer les pertes fer au stator, nous devons donc déterminer les six coefficients
(Knys » @, B, kayn, v, kexc) de cette équation. Pour cela, nous utilisons les données du fabricant de la

tole magnétique M330-35 données dans I’annexe E.

Le fabricant fournit des courbes de pertes spécifiques W en [W/kg] en fonction de la polarisation ma-
gnétique J en [T] et les courbes de J en fonction du champ magnétique H en [A/m]. Ces courbes sont
obtenues pour plusieurs fréquences qui varient de 50Hz a 10 kHz.

Pour déterminer les coefficients de I’équation (3.89), nous avons besoin des données de pertes spéci-
fiques W en fonction de I’induction magnétique B en (T) pour différentes fréquences. Donc, a partir de
données des courbes J(H) nous faisons une interpolation numérique pour connaitre le champ magné-
tique H qui correspond aux données de J de la courbe W (J). Avec les valeurs interpolées de H nous
calculons I’induction B par la loi constitutive du matériau décrite par 1’équation (3.90) et nous retrou-
vons finalement W (B).

B =poH +J (3.90)

Enfin, la détermination des coefficients de pertes de 1’équation (3.89) est traitée comme un probléme
d’optimisation ou 1’objectif est de trouver I’ensemble des coefficients capables de se rapprocher au
mieux des courbes issues des mesures. Nous utilisons pour cela fmincon de Matlab en cherchant a
réduire I'erreur absolue entre les points des deux courbes (3.91).

min ) [pyer = ]| (3.91)

L’ensemble de coefficients trouvés par cette optimisation est listé dans le Tableau 3.11 et les courbes
obtenues via ’expression (3.89) sont comparées aux courbes expérimentales fournies par le fabricant
(cf. Figure 3.39).

khys a ﬂ kdyn Y kexc
0,003 1,902 1,357 0,002 0,669 0,001

Tableau 3.11 : Coefficients de pertes fer
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Figure 3.39 : Pertes fer données par le fabricant ( ligne continue) et calculées (ligne pointillée)

Les modéles analytiques des pertes sont en général établis sous la condition d’une induction parfaite-
ment sinusoidale (3.89), ce qui n’est pas le cas dans les toles des machines électriques. Les inductions
dans les culasses et dents sont affectées par les harmoniques d’espace et les harmoniques temporels.
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Sachant que les pertes par hystérésis dépendent de la valeur pic de I’induction, et en admettant que les
courants de Foucault peuvent se superposer pour différentes fréquences, [58] modifie le modeéle de
pertes fer afin de pouvoir prendre en compte les harmoniques d’induction :

- ga+pB N 2o Sinh(yyRF) = sin(ry/Rf) 3.3
Prer(B.f) = knysfB +kayn hzzl(hf)th Cosh()’\/ﬁ) - COS(V\/E) + Hoxe 257 (3.92)

Ou B est la valeur pic de I’induction et By, est I’amplitude de | *harmonique h, obtenu par la décompo-
sition en série de Fourier de I’induction.

Calcul pour un courant d’alimentation sinusoidal

Nous avons réalisé un calcul avec I’expression (3.92) en utilisant les inductions calculées par le modéle
analytiqgue magnétique de la machine. Nous le comparons avec des simulations EF pour le point de
fonctionnement (I=15A et calage = 60°¢e) de la machine définie dans le Tableau 3.4.

Pour une alimentation sinusoidale, nous avons utilisé le modéle de pertes fer Presetl proposé par le
logiciel EF JMAG [69] . Le logiciel FLUX2D propose également un calcul de pertes fer basé sur une
formulation de Bertotti :

APror (B, f) = ky(FBY) + ky(BF)™ + k3(Bf)* (3.93)

Les coefficients k, , k, , k3, a; , @, et ag sont déterminés par un algorithme afin de minimiser I’écart
avec les courbes des pertes mesurées.

Les valeurs de pertes fer statoriques calculées par les trois modéles sont listées dans le Tableau 3.12 et
présentent le méme ordre de grandeur, nous permettant de valider notre modele pour une alimentation
sinusoidale.

Calcul Analytique Presetl - IMAG Berttoti - FLUX2D
46W 54W 49W

Tableau 3.12 — Pertes fer statoriques

Calcul pour un courant d’alimentation bruité par la MLI

Afin d’analyser la contribution des harmoniques temporels générés par la MLI sur les pertes fer, de
I’alimentation bruitée par la ML, nous allons incorporer les courbes de courants résultant d’une alimen-
tation MLI et obtenues par le modéle harmonique a un modele EF. Le modéle le plus adapté pour le
calcul des pertes fer dans ce cas est Berttoti - FLUX2D.

Un telle approche déja été présentée dans la littérature. L’auteur de [59] détermine d’abord les para-
metres du modele dq classique d’'une MSAP en faisant des simulations avec FLUX2D. Dans une deu-
xieme étape, le modele de la machine est implémenté dans Matlab-Simulink ainsi que le modele du
convertisseur statique. Enfin lors de la troisiéme étape, la forme d’onde de courant obtenue précédem-
ment est réinjectée dans le logiciel Flux2D et les pertes fer totales sont calculées.

De notre c6té, nous avons effectué les deux premiéres étapes pour la détermination des parametres de la
machine et de la courbe de courant affectée par la MLI de maniere analytique. Cette courbe est ensuite
utilisée dans un calcul EF. Les résultats sont affichés dans le Tableau 3.13.
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Alimentation en courant Alimentation en courant

sinusoidal bruité par la MLI
Pertes fer rotor (W) 6.5 10
Pertes fer stator (W) 49 57
Pertes fer totales (W) 55.5 67

Tableau 3.13 : Pertes fer calculées par Berttoti - FLUX2D

Ces valeurs mettent en évidence 1’augmentation d’environ 20% des pertes fer dues aux harmoniques de
courant produits par la MLI.

3.6 Bilan de puissance

Une fois que les principales pertes de la machine ont été déterminées, il est possible de calculer son
rendement. Le schéma de la Figure 3.40 représente le bilan de puissance dans la machine. La puissance
d'entrée de la machine aprés déduction des pertes par effet Joule correspond a la puissance électroma-
gnétique, qui est la puissance transmise par I'entrefer. Dans notre cas, elle est calculée a partir du couple
et de la vitesse de rotation comme indiqué dans (3.94).

Pem = Com X 12 (3.94)
Puissance
_ électromagnétique
Pmssanf:e Puissance utile
absorbée

pertes Joule pertes fer  pertes mécaniques

Figure 3.40 : Bilan de puissance

En soustrayant de la puissance électromagnétique, les pertes fer et les pertes mécaniques, nous trouvons
la puissance utile disponible sur I'arbre de la machine :

Pytite = Pern — Prer — Pméca (3.95)

Et le rendement est ensuite calculé :

— Putile
Pabsorvee (396)
C _ Pytite
utile — 0 (397)

La Figure 3.41 affiche des valeurs du couple utile et du rendement relevées lors d’un essai expérimental
sur la plateforme de Leroy Somer avec la machine prototype de 18kW. La machine tourne a la vitesse
de 1500 tours/min et est alimentée avec un courant d’amplitude constante égale a 34Arms. L’ angle de
calage varie entre 0 et 90°e.
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Figure 3.41 : Comparaison entre résultats des essais expérimentaux et du MA (a) rendement et (b)

couple utile

Nous pouvons constater que I’erreur maximale d’estimation du couple utile et du rendement par le mo-
déle analytique est de 2% en comparaison avec les résultats expérimentaux, ce qui nous permet de vali-
der le calcul des performances par le modéle analytique.
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3.7 Conclusion

Dans la premiere section de ce chapitre, nous avons présenté un modele magnétique analytique de la
MSRAP permettant de calculer les différentes grandeurs physiques de celle-ci en fonction de ses carac-
téristiques géométriques. Nous avons pu constater que les grandeurs internes de la machine telles que
les Amperes tours, I’induction d’entrefer ou encore la force magnétomotrice étaient correctement mo-
délisées, en comparant les formes d’onde fournies par ce modéle avec celles obtenues par EF. De plus,
les grandeurs mesurables aux bornes de la machine, telles que la tension, le facteur de puissance et les
inductances incrémentales, sont également modélisées de maniere fiable et précise a I’aide de ce modéle.
En effet, nous avons pu constater que les valeurs fournies par le modele analytique étaient trés proches
de celles obtenues expérimentalement, et ce pour de trés nombreux points de fonctionnement de la ma-
chine.

Dans la seconde section, un modele dq de la machine est proposé. Afin de tenir compte des nombreux
effets complexes ayant lieu au sein du circuit magnétique de la machine, tels que la saturation croisée
entre les axes d et g ou encore la présence d’un terme de force électromotrice sur I’axe d, la méthode
de la perméabilité gelée a été utilisée afin de déterminer 1’ensemble des paramétres caractéristiques de
la MSRAP. Cette derniére nous a ainsi permis de fournir les termes d’inductances propres, d’inductances
mutuelles, de force électromotrice sur les axes d et g pour un point de fonctionnement donné.

Dans la troisieme section de ce chapitre, un modéle analytique des harmoniques de tensions générés par
un onduleur de tension commandé a 1’aide d’une MLI de type vectorielle est développé. Ce modéle
permet ainsi de fournir la valeur d’amplitude de 1’ensemble des harmoniques générés par un onduleur
de tension. Ce modéle a été validé de maniére expérimentale et nous avons pu constater la modélisation
fidele des harmoniques de tension. Dans un second temps, ce modele harmonique de la tension onduleur
a été utilisé comme entrée du modéle dg développé dans la section 2 afin d’estimer, de maniére com-
plétement analytique, les harmoniques de courants circulant dans le stator de la MSRAP. Ce modéle
harmonique de courant a été lui-aussi validé de maniere expérimentale afin de vérifier sa précision. De
plus, les valeurs d’harmoniques obtenues a I’aide de ce modele ont également été comparées a celles
obtenues a I’aide d’un modéle dq classique par simulation numérique. Nous avons ainsi pu constater le
gain de précision apporté par la finesse du modele dq proposé.

Enfin, dans la derniere section de ce chapitre, le modele magnétique de la machine développé dans la
premicre section de ce chapitre ainsi que le modéle harmonique de courant ont ét€ combinés afin d’es-
timer les différents postes de pertes de la machine. La majorité des pertes a pu étre estimé de maniere
analytique, et le gain de précision sur 1’estimation des harmoniques de courant a pu étre utilisé pour
estimer de maniere fidéle les pertes Joules harmoniques. Dans le cas des pertes fer, ne disposant pas
d’un modele analytique fiable pour estimer ce poste de pertes, celles-ci ont par conséquent été calculées
par EF. Cependant, nous avons pu bénéficier de la précision d’estimation des harmoniques de courant
apportée par le modele dq développé dans les sections 2 et 3 afin de calculer correctement les pertes fer
ayant lieu au sein de la machine.

Par conséquent, dans ce chapitre, un modéle de la MSRAP permettant de modéliser I’ensemble des
grandeurs de la machine nécessaires pour son dimensionnement a été développé. Ce modele pourra étre
utilisé dans le processus d’optimisation présenté dans le chapitre suivant afin d’obtenir un dimension-
nement optimal d’une MSRAP en fonction d’un cahier des charges donné.
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4.1 Introduction

Ce chapitre traite du dimensionnement de la machine MSRAP par des algorithmes d'optimisation en
considérant la problématique du pilotage sensorless pour un fonctionnement en surcharge du moteur a
basse vitesse.

Dans un premier temps, I’approche du dimensionnement optimisé des actionneurs sera présentée.

Une breve étude bibliographique des algorithmes déterministes et stochastiques usuellement utilisés sera
réalisée, et nous focaliserons 1’analyse sur deux outils spécifiques : NOMAD et fmincon qui est une
fonction d’optimisation de Matlab.

Le processus d’optimisation sera appliqué sur des points de fonctionnement préalablement choisis en
fonction des contraintes de 1’application et des objectifs visés. Ainsi nous formaliserons le probléme
d’optimisation sur 1’évaluation des performances de 1’actionneur, le rapport des inductances incrémen-
tales tout en s’assurant de ne pas démagnétiser les aimants permanents. Le nombre d'appels au modéle
analytique de la machine sera indiqué dans chaque cas.

Afin de réduire le temps d’optimisation, une sélection sera effectuée sur les points initiaux dans le but
de fournir des points réalisables avec un certain niveau de couple. Une stratégie d'exploration du do-
maine des solutions sera également appliquée.

Une premiére phase d’optimisation (section 4.4.1) consistera & maximiser le couple utile du moteur en
prenant en compte les contraintes géométriques, électriques et magnétiques. C'est un probleme a 18
variables et 15 contraintes. Initialement, pour ce probléme, les deux outils fmincon et NOMAD seront
utilisés et nous en choisirons un pour les optimisations suivantes.

Dans une seconde phase (section 4.4.2), la longueur du paquet de toles s’ajoutera a I'ensemble des va-
riables et les objectifs consisteront a maximiser le rendement de la machine tout en minimisant le codt
des matiéres premiéres. Le couple nominal devra étre égal a celui d'une machine prise comme référence
et le rapport de saillance incrémentale supérieur a un certain niveau pour un fonctionnement a 160% du
courant nominal.

Nous présenterons une troisieme optimisation (section 4.4.3) similaire a la précédente, a I'exception de
la contrainte liée au rapport de saillance. Cela nous permettra de faire des comparaisons a iso-rendement
et d'évaluer les gains apportés par la méthodologie proposée.
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4.2 Principes généraux de 1’optimisation

Par définition, un algorithme d’optimisation cherche & maximiser ou minimiser une ou plusieurs fonc-
tions objectifs. Le probléme d’optimisation s’écrit comme suit :

(min F(x) = [f1(x), ..., fn (X)]
| XM < < xMax
sous contraintes 4.1)
hj(x) =0j=1,..,t

Ou x représente le vecteur de variables d’optimisation x = [x4, ..., x,,], qui est limité par les bornes

min _ [xinin’ ___,x;;nin] et xmax — [xinax max]_

x  eees X1

La majeure partie des logiciels d’optimisation utilise la minimisation des fonctions objectifs. Pour une
maximisation il suffit de minimiser le négatif de la fonction.

Comme le montre 1’équation (4.1), une optimisation peut prendre en compte deux types de contraintes :
contraintes de type égalité et de type inégalité. Les contraintes égalités sont plus difficiles a respecter
mais elles sont aussi plus rares dans les problémes de conception de machines électriques.

Les optimisations peuvent étre mono-objectif (m = 1) ou multi-objectifs (m > 1), ce qui est normale-
ment le cas dans le contexte des machines électriques. Les objectifs visent généralement a augmenter
les performances de la machine tout en réduisant son codt et/ou volume. Ces objectifs étant malheureu-
sement souvent contradictoire, les solutions sont souvent exprimées dans front de Pareto.

Le principe du front de Pareto est basé sur I’idée de la dominance des solutions [70]. Dans I’exemple de
la Figure 4.1, ou le but est de minimiser deux fonctions f; et f,, la solution A est dominante sur B, car
f1(A) < f1(B) et f,(A) < f>(B). Nous pouvons également voir que la solution A n’est pas dominante
sur C et que C est dominante sur B mais pas sur A. En synthése, A et C dominent B et appartiennent au
front de Pareto. Une solution fait partie du front de Pareto si ’amélioration d’un objectif provoque la
dégradation d’au moins un seul des autres objectifs. Le front de Pareto ne donne pas une solution unique
sur le probléme d’optimisation, c’est a la responsabilité du concepteur de choisir le meilleur compromis.

f2

>

Figure 4.1 : lllustration d’un front de Pareto

Avant de traiter les problémes d’optimisation de cette thése, nous présenterons d’abord les algorithmes
d’optimisation.
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4.3 Algorithmes d’optimisation

Les algorithmes d’optimisation sont classés dans deux grands groupes, les algorithmes stochastiques et
les algorithmes déterministes, tous deux détaillés par la suite.

4.3.1 Algorithmes stochastiques

Les algorithmes stochastiques ou métaheuristiques sont basés sur des mécanismes de transition proba-
bilistes et aléatoires, dont la plupart imitent les principes des processus physique ou biologique. Con-
trairement aux algorithmes déterministes, les algorithmes stochastiques ne nécessitent pas le calcul de
dérivées et sont moins dépendants du choix du point de départ.

Dans le processus de convergence de ces algorithmes, le méme point de départ peut donner des résultats
intermédiaires différents. De plus, un de leur point faible est le temps de convergence qui peut étre trés
élevé. Il convient de distinguer deux types d'algorithmes stochastiques, ceux qui se basent sur la méthode
de trajectoire et ceux qui utilisent la méthode de population [42].

Parmi les algorithmes basés sur la trajectoire, les plus connus sont ceux du recuit simulé et de la re-
cherche tabou. Le recuit simulé s’inspire des processus utilisés dans 1’industrie de la métallurgie, ou les
métaux sont soumis a des cycles de chauffage et de refroidissement afin d’améliorer ses propriétés mé-
caniques. L’objectif est d’atteindre 1’état de moindre énergie qui correspond a une structure stable du
métal [71]. La recherche tabou consiste a explorer un voisinage d’un point donné afin d’essayer de
minimiser la fonction objectif. L’utilisation d’une mémoire (liste tabou) permet d’éviter les retours en
arriere.

Dans le groupe basé sur des méthodes avec population, se trouve le plus connu des algorithmes stochas-
tiques, I’algorithme génétique. Il s’inspire de la théorie de 1’évolution de Darwin, ou les individus les
plus forts survivent et se reproduisent en générant d’autres individus encore mieux adaptés a l'environ-
nement. Cet algorithme a été introduit par [72] en 1975 et il compte trois étapes principales : la sélection
(ou les meilleurs individus survivent), le croisement qui génére des nouveaux individus porteurs d’un
mélange des génes de ses parents, et la mutation qui sert & éviter une convergence prématurée de 1’al-
gorithme.

4.3.2 Algorithmes déterministes

Les algorithmes déterministes, comme le nom le suggére, sont des algorithmes qui cherchent I’optimum
d’une maniére bien déterminée. Pour un point de départ donné, ils arriveront toujours a la méme solu-
tion. Les algorithmes déterministes sont classés en deux groupes, les algorithmes heuristiques ou directs
et les méthodes mathématiques ou indirectes.

Les méthodes heuristiques n’ont pas besoin du calcul de la dérivée, I’exemple le plus connu est la mé-
thode de Nelder et Mead [73], ou parfois appelée méthode du simplexe, proposée en 1965. Concernant
les méthodes indirectes ou mathématiques, elles nécessitent le calcul des dérivées partielles, et nous
pouvons citer les méthodes de la grande pente, la méthode de Newton, le gradient conjugué et quasi-
Newton.

Par la suite, nous allons mettre en évidence les deux logiciels qui seront utilisés pour 1’optimisation dans
le cadre de cette thése et qui sont basés sur les algorithmes de type déterministe.
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4.3.2.1 Outil fmincon Matlab

Fmincon est une sous-routine Matlab dédiée a la résolution de problémes d’optimisation non-linéaires
multidimensionnels avec contraintes. Il utilise le pas de Quasi-Newton pour se rapprocher de la solution
optimale a partir du processus itératif ci-dessous :

cle+1] — K] 4 glk] (4.2)

ou x[klet x[k+11 sont les vecteurs de variables aux itérations [k] et [k + 1], et d[¥] est le pas dans la
direction de descente. Les méthodes implantées sur fmincon se basent sur la formulation de Lagrange
qui regroupe la fonction objectif et les contraintes.

min max L(x, A,
x u=0,1 ( M)

q 14 (4.3)
LW = F)+ ) Ahi() + ) 49
i=1 j=1

Dans cet outil nous pouvons choisir parmi 4 algorithmes d’optimisation : active-set, sqp, interior-point
et trust —region-reflective. Ces algorithmes différent sur la maniére de calculer la direction de descente
dl*, Les spécificités de chacun de ces algorithme sont donnés dans [74].

4.3.2.2 Outil NOMAD

NOMAD est un logiciel d’optimisation développé par le groupe de recherche GERAD a Montréal au
Canada. Il est dédié a la résolution de problémes d’optimisation de type boite-noire pour lesquels la
fonction objectif a besoin, pour étre calculée, de I’évaluation d’un code informatique contenant des si-
mulations ou des informations non accessibles a 1’utilisateur.

Ce logiciel convient surtout aux problémes d’optimisation ou la fonction objectif est le résultat d’une
simulation [75] ou :

e La dérivée n’est pas exploitable.
o Le résultat peut étre pollué par du bruit
e Le résultat peut méme ne pas exister pour des points réalisables.

Cet outil d’optimisation est basé sur l'algorithme MADS (Mesh Adaptive Direct Search). Comme son
nom l'indique, cette méthode itére sur une série de mailles de taille variable. Une maille est une discré-
tisation de l'espace des variables. L’algorithme effectue également une recherche adaptative sur ces
mailles, y compris le contréle du raffinement.

Le but de chaque itération est de générer des points qui appartiennent a la maille et qui améliorent la
solution actuelle. Lorsque I'algorithme n'atteint pas ce but, I'itération suivante sera initialisée avec un
maillage plus petit. Cela est fait a partir de deux étapes appelées search et poll [76]. L'étape search est
tres flexible et peut renvoyer n'importe quel point du maillage sous-jacent, mais en cherchant a identifier
un point qui améliore la meilleure solution actuelle. L'étape poll est la plus rigide et a pour but de générer
les points de maillage d'essai a proximité de la meilleure solution actuelle. C’est 1'étape de base pour la
convergence. La Figure 4.2 illustre 1’évolution de taille des mailles dans le logiciel.
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P2
trial points={p1, p2, p3} = {Pa,P5. D6} = {p7,ps:pa}

Figure 4.2 : Exemple d’évolution du maillage dans NOMAD [76]

Dans NOMAD tout I'ensemble des points ou la fonction objectif et les contraintes ont été évaluées est
stocké dans une structure de données (mémoire cache) de I’ordinateur afin d'éviter les doubles évalua-
tions.

Ce logiciel a déemontré son efficacité pour I'optimisation de différents dispositifs électromagnétiques.
En [77], NOMAD est utilisé afin de minimiser le volume externe d’une machine synchrone a rotor bo-
biné modulaire sans balais sous des contraintes électromagnétiques, thermiques et mécaniques. Dans
[78], [79] les auteurs parviennent a réduire considérablement la masse d’un propulseur a effet Hall.

4.4 Optimisation

Nous nous consacrons maintenant aux optimisations réalisées dans le cadre de cette thése et pour cela
les outils précédemment présentés seront utilisés. Dans une premiére optimisation, nous allons maximi-
ser le couple utile nominal du moteur et nous essaierons d'évaluer son comportement vis-a-vis du rapport
de saillance incrémentale. Cette optimisation sera importante pour le choix du logiciel le plus adapté
dans les deux autres processus d’optimisation.

Ces processus seront plus complexes et viseront & maximiser le rendement et a minimiser le codt total
des matiéres premieres du moteur. lls permettront de faire une comparaison du gain apporté par l'inté-
gration de critéres liés a la commande sans capteur de position au probléme d'optimisation.

Parametres fixés

Certains paramétres seront fixés lors des itérations des algorithmes. Ils résultent des contraintes du cahier
des charges moteur et du choix de I’industriel associé vis-a-vis de sa stratégie de fabrication et de dé-
ploiement de I’équipement. Parmi eux, nous trouvons des parameétres géométriques, des caractéristiques
bobinage et le choix des matériaux comme énoncés dans le tableau ci-dessous.

Diamétre externe (D, [mm]) 200
Longueur du paquet de toles (Lg,, [mm]) 120
Nombre de barriéres de flux (Nygr) 2
Nombre de paires de poles (p) 2
Type de refroidissement Autoventilation
Température considérée [°C] 120
Aimant Ferrite (B,o = 0.418 et u = 1.05)
Qualité de la tble magnétique M330-35
Type de bobinage CPNC
Nombre de circuits en paralléle 1
Coefficient de remplissage de I’encoche 0.5
Vitesse nominale (N, o, [rpm]) 1500

Tableau 4.1 : Paramétres fixées lors de I optimisation
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La structure choisie pour les optimisations est celle a 4 pbles et a 2 barriéres de flux. Le choix de la
polarité est lié aux contraintes industrielles et le nombre de barriéres choisi s’est révélé un compromis
entre les performances et le rapport de saillance incrémentale compte tenu des résultats présentés au
chapitre 2.

Points de fonctionnement

Il est important de rappeler que dans la section 1.2.2 nous avons vu que les moteurs doivent assurer des
points de fonctionnement a 160 % du couple nominal dans la plage de basse vitesse. C’est pourquoi les
optimisations se baseront sur deux points de fonctionnement, le point nominal et celui correspondant a
une surcharge de 160%.

La maximisation du couple ou du rendement sera traitée au point nominal, défini par le courant nominal
et ’angle de calage nominal (I, ay,).

De plus, nous voulons garantir un fonctionnement en sensorless pour une surcharge de 160% du couple
nominal. Cependant, le couple et les performances de la machine étant des sorties du modéle analytique
utilisé dans le processus d’optimisation, il est impossible de définir un courant et un calage (I, ) per-
mettant de réaliser ce niveau de couple avant 1’évaluation du modé¢le analytique pour la géométrie con-
sidérée. Afin de remédier a ce probléme, nous évaluerons donc le point le fonctionnement a 160% du
courant nominal au lieu de 160% du couple nominal. De plus, afin de garantir une marge de sécurité
I’angle de calage est décalé de 20°e. En effet un fonctionnement a (1.61,,, @, — 20°¢) est plus contrai-
gnant pour le pilotage sans capteur de position qu’un fonctionnement a calage (1.61,, a,,) car I’axe q
est plus saturé.

Un troisiéme point de fonctionnement & (1.61,,, 90°¢) sera calculé lors des itérations afin de vérifier la
non-démagnétisation.

Tous les points de fonctionnement utilisés lors de 1’optimisation sont listés dans le Tableau 4.2.

Point de fonctionnement 1 : performances (I, o)
Point de fonctionnement 2 : sensorless (1.61,, a, — 20%)
Point de fonctionnement 3 : démagnétisation (1.61,,90°)

Tableau 4.2 : Points de fonctionnement utilisés dans [’optimisation

Nombre de calculs

Comme déja montré dans le chapitre 3, le modéle analytique de la MSRAP présente comme entrée un
point de fonctionnement défini par un courant de ligne et un angle de calage (I, @) et comme sortie la
distribution spatiale de I’induction d’entrefer, les inductions au niveau des ponts rotoriques et le champ
magnétique siégeant au sein des aimants permanents. A partir de ces informations les composantes dq
des flux principaux sont calculées et les performances peuvent également étre déterminées.

Dans la boucle d’optimisation, le calcul du couple ou du rendement nécessite un appel du modele pour
le point de fonctionnement n°1 du Tableau 4.2. Cela correspond, pour la structure de machine choisie,
a un temps de calcul de 9,47s, effectué sur le méme ordinateur que celui décrit dans la section 3.2.1.3.
Ce temps est obtenu a I’aide de la fonctionnalité run and time de Matlab.

Pour la vérification de la démagnétisation, il y a un appel du modéle afin de calculer le champ des
aimants pour le point de fonctionnement 3, cela correspond a 9,47s de temps de cpu ajouté.

Pour le calcul du rapport de saillance, il faut d’abord calculer les inductances incrémentales dans 1’axe
d et g pour le point de fonctionnement 2. En référence aux travaux présentés dans le chapitre 3 la dérivée
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centrée est la méthode la plus appropriée pour le calcul de ces inductances, ce qui représente deux calculs
pour chaque inductance incrémentale. 1l faut donc au total 4 appels au modéle pour le calcul du rapport
de saillance, entrainant un temps de calcul de (4x 9,47s=37,88s).

Aq (Igq+Alg) - Aq (Iqg—Alg) T Ad (Ig+Alg) — Ad (Ig—Alg) (44)

L = L, =
a 241, a 201,

Igq=cst Ig=cst

,_ Lq (4.5)

r ="
Ld

Le temps total de chaque itération pour les optimisations dépendra donc de la définition du probléme.
Nous détaillerons ensuite chaque probléme d’optimisation avec ses objectifs, ses contraintes, la métho-
dologie utilisée ainsi que les résultats obtenus.

4.4.1 Optimisation | — Maximisation du couple

Dans cette section nous visons a maximiser le couple utile nominal de la machine. Nous détaillerons
d'abord la definition du probléme, I'obtention des points initiaux, puis la procédure d'optimisation et
enfin les résultats.

4.4.1.1 Définition du probléeme d’optimisation

Obijectifs

Dans cette premiére optimisation nous souhaitons maximiser uniquement le couple utile pour un fonc-
tionnement nominal du moteur.

Variables d’optimisation

Les variables de I’optimisation ainsi que leurs bornes minimales et maximales sont listées dans le Ta-
bleau 4.3. Ce sont 18 variables dont :

e 15 variables qui représentent les paramétres géométriques illustrés sur la Figure 4.3,

o 1 variable liée au bobinage qui correspond au nombre de conducteurs par encoche,

e 2 variables dites ¢lectriques, le courant nominal et I’angle de calage nominal, qui définissent le
point de fonctionnement nominal du moteur.

Figure 4.3 : Variables géométriques d optimisation
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_— . Borne min | Borne max
X Description de la variable xmin e
Xy Entrefer (e [mm]) 0.55 1
X Epaisseur de barriére (e, [mm]) 3 10
x Coefficient de remplissage de la barriére centrale 01 1
3 numéro 1 en aimant (p4pcq ) '
x Coefficient de remplissage de la barriére centrale 01 1
4 numéro 2 en aimant (p4pcz ) '
x Coefficient de remplissage de la barriére radiale nu- 01 1
5 méro 1 en aimant (p4p,1 ) '
x Coefficient de remplissage de la barriére radiale nu- 01 1
ROTOR 6 méro 2 en aimant (ppy ) :
x7 | Inclinaison de la barriere de flux numéro 1 (§;[°m]) 0 44
xg | Inclinaison de la barriére de flux numéro 2 (5,[°m]) 0 35
Rapport entre I’angle d'ouverture de la barriére nu-
X9 . , R . 0.35 0.73
méro 1 et I’angle d’ouverture du demi pdle (K;)
Rapport entre I’angle d'ouverture de la barriére nu-
X10 h , i o 0.6 0.87
méro 2 et I’angle d’ouverture du demi pdle (K,)
Rapport entre la position radiale de la barriére nu-
X11 . e 0.1 0.6
méro 1 et la différence entre R,o¢ et Rgrp (Kip1)
Rapport entre la position radiale de la barriére 2 et
X1p e 0.3 0.85
la différence entre R,,; et Ry rp (Kip2)
X13 Diameétre d’alésage (D, [mm]) 90 160
STATOR | x14 Hauteur de la dent (hys [mm]) 10 30
7.5
X1s Largeur de la dent (Iz5 [mm]) 3
BOBINAGE | x4 Nombre de conducteurs (N,) 15 30
POINT X17 Courant nominal (I, [A]) 6 15
NOMINAL
X1g Angle de calage (a, [° e]) 0 75

Tableau 4.3 : Parametres d’optimisation — Maximisation du couple

Contraintes

Les contraintes viennent limiter le domaine de solutions possibles. Le probléme d’optimisation présente
15 contraintes au total, elles sont classées dans trois groupes :

o Géométriques

Ce sont les contraintes qui permettent d’éviter des structures de machines irréalisables. Pour la structure
étudiée, nous avons 3 contraintes linéaires et 8 contraintes non-linéaires. Ces contraintes sont détaillées
dans I’annexe F.
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o Electriques

Pour les applications industrielles il faut éviter d’avoir un facteur de puissance trop faible. Le cahier
des charges exige dans ce sens un facteur de puissance minimum de 0,85. La tension posséde une limite

maximale imposée par le bus continu en amont de 1’onduleur (Up./v/3) . Cette tension correspond a
une vitesse de fonctionnement de 1500 tr/min.

cos¢ = 0.85 (4.6)
U <365V 4.7)
o Magnétique

Nous devons également veiller a ce que la machine optimisée ne voie pas ses aimants démagnétisés lors
d’un fonctionnement en surcharge. Pour cela, a 160 % du courant nominal et avec un angle de calage
de 90°e (c’est I’angle le plus contraignant, tout le courant se trouve sur ’axe —d), le champ dans la
région des aimants doit étre inférieur au champ coercitif de I'aimant. Dans le cas des Ferrites utilisés
dans nos moteurs d’étude, cette valeur correspond a 250 kA/m a 20°C.

H, <250 kA/m (4.8)
o Thermique

Pour assurer la tenue thermique du moteur au point nominal de fonctionnement, nous ajoutons comme
contrainte un critere souvent utilisé dans le dimensionnement des machines sur la densité de courant
maximale dans I’encoche de la machine. Selon [80], pour une machine auto ventilée la densité surfa-
cique de courant dans I’encoche ne peut pas dépasser la valeur de 5x10°4/m?2.

Nl

< 5x10%4/m? (4.9)

enc

4.4.1.2 Procédure

Points de départs

Comme discuté dans la section 4.3, les algorithmes déterministes sont dépendants du point de départ.
Pour avancer plus rapidement dans I'optimisation nous avons choisi de faire une petite sélection des
points de départs en 3 étapes comme décrit ci-dessous.

Etape 1 : 1 million de points ont été générés de maniére aléatoire dans les intervalles de variation de
chaque variable. Cela est représenté par 1I’expression (4.10) ou & correspond a un nombre aléatoire entre
Oetl.

x0 = ymin 4 f % (xmax _ xmin) (4.10)

Etape 2 : les points qui ne respectent pas les critéres géométriques sont rejetés car ils ne représentent pas
des machines réalisables. Au terme de cette sélection, il reste 3000 points utilisables.

Etape 3 : afin d’accélérer la convergence, nous utiliserons parmi les 3000 éléments restants, ceux qui
satisfont complétement le critére thermique, ont un couple supérieur @ 10 N.m et qui respectent les con-
traintes électriques a 40% de marge. Au terme de cette étape, il reste 300 points.

Ce n'est qu'en faisant cette premiére sélection que nous nous rendons compte de la complexité du pro-
bleme. Seulement 0,03% des points initiaux respectent les contraintes géométriques a 100%, les con-
traintes électriques a 40% et sont représentatifs d’un moteur avec un couple minimum de 10N.m. Pour
I’instant le rapport de saillance et le rendement ne sont pas évoqués.
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Méthodologie

L’optimisation se déroule en deux étapes. D’abord nous allons nous occuper de la maximisation du
couple sans prendre en compte le rapport de saillance incrémentale. Cela nous donnera une idée du
couple maximal C,,,, que la machine peut atteindre et quel est le rapport de saillance r, qui en résulte.
Les deux étapes sont schématisées sur la figure ci-dessous.

Y F'y

Cmax T Cmax T

e £~

E g E g

] 2 =

@

= 5 2 §

=] = > =

o= o=

o (W] -

?, , ?;0 (rz=r+A4)
L)
Rapport de saillance incrémentale <”A>
(1.61nom » Bnom — 20°) Rapport de saillance incrémentale
(1'6Inam ) Opom — 200)
(@) (b)

Figure 4.4 : lllustration de la méthodologie pour I’optimisation I : (a) Etape 1: maximisation couple
(b) Etape 2 : maximisation du couple avec [’ajout de la contrainte de rapport de saillance incrémen-
tale

Ensuite, nous chercherons a maximiser le couple en ajoutant le rapport de saillance incrémentale comme
contrainte afin de vérifier I’évolution du couple en fonction de ce parameétre. Le rapport de saillance doit
donc étre plus élevé que (rp + A) comme montre la Figure 4.4.b.

Criteres d arrét

Les critéres d’arrét et autres paramétrages sur chaque logiciel sont adaptés selon le probléeme.

Fmincon présente comme critéres d'arrét, le nombre maximum d'itérations et le nombre maximum d'éva-
luations, fixés respectivement a 200 et 2000. Aprés quelques tests ces valeurs se sont montrées suffi-
santes. La tolérance a respecter par toutes les contraintes est fixée a 0.001, comme toutes les contraintes
ne présentent pas le méme ordre de grandeur, elles sont normalisées avant d’étre rentrées dans le logiciel.

Pour NOMAD, les critéres d’arrét sont le nombre maximal d’évaluations de la fonction objectif et des
contraintes, fixé a 500, et une taille minimale des mailles. La taille minimale de la maille peut étre
ajustée avec une tolérance absolue ou relative. Comme les variables d’optimisation ont également dif-
férents ordres de grandeur, une tolérance relative de 1x10~* est fixée.

4.4.1.3 Résultats

Les résultats obtenus a partir de 300 points de départ choisis comme décrit précédemment sont affi-
chés sur la Figure 4.5. Nous pouvons observer les résultats issus de Fmincon et NOMAD. Les points
de départ ne sont pas les mémes pour les deux logiciels.

104



Conception par optimisation

60 T T T T T T T T T
> Fmincon

50 - A Machine existante| |
'g‘ o Nomad
2 40t |
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| | | | | | | | | | |

0 | | |
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Rapport de saillance incrémentale
(1.6 In,an—20°)

Figure 4.5 : Solutions pour [’optimisation I — maximisation du couple

Nous constatons de maniére générale que les résultats obtenus par NOMAD sont meilleurs. En effet, les
points obtenus par fmincon ne sont pas trés éloignés des points de départ donnés. Ce logiciel fonctionne
bien pour la maximisation du couple seule. Mais 1’ajout de la contrainte sur les inductances incrémen-
tales (étape 2), a genéré des problémes de non-convergence avec 1’algorithme active-set, un des plus
puissants algorithmes embarqués dans ce logiciel et des problemes de compléte stagnation avec des
algorithmes comme sgp. Ces problémes sont liés au fait que la contrainte sur le rapport de saillance est
basée sur un calcul de dérivée. Il peut donc y avoir du bruit numérique, et les algorithmes n’arrivent pas
a bien adapter les coefficients de contraintes de la formulation de Lagrange. NOMAD est beaucoup
moins susceptible au bruit et sera donc le seul logiciel utilisé dans les prochaines optimisations.

Les 3 résultats mis en évidence (M1, M2 et M3) sur la Figure 4.5 seront analysés et comparés a une
machine existante. Le vecteur solution x de chacun d'eux est indiqué dans le Tableau 4.4 et les géomé-
tries sont illustrées sur la Figure 4.6. La solution nommée M1 présente le méme niveau de rapport de
saillance incrémentale a 160% du fonctionnement nominal que la machine de référence, par contre un
couple supérieur. M2 est similaire en couple a la référence mais posséde un rapport de saillance beau-
coup plus large, M3 est au final choisie comme un compromis entre le couple et le rapport de saillance.

105



Conception par optimisation

xp  Variable MMM M2 M3
existante

X1 e [mm] 0.55 0.50 0.53 0.58
Xy  epp [mm] 5.75 8.95 7.45 8.27
X3 Papci 0.91 1.00 1.00 1.00
Xy DPapc2 0.97 1.00 1.00 1.00
Xs Papri 0.88 0.90 0.99 0.90
ROTOR X Dapr2 0.89 099 100 1.00
X 61[°m] 0 27 29 19

Xg 6,[°m] 0 2 25 0
X9 K, 0.58 0.49 0.60 0.49
X10 K, 0.86 0.86 0.88 0.82
X11 Kipq 0.50 0.20 0.34 0.26
X12 Kipo 0.83 0.86 0.61 0.69
X13  Dgie [mm] 125 142 139 138
STATOR X14 hgs [mm] 18.5 144 10.0 10.0
X15  lgg [mm] 4.05 451 433 514

BOBINAGE X16 N, 19 22 25 15
X17 I, [4] 11.1 15.0 10.0 14.8

POINT NOMINAL el e 1 7 53

A

R

Machine de référence M1

Figure 4.6 : Géométries des machines issues de I’optimisation de couple

M2

M3

Nous pouvons voir, & partir des valeurs des parametres géomeétriques et des structures dessinées, que la
machine M1, qui présente un gain de couple de 46% par rapport a la machine de référence, est la struc-
ture qui joue sur le volume d’aimant. L’épaisseur des barricres et I'épaisseur des aimants augmentent et

les barriéres sont remplies a 100%.

Concernant la machine M2, pour arriver a un niveau de rapport de saillance de 1.6 a 160% de la charge
nominale, 1’algorithme a diminué la valeur du courant nominal et augmenté I’angle de calage afin de
désaturer I’axe q. L’épaisseur des dents statoriques augmente afin de réduire la saturation et 1’algorithme
ajoute aussi une combinaison d’angles d’inclinaison sur les barrieres de flux. La Figure 4.7 montre que
le rapport de saillance de M2 est supérieur dans tout le plan de courant dq. Les points indiqués sur
chaque cartographie correspondent aux points de fonctionnement nominal et a 160% du nominal.
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Machine

. M1 Gain | M2 Gain| M3 Gain
existante

Couple nominal [Nm]
(In, an)
Rapport de saillance incrémentale
(1.61,, ar,, — 20°)

345 50.3 +46% | 33.4 -3% | 429 +24%

0.85 083 -2% |162 +91 |1.28 +51%

Tableau 4.5 : Gains apportés — Optimisation de couple
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(a) Machine existante (b) Machine M2

Figure 4.7 : Evolution du rapport de saillance incrémentale dans le plan dg

Le moteur M3 constitue un compromis entre couple et rapport de saillance incrémentale. La structure
adopte une épaisseur moyenne de barriéres en exploitant également leur inclinaison. Pour arriver a un
couple de 42.9 N.m le courant est un peu plus ¢élevé mais les dents statoriques sont élargies pour désa-
turer les toles. Cette solution présente un gain de 24% sur le couple et 51% sur le rapport de saillance
incrémentale comme montre le Tableau 4.5.

En revanche pour que ces machines deviennent commercialement concurrentielles et conformes a la
demande du marché industriel, des rendements élevés sont indispensables. Il faut donc prendre en
compte cette exigence dans 1’optimisation, ce qui complexifie beaucoup le probléme. Pour que ’algo-
rithme ne cherche pas uniquement a augmenter la quantité des matériaux afin d’arriver a un bon rende-
ment, le colit de matieres premieres doit également étre ajouté au probléme d’optimisation.
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4.4.2 Optimisation Il — Maximisation du rendement et minimisation du colt des
matiéres premieres sous la contrainte du rapport de saillance incrémentale

4.4.2.1 Définition du probléme d’optimisation

Obijectifs

Dans cette seconde optimisation, nous aurons deux objectifs, maximiser le rendement de la machine et
minimiser le codt en matiéres premiéres. Il s’agit donc d’un probléme bi-objectif qui sera traité par deux
optimisations de type mono-objectif.

Le calcul de rendement est fait suivant I’expression explicitée au chapitre 3 a partir d’un appel du mo-
déle. Pour le co(t des matiéres, les principaux volumes de la machine obtenus a partir des paramétres
géométriques sont multipliés par les densités massiques du fer, du cuivre et de [’aimant
(Ofers Peuivrer Paim) €L PAN leur prix par Kg (Prer, Peyivre: Paim) COMMe indiqué ci-dessous:

Crer = Dezxtherpfe‘rPfer

Ceuivre = SchilNb‘rinchmpqpcuivrePcuivre

(4.11)
Coim = 2% 2%p* Lfer * Paim * Faim Z(laea)
Ctotal = Cfer T Ccuivre T Caim

Variables fixées

Les variables fixées sont les mémes que celles de 1’optimisation précédente décrites dans le Tableau 4.1.
La longueur du paquet de tdles étant trés impactante sur le rendement et sur le codt de la machine, ce
parametre ne sera plus fixe et sera désormais considéré comme variable d’optimisation.

Variables d’optimisation

Les variables d’optimisation ainsi que leurs valeurs de bornes minimales et maximales restent les mémes
que dans le Tableau 4.3 et nous y ajoutons la longueur de fer comme le montre le Tableau 4.6. Ce
probléme d’optimisation devient un probléme a 19 variables.

- . Borne min  Borne max
Xg Description de la variable min

xk x;{nax
X19 Longueur de fer (Lse, [mm]) 80 160

Tableau 4.6 : Parameétres d’optimisation — Maximisation du rendement et minimisation du coiit

Contraintes

Les contraintes de caractére géométrique, électrique, magnétique et thermique sont identiques a celles
de I’optimisation 1. Nous ajouterons une contrainte concernant le rapport de saillance. Il devra étre su-
périeur a 1.2 pour un courant égal a 160% de sa valeur nominale afin d’améliorer le fonctionnement en
pilotage sensorless. Le rendement et le colt étant les objectifs de cette optimisation, il est nécessaire
d’imposer un couple nominal minimal attendu a 1’aide d’une contrainte. Nous souhaitons un couple
minimal égal a celui de la machine existante de 35 N.m. Nous aboutissons a un probléme & 17 contraintes
et 19 variables.

r>12 (4.12)
Crom = 35 [N.m] (4.13)
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La valeur du rapport de saillance incrémentale minimale utilisée comme contrainte dans 1’optimisation
est choisie égale a 1.2 en raison du retour d’expérience de Leroy Somer Nidec. Nous avons en effet
constaté que ce seuil correspondait a la limite de commandabilité sans capteur d’une gamme de MSRAP.
Cependant la démarche proposée reste valable quel que soit la valeur de seuil choisi.

4.4.2.2 Procédure

Points de départ

La procédure de génération des points de départ est similaire a celle de 1’optimisation du couple. Une
population de 700 000 éléments a été générée de maniere aléatoire et donne au final 200 éléments inté-
ressants comme points de départ.

Méthodologie

Comme il s’agit d’un probléme bi-objectif, nous le traiterons séparément par des optimisations mono-
objectif. Cela se fera en 3 étapes. D’abord nous maximiseront le rendement sans s’intéresser au cot.
Ensuite nous essayerons de minimiser le codt des matieres premiéres sans regarder le rendement fourni.
Etant donné que ces objectifs sont contradictoires, ces deux étapes initiales nous donneront les deux
extrémes du front de Pareto. Dans la troisieme étape, en se basant sur les valeurs extrémes trouvées,
nous lancerons la maximisation du rendement en ajoutant une contraint de colt (¢ < cpax — A), avec A
variable.

Rendement nominal [%] 5
2
L

(4] §

(Iﬂﬂm va'rm'm)
Unom -a'nom)
”‘rzam -ana'm)

Rendement nominal
Rendement nominal [%] 5

Colt des matiéres premiéres [€] Coiit des matiéres premiéres [€] Codit des matiéres premiéres [€]

(a) (b) (©)

Figure 4.8 : Méthodologie pour I’obtention du front de Pareto pour ’optimisation Il : (a) Etape I :
maximisation du rendement (b) Etape 2 : minimisation du colit des matiéres premieres (c) Etape 3 :
maximisation du rendement sous contrainte de coiit

Criteres d arrét

Etant donné que le probléme est beaucoup plus complexe, le nombre d’évaluations nécessaire par NO-
MAD est beaucoup plus important que pour le probléme précédent. La Figure 4.9 montre 1I’évolution de
la fonction objectif pour trois points de I’optimisation. La convergence est atteinte a environ 2100 éva-
luations. La tolérance relative par rapport a la taille de la maille est toujours maintenue a 1x10~*. Ce
sont 6 appels au modéle pour chaque évaluation.
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Optimisation 1T
100 . \ \

96 1
94 | i
92| f 1
90 f :
88 :
86 1 :
84
82

80 1 1 1 1
0 300 600 900 1200

Nombre évaluations

T

Fonction objectif : Rendement

T

1500 1800 2100

Figure 4.9 : Evolution de la fonction objectif pour ['optimisation II

4.4.2.3 Résultats

La Figure 4.10 montre les solutions obtenues par cette optimisation. Nous pouvons remarquer que les
solutions finissent par révéler la forme du front de Pareto qui représente le compromis entre le co(t et
le rendement. Les géométries de trois solutions sont mises en évidence et comparées a la machine exis-

tante sur les Figures 4.10 et 4.11 et dans le Tableau 4.7.

100 \
A Machine existante
98 - o Optimisation Nomad| |
96 - .
o 5

94 - 60 ooggj@(g@hé B
— § @] CB
X goo&oo T
— - ] 1473} _
2~ 92 §oo ggoo%oo & %(g 9o
0 3 | ocpo 0% o 5 |
E “ﬁ 90 o o8 8 oo
v-g - o 8 ooOCO o
g 88 B () Ooo 5) o ° 7
o g6 O% ° |

§g°38¢
84 | &0 o 00 o 1
8 (@] @ o (@]
82 - opM ) |
80 | | |
0 50 100 150 200

Cott [euros]

Figure 4.10 : Fond de Pareto pour ’optimisation II - Maximisation du rendement et minimisation du
cotit sous contrainte de rapport de saillance
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x, Variable Mahine s M
existante

x;  e[mm] 055 053 050 050
Xy  epp [mm] 5,75 8.00 5,76 4,95

X3 Daper 091 099 098 1,00
X4 Dapcz 097 010 095 0,99
Xs  Dapr 088 100 1.00 1,00

ROTOR X Daprz 089 064 095 1,00
x,  &[°m] 0 40 15 33
xg  8,[°m] 0 3 5 6
Xo K, 058 039 057 054
X1 K, 086 084 09 085
X1, K 050 016 045 024
X13 Ko 083 070 080 057

X13  Dgie [mm] 125 136,7 1249 127,11
STATOR X14 hgs [mm] 18,5 10,0 194 154
X15  lgs [mm] 4,05 489 4,05 4,41

BOBINAGE X16 N, 19 20 15 13
X17 I, [A] 111 15 11,8 13,0
POINT NOMINAL
X138 anp[°e] 57 68,5 60 55
LONGUEURFER  x19 Lger [mm] 120 84 159,98 146,26

DN Yk

Machine de référence M4 M5 M6

Figure 4.11 : Géométries des machines issues de [’optimisation I1

Les solutions notées M4 et M5 représentent les extrémes du Front de Pareto (c;pin€t imax) €t c’est @
partir de ces deux points que tout le front est construit.

Le moteur le moins cher (M4) se caractérise par sa barriere 1 faiblement remplie par des aimants per-
manents et des petites surfaces d’encoche pour réduire la quantité de cuivre. Le coefficient de remplis-
sage étant constant, la surface réduite de 1’encoche entraine une augmentation de la résistance équiva-
lente de la machine. En plus la machine M4 contient moins d’aimant et aura donc besoin de plus de
courant absorbé. Par conséquent, les pertes Joule augmentent, ce que réduit le rendement. La machine
M5 qui présente le rendement maximal posséde des encoches plus profondes, des barrieres mieux rem-
plies et la longueur de fer proche de sa valeur maximale.
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M?"h'“e M4  Gain M5 Gain M6 Gain
existante
0,
Rendement [%] 93,65 | 81,95 -12% | 9491 +1% | 9402 +0,3%
(In'an)
Colt des matiéres premiéres [euros] | 103,35 | 54,42 +47 | 132,35 +28% | 102,83 +0,5%
Couple nominal [Nm] 345 | 354 +3% | 356 3% | 351  +2%
(In’an)
Rapport de saillance incrémentale 0.85 116 +36% | 122  43% 123 +45%
(1.61,, a, — 20%)

Tableau 4.8 : Gains apportés a partir de ’optimisation Il

Concernant la machine M6, cette structure présente le méme co(t de matiéres premiéres que la machine
de reférence avec un rendement de 94%. Les critéres de couple et de rapport de saillance imposés sont
bien respectés comme le montre dans le Tableau 4.8, avec un gain 45% en saillance incrémentale pour
un fonctionnement a (1.61,, a,, — 20°¢) en comparaison avec la machine de réference.

@
J— |

/ ——-l61

g 20.07
id -15.09

(1.61,, a, — 20°%) (\1. 61, oy — 20%) |

20 30 30 40
iq [A pic] iq [A pic]
(a) (b)

Figure 4.12 : Courbes de niveau de rapport de saillance incrémentale : (a) Machine de référence et
(b) Machine optimisée M6

Afin de confirmer les résultats obtenus pour la machine optimisée, la Figure 4.12 présente les courbes
de niveau du rapport de saillance incrémentale issues des simulations EF de la machine de référence et
de la machine M6. Nous pouvons noter que, dans le cas de la machine existante, le point de fonctionne-
ment & (1.61,, a,, — 20°¢) dépasse la ligne de rapport de saillance unitaire et se trouve entre les niveaux
1 et 0.8, alors que ce point est proche de la zone 1.2 dans le cas de la machine optimisée. Sa zone de
fonctionnement en sensorless est par conséquent élargie par rapport a la machine de référence.
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4.4.3 Optimisation Il — Maximisation du rendement et minimisation du colt

4.4.3.1 Définition du probléme d’optimisation et procédure de résolution

Le probléme est identique au précédent sauf que nous n'ajouterons pas le rapport de saillance. L'idée est
de pouvoir comparer les performances d'une machine optimisée en termes de co(t et de performances
en tenant compte des critéres de pilotage sans capteur de position avec une machine optimisée de la
méme maniére sans le critére sur le pilotage sensorless et qui utiliserait donc un capteur de position. De
cette facon, la différence de colt entre les deux solutions peut étre comparée a la valeur du prix des
capteurs et des cables et nous pouvons avoir une idée du gain apporté par I'ajout de la contrainte liée au
pilotage sensorless.

Nous reprenons les mémes procédures de résolution et de la génération des points de départs que celles
utilisées dans 1’optimisation II.

Criteres d arrét

Comme le probléme ne tient pas compte du rapport de saillance, il a été vérifié que sa convergence est
plus rapide que celle du probléme précédent. Nous pouvons observer sur la Figure 4.13 I’évolution de
quelques points de 1’optimisation et que la convergence est atteinte vers 1500 évaluations. Dans certains
cas, comme pour la courbe en vert, le critere de taille relative du maillage est respecté méme avant 1500
évaluations. Le temps total est considérablement réduit par rapport a 1’optimisation précédente, car
moins d’évaluations sont nécessaires et il suffit uniquement de deux appels au modele par évaluation.

100 ‘ Ol?timisation ‘III
98 1
96 - 1
94 —

90 ~ 1
88 - 1
86 1 1
84 1

82 1

80 1 1 1 1
0 300 600 900 1200 1500

Nombre évaluations

Fonction objectif : Rendement

Figure 4.13 : Evolution de la fonction objectif pour I’optimisation 111

4.4.3.2 Résultats

Le front de Pareto obtenu est montré sur la Figure 4.14. Le point extréme a colt minimum (cpin =
58,04 euros) est similaire a celui obtenu par I'optimisation Il. En revanche, il est possible de trouver
un rendement maximum (7,4 = 95.7%) supérieur au probléme avec la contrainte de rapport de sail-
lance.
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Figure 4.14 : Front de Pareto pour [’optimisation Il - Maximisation du rendement et minimisation du
cotit

Dans la Figure 4.15, les solutions trouvées pour ces deux derniéres optimisations sont superposées et les
deux fronts de Pareto sont représentés par des lignes en pointillés. A iso-coft, il y a une différence entre
les deux fronts qui diminue lorsque le rendement augmente.

Nous observons que dans l'optimisation III, les machines a faible cotit ont un faible niveau de rendement
car l'algorithme essaie de diminuer la masse. La quantité de fer est réduite et la machine aura un niveau
de saturation plus élevé. Pour 'optimisation II, 'algorithme fera de méme mais il ne pourra pas réduire
autant la masse car il doit respecter le rapport de saillance. C'est pourquoi nous pouvons observer une
différence de cofit plus importante entre les deux fronts de Pareto dans cette zone.
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Figure 4.15 : Comparaison des Fronts de Pareto issus des optimisations II et 111
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En suivant les niveaux de rendement plus élevés, l'algorithme essaie de réduire les pertes et donc la
saturation, ce qui est bénéfique pour le rapport de saillance méme s’il n'est pas considéré comme une
contrainte. Ceci explique pourquoi les deux fronts de Pareto convergent dans cette région.

Si nous comparons ces deux optimisations en se placant a la valeur particuliére de 94% de rendement,
nous constatons que la solution du Front de Pareto de I'optimisation 1l (machine M6) colte 102.83 euros
et que la solution de I'optimisation 11, que nous appellerons M7, présente un co(t de 102.50 euros. Cette
différence de codt est négligeable. Cependant, la solution M7 présente un rapport de saillance de 0.96 a
160% du courant nominal. Elle nécessitera donc un capteur de position avec sa connectique associée,
ce qui correspond a un colt supplémentaire d’au moins 170 euros, sans compter le colt du céble reliant
le capteur au boitier de commande. Nous pouvons donc considérer un co(t total minimum de 272.50
euros pour ce moteur M7 en fonctionnement en surcharge de 160%. Ces valeurs sont également listées
dans le Tableau 4.9.

Codt des matieres premiéres | Co0(t minimum pour un fonctionnement & 160% du
pour la MSRAP (euros) nominal (euros)
Niveau de | Optimisation | Optimisation | Optimisation | Optimisation Gains de
rendement I Il I (M7) I’optimisation Il
94% 102.83 (M6) | 102.50 (M7) 102.83 272.50 (M6) 169.67 (M6)
88% 65.27 58.86 65.27 228.86 163.59

Tableau 4.9 : Analyse a iso-rendement entre les cotits des machines issues des optimisations II et 111

Pour un rendement de 88%, la différence de colt entre les solutions des deux fronts de Pareto de la
Figure 4.15 est légerement supérieure. La solution de I'optimisation Il présente un codt de 65,27 euros
alors que celle de I'optimisation Il présente un co(t de 58,86 euros et un rapport de saillance a 160% du
point nominal de 0.81. Malgré la différence de colt de 6,41 euros, elle est toujours inférieure au prix du
capteur, des cébles et de la connectique.

L’optimisation II est beaucoup plus onéreuse en temps de calcul. Nous avons vu qu’elle demande un
nombre d’évaluations plus important pour atteindre la convergence et que pour chaque évaluation, 6
appels au modele sont nécessaires. Tandis que I'optimisation Il nécessite moins d'évaluations avec seu-
lement 2 appels. Cependant, opter pour une méthodologie telle que présentée dans I'optimisation Il pour
la conception de la machine révele son avantage en fournissant une solution avec une large zone de
fonctionnement sans capteur de position.
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4.5 Conclusion

Dans ce chapitre, les principaux groupes d’algorithmes d'optimisation a savoir les algorithmes stochas-
tiques et les algorithmes déterministes ont été présentés. Les algorithmes déterministes sont connus pour
étre rapides, mais ils dépendent du point de départ. Parmi les outils qui utilisent ce type d'algorithme,
nous pouvons citer fmincon et NOMAD, utilisés et présentés dans ce chapitre.

Lors d'un premier test, fmincon s'est avéré trop dépendant du point de départ et peu robuste pour les
problémes ou le rapport de saillance incrémentale est inséré au probleme comme une contrainte. D'autre
part, NOMAD s'est révélé robuste et efficace pour traiter les problemes d’optimisations dans le cadre
de cette thése.

L’optimisation I consistait & maximiser le couple et a ajouter par la suite une contrainte sur le rapport
de saillance afin d'évaluer I'évolution du couple optimal en fonction de ce paramétre. Trois solutions ont
été analyseées. Il a été possible d'atteindre une solution (M1) qui présente un gain de couple de 46% avec
le méme niveau de rapport de saillance qu'une machine de référence. Une seconde solution (M2) pré-
sente le méme niveau de couple mais avec un gain élevé du rapport de saillance de 91%. La troisieme
machine (M3) présente un bon compromis de rapport de saillance et de couple.

Au chapitre 2, nous avons mis en évidence certains parametres qui améliorent le couple en méme temps
que le rapport de saillance. Mais avec la résolution de ce premier probléme, nous pouvons pu remarquer
que tous les parametres mis ensemble rendent les évolutions du couple et du rapport de saillance con-
tradictoires. Cette étude a été importante pour le choix et la maitrise du logiciel ainsi que pour la com-
préhension de la mise en ceuvre du probléme d'optimisation. Il a alors été décidé de faire évoluer ce
probléme, en y ajoutant le niveau de rendement et le co(it des matiéres premieres.

Dans I’optimisation |1, le rendement a été maximisé et le colt des matieres premiéres minimisé. Le
couple et le rapport de saillance ont été pris en compte en tant que contraintes. Grace a la méthodologie
détaillée dans ce chapitre, il a été possible d'obtenir un front de Pareto entre ces deux objectifs. De la
méme maniére que pour l'optimisation précédente, trois solutions ont été choisies et analysés. Une pre-
miére machine (M4) peu efficace mais trés peu colteuse présente un gain de 47% en co(t des matiéres
premiéres comparé a la machine de référence. Une deuxiéme machine (M5) améliore le rendement de
1% par rapport a celle de référence. Et un troisieme moteur (M6) présente un rendement et un codt a
méme niveau que ceux de la machine existante. Des courbes de niveau obtenues par les simulations EF
valident les résultats pour ce dernier moteur optimisé (M6) et mettent en évidence le gain en fonction-
nement sans capteur de position car il est important de souligner que toutes ces machines optimisées ont
le méme couple que la machine de référence et respectent le rapport de saillance minimal de 1,2 a 160%
de la charge nominale, ce qui n'est pas le cas de la machine de référence.

L’optimisation I11 est faite a titre de comparaison, le probleme est tres similaire au celui de I’ optimisation
Il mais aucune contrainte de rapport de saillance n'est ajoutée. En faisant une comparaison entre les
fronts de Pareto de ces deux derniéres optimisations, nous remarquons une différence plus importante
de colt dans la zone de co(t minimum. L’algorithme essaie de réduire la matiére premiére. Dans le cas
de I’optimisation II avec contrainte de rapport de saillance il n'est pas possible de réduire autant afin
d’éviter la saturation. Pour une performance élevée, 1'algorithme essaie de réduire les pertes dans les
deux optimisations, ce qui est bénéfique pour le rapport de saillance, c'est pourquoi les deux fronts de
Pareto se confondent dans cette région.

En général, les solutions du front de Pareto de 1’optimisation 111 correspondent aux machines qui ont un
colt plus faible si elles sont comparées a iso-rendement avec les solutions du front de Pareto de 1’opti-
misation 1. Mais si elles sont soumises a une charge de 160% de la charge nominale, elles ne présente-
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ront pas assez de saillance incrémentale et auront besoin d'un capteur de position, et donc un co(t sup-
plémentaire de 170 euros minimum doit étre ajouté au codt total du systéme, ce qui reste largement
supérieur a la différence de co(ts entre les machines de ces deux fronts.

L’optimisation Il présente un nombre beaucoup plus important d'appels au modéle di au calcul des
dérivées pour l'inductance incrémentale et avec une convergence beaucoup plus lente Cependant, la
mise en ceuvre de ce type d’optimisation garantit un niveau minimal de saillance incrémentale. Au final,
nous retiendrons la solution M6 de 1’optimisation Il qui présente un colt en matieres premiéres et un
rendement similaires a ceux de la machine de référence avec une zone de pilotage élargie, permettant
un pilotage a 160% de son fonctionnement nominal.
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Conclusion Générale

L’étude présentée dans ce mémoire de these s’est concentrée sur la conception d’une MSRAP en fonc-
tionnement sensorless. En effet, I’utilisation du capteur de position pour le pilotage des machines élec-
triques induit des colts supplémentaires (cablage + capteur) ainsi que des problemes de fiabilité. Dans
certains marchés (exemple de la manutention), la suppression du capteur de position doit étre traitée dés
la phase de conception de la machine afin de pouvoir garantir un niveau minimal de saillance incrémen-
tale nécessaire a son pilotage sans capteur de position, spécialement lors des phases de démarrage né-
cessitant un fort courant. Par conséquent, plusieurs thématiques de recherche devaient étre abordées
dans ce travail. D’une part, il était nécessaire d’améliorer la modélisation de la MSRAP (inductances
incrémentales, harmonique de courant, etc.) et d’autre part il fallait intégrer les contraintes de pilotage
sans capteur de position dans la routine d’optimisation de la machine. Ce travail a été réalisé dans le
cadre d’une collaboration CIFRE entre le laboratoire LAPLACE et I’entreprise Leroy-Somer, filiale du
groupe Nidec.

Le contexte industriel du secteur de la manutention dans lequel s’inscrit le travail de cette thése est
présenté dans le chapitre 1. Parmi les applications les plus répandues, le convoyeur nécessite une de-
mande de couple au démarrage et a basse vitesse particuliérement forte, qui peut atteindre jusqu’a 160%
du couple nominal du moteur. Afin de réduire le coiit du systéme d’entrainement mais également d’aug-
menter sa fiabilité, le remplacement du capteur de position du moteur par des techniques de pilotage
sensorless est souvent envisagé. L’état de I’art nous ameéne a constater qu’il existe des nombreuses tech-
niques de pilotage sensorless adaptées soit pour le démarrage et le fonctionnement a basse vitesse, soit
pour le fonctionnement a vitesse nominale de la machine. Parmi les techniques utilisées lors du fonc-
tionnement a basse vitesse, celle qui se montre la plus avantageuse, en raison de sa facilité de mise en
ceuvre, est la méthode par injection de signal HF, et plus précisément celle du champ pulsant. Cependant,
afin de garantir le fonctionnement de cette technique, il est important de garantir une saillance incré-
mentale non nulle de la machine pendant son fonctionnement. Les travaux cités dans ce premier chapitre
montrent I’évolution de ce parameétre avec la saturation de la machine, justifiant ainsi I’importance de
sa prise en compte lors de son dimensionnement. La technologie de moteur MSRAP considérée dans
cette thése a aussi été présentée et comparée avec d’autres topologies. Son couple présente deux com-
posantes, une premiere due aux aimants permanents et une seconde due a la réluctance du circuit ma-
gnétique. Cette caractéristique permet I’utilisation d’aimants moins énergétiques et moins chers, rendant
cette machine trés intéressante pour les applications industrielles.

Afin d’identifier les paramétres géométriques les plus influents sur la saillance incrémentale et sur les
performances de la machine, une analyse paramétrique est présentée dans le chapitre 2. Les analyses
sont issues des simulations réalisées avec le logiciel FEMM et une premiere méthode de détermination
des inductances incrémentales basée sur la dérivée des composantes de flux est présentée. Parmi les
parametres analysés, nous avons pu constater qu’une légére augmentation de 1’entrefer contribue consi-
dérablement a la désaturation de 1’axe g et permet par conséquent d’améliorer le rapport de saillance
incrémentale. La dégradation du couple électromagnétique engendrée dans ce cas peut étre compensée
par la quantité d’aimant permanent utilisée. Ce surcoiit est cependant négligeable en comparaison du
prix du capteur et du cablage. L’influence du nombre de barricres de flux sur la saillance incrémentale
et les performances de la machine a également été étudiée. Une structure a une barriere est celle qui
présente le meilleur rapport de saillance pour le fonctionnement en régime saturé alors que le design a
trois barrieres est celui qui représente le meilleur compromis sur les performances. L’angle d’inclinai-
son des barrieres de flux s’est révélé étre un paramétre rotorique crucial vis-a-vis des performances et
de la saillance incrémentale. Deux routines d’optimisation ont été lancées a 1’aide de la fonction fmincon

118



Conclusion Générale

de Matlab afin de retrouver la combinaison optimale d’angles d’inclinaison des barriéres, tout en main-
tenant la quantité d’aimant constante. Dans le cas de la structure a 4 podles et 3 barriéres de flux, nous
avons pu par exemple gagner 4% en saillance incrémentale sans dégrader le couple. Pour une structure
a 6 poles et 2 barriéres, I’optimisation de 1’inclinaison des barriéres de flux a permis d’améliorer le
rapport de saillance de 12% et le couple de 5%, tout en augmentant le facteur de puissance de 6%. Le
diametre d’alésage a également été analysé, en gardant la taille de dent et le diamétre extérieur constants.
Cette étude nous a permis de constater que le diamétre d’alésage est également un parametre influent
sur les caractéristiques analysées dans notre étude. Une valeur optimale peut en effet étre trouvée afin
d’obtenir le meilleur compromis sur les performances de la machine. Cependant, plus sa valeur sera
élevée, moins le niveau de saillance incrémentale sera important. L’analyse paramétrique réalisée dans
ce chapitre nous a permis de trouver un certain nombre de parametres impactant a la fois les perfor-
mances de la machine et son niveau de saillance incrémentale. Ces variables géométriques ont ainsi pu
étre ajoutées a la routine d’optimisation présentée au chapitre 4 afin d’améliorer le dimensionnement de
la MSRAP.

Dans le but de trouver le meilleur compromis entre les performances de la machine et sa commandabilité
sans capteur de position, il est nécessaire d’utiliser une routine d’optimisation intégrant les variables
présentées au chapitre 2. Cependant, avant d’effectuer cette étape, il est fondamental d’avoir un modéle
analytique prenant en compte toutes ces variables en entrée et fournissant en sortie les grandeurs liées
aux objectifs d’optimisation. Dans un premier temps, nous nous sommes concentrés sur la modélisation
magnétique de la machine. Le modéle proposé prend désormais en compte la non-linéarité des matériaux
magnétiques et permet d’obtenir une forme d’onde d’induction d’entrefer similaire a celle obtenue par
EF. Les performances électromagnétiques (couple, facteur de puissance, etc.) ont également été mode-
lisées et vérifiées expérimentalement. Dans un second temps, il était nécessaire de pouvoir estimer ana-
lytiquement la valeur des inductances incrémentales pour n’importe quel point de fonctionnement de la
machine. L’analyse bibliographique nous a permis de constater que plusieurs méthodes permettaient
d’estimer ces derniéres. Celle par dérivation du flux était particulierement adaptée au modele précédem-
ment établi car la valeur de flux magnétique est déja modélisée analytiquement. L’état de I’art nous a
également permis de trouver une méthode de validation expérimentale que nous avons utilisé pour va-
lider notre modéle d’inductances incrémentales. Les MSR APs étant pilotés par des onduleurs de tension,
il était également important de pouvoir estimer les harmoniques de courant de la machine de maniére
rapide. En effet, ces harmoniques peuvent générer des effets indésirables comme des pertes addition-
nelles, des échauffements supplémentaires ainsi que des vibrations ou encore des risques de démagné-
tisation accrus dans certains cas. Afin d’améliorer I’estimation de ces harmoniques, un modéle dq te-
nant compte des inductances incrémentales et également des phénoménes de couplage entre les axes d
et q de la machine a été proposé. Les formes d’onde de courant obtenues a partir des équations dévelop-
pées ont été validées par des simulations numériques réalisées a 1’aide d’un modéle Simulink dans lequel
la machine est représentée par des cartographies de flux préalablement obtenues par des simulations EF
et par des formes d'onde de courant expérimentales. Afin de pouvoir déterminer le rendement et le
couple utile sur I'arbre de la machine, les principales pertes de la machine sont estimées. Les pertes par
effet Joule tiennent compte des harmoniques du courant, les pertes mécaniques sont estimées a partir
d'une machine de référence et les pertes fer sont déterminées a partir du modéle de Bertotti pour une
alimentation en courant sinusoidal. Les courants avec les harmoniques MLI déterminées analytiquement
sont injectées dans un modeéle EF magnéto-transitoire et nous permettent d’évaluer I’influence impor-
tante de ces harmoniques sur les pertes fer de la MSRAP.

Dans le chapitre 4, nous nous sommes concentrés sur la conception de la MSRAP via des routines d’op-
timisation. Tout d’abord le contexte de 1’optimisation dans le domaine de la conception des machines
électriques et 1’état de I’art concernant les méthodes d’optimisation ont été présentés. Les méthodes
déterministes sont connues pour étre plus rapides et ont pour cette raison été adoptées dans le cas de
cette thése. Afin de choisir I’outil le plus adapté parmi le logiciel NOMAD et la fonction fmincon de
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Matlab, une premiere optimisation (optimisation ) est réalisée visant & maximiser le couple tout en
observant 1’évolution du rapport de saillance. Les résultats atteints avec NOMAD ont été largement
supérieurs a ceux obtenus avec fmincon, ce dernier présentant par ailleurs des probléemes de conver-
gence. En conséquence les optimisations suivantes ont été effectuées via NOMAD. Le deuxieme pro-
bléme d’optimisation (optimisation II) comprenait 17 contraintes et 19 variables ayant comme objectifs
la maximisation du rendement au point de fonctionnement nominal et la minimisation du co(t total des
matiéres premiéres de la machine. Des seuils minimums de couple utile pour le fonctionnement nominal
et de rapport de saillance incrémentale pour un fonctionnement en saturé et en sensorless ont été forma-
lisés en contraintes du probléme. Trois solutions du front de Pareto sont retenues et comparées a une
machine de référence. La solution a plus petit co(t de matiéres premieres (M4) présente une réduction
de colt de presque 50%, mais son rendement est 12% plus faible, en comparaison a une machine exis-
tante. La solution M5 donne un gain sur le rendement de 1% mais présente une consommation de ma-
tieres premieres 28% plus importante. La solution M6 est quant a elle la solution présentant un rende-
ment et un codt identiques a la machine de référence mais se démarque par un gain de 40% sur le rapport
de saillance. Dans une troisiéme optimisation (optimisation I11) nous avons choisi de ne pas tenir compte
du rapport de saillance, cela nous a permis de vérifier I’apport en termes de cofit et performances du fait
d’ajouter la contrainte au processus d’optimisation. Concernant le temps de calcul, I’optimisation II est
beaucoup plus onéreuse car le probléme est plus complexe. Cela se constate notamment sur le nombre
d’itérations nécessaires pour la convergence de 1’algorithme et sur le nombre d’appels au modéle. Ce-
pendant, si nous comparons les solutions a iso-rendement entre les deux dernieres optimisations, nous
constatons que la solution M6 capable de fonctionner en sensorless en fonctionnement saturé issue de
I’optimisation II est la plus intéressante vis-a-vis du co(t total du systeme. On estime en effet une éco-
nomie d’environ 170 euros pour le cas étudié.

Nous avons proposé gréace a ces travaux une méthodologie permettant de dimensionner une MSRAP en
tenant compte d’un pilotage sans capteur de position. Nous avons construit un modele analytique de
cette machine capable d’étre intégré dans une boucle d’optimisation. Cela a permis d’améliorer la con-
ception de cette machine dans le cadre des applications présentant un sur-couple en fonctionnement a
basse vitesse et ainsi obtenir une réduction du codt global du systéme.

A I’issue de ce travail de thése, plusieurs perspectives peuvent étre formulées :

- Dans le cadre de cette theése nous avons estimé les pertes fer dues a une alimentation en
MLI en utilisant un modele EF pour une structure de machine donnée. Les pertes fer et
surtout celles induites par une alimentation non-sinusoidale sont toujours un sujet d’ac-
tualité. Nous voyons comme perspective de remplacer le calcul EF par un calcul analy-
tique afin de pouvoir I’inclure dans le calcul de rendement présent dans la boucle d’opti-
misation.

- Afin d’améliorer la méthodologie de dimensionnement permettant d’obtenir un fonction-
nement optimal du pilotage sans capteur de position, il est envisagé d’ajouter aux routines
d’optimisation les paramétres de pilotage tels que la fréquence et ’amplitude du signal
injecté ainsi que les inductances incrémentales mutuelles de la machine.

- Enfin il serait souhaitable de confirmer les performances et la commandabilité en sen-
sorless de la machine optimisée par essai sur un prototype.
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Annexe A : Force magnétomotrice

Annexe A : Force magnétomotrice

% Construction forme d'onde de la FMM

t=0; %instant de temps

w=N*p*r/30 ; %pulsation électrique en rad/s
ia=Ienc_crete*cosd(w*t); %définition de courant de chaque phase

ib=Ienc crete*cosd(w*t-120);
ic=Ienc crete*cosd(w*t+120);

I=[ia; -ic; ib; -ia; ic; -ib]; % vecteur courant : distribution de courant
pour un pdle de la machine

% Boucle de courant

pds_ang elec=pds*2/Dale*180/pi*p; % pas d’encoche en ‘e

theta for=zeros (1,18*m+2);

gamma=1ds*2/Dale*p/2*180/pi; % moitié de la largeur de la dent statorique

for k=1:6
io=3*m* (k-1); % référentiel pour l'encoche initiale pour chagque courant

% condition init

if k==1
theta for (1)=0;
theta for(2)=theta for(1l)+gamma;
FMM for (1)=0;
FMM for (2)=FMM for(1l);
else

theta for(l+io)=theta for(l+io-3*m)+m*pds_ang elec;
theta for(2+io)=theta for(l+io)+gamma;

FMM for (l+io)=FMM for (1+io-3*m)+m*I (k-1);

FMM for (2+io)=FMM for (1+io);

end

% bloucle encoche

for i=1:m
theta for(3*i+io)=theta for(l+io)+i*pds ang elec-gamma;
theta for (3*i+l+io)=theta for(l+io)+i*pds_ang elec;
theta for (3*i+2+io)=theta for(l+io)+i*pds ang elec+gamma;
FMM for (3*i+io)=FMM for (1+io)+i*I (k);
FMM for (3*i+l+io)=FMM for (3*i+io);
FMM for (3*i+2+io)=FMM for (3*i+io);

end

end
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Annexe B : Banc d’essai
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Annexe C : Quantification pour la mesure de courant

Annexe C : Quantification pour la mesure de courant

L’entrée du capteur de courant peut varier dans la plage entre +140V et la sortie dans la plage +7V. 1l
présente le ratio entrée/sortie (Al,/Al) de 20.

La carte dSPACE (DS1104) recoit des signaux entre £10V qui sont codifiés en 16 bits . Sa résolution
est donc donnée par 1’équations ci-dessous

av
En repérant cette résolution pour le courant
AV Al
= 6.10mA

2(n°bits—1) A_IS

Le systéme d’acquisition est donc capable de mesurer une variation de courant qui soit plus importante
que 6.10mA.
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Annexe D : Développement des équations de tension MLI

Annexe D : Développement des ¢équations de tension MLI

L’équation (3.69), rappelée ci-dessous, est décomposée et résolue selon 1’état de commutation. Pour
cela nous considérons le secteur 1 et j = 1.

Taec

f v, (t) cos (nZTn t) dt (1)

0

e Etat de commutation e,

Selon le Tableau 3.9 la tension dans I’¢état de commutation e est nulle sur I’intervalle de temps T, ; /4
et par consequence I’intégral aussi

S

,1

v, (t) cos (nz?n 1:) dt=0 @)

o\_h|

e Etat de commutation e;

La tension est égale a 2Up /3 sur I’intervalle de temps de 1’état de commutation e; donc I’intégrale
vaut :

To, Ty
el 2 2U T 2m \[473
il _«Upc , e (3)
J v, (t).cos (n T t).dt =—* [2nnsm (n T t)]@
Ty

4

e Etat de commutation e,

La tension corresponds & Up/3 et I'intégrale dans cet intervalle se traduit dans I'expression suivante

L, T
) To, 1, Ty
f ®) ( 2nt>dt Upc[ T . ( Znt)r 2172 (@)
% cos|n— = —|z=—sin{n—
b T 3 12mn T /1,
T, Ty 472
2ty
e Etats de commutation e,
La tension et I’intégrale sont nulles dans ce cas :
To, T, T, Ty
R 2
s
f 1, (t) cos (n T t) dt=0 ®)
To, Ty, T
Py
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Annexe D : Développement des équations de tension MLI

e Etat de commutation e,

To,T1,T,To,T

2 27222 o, 1, T2, To,T»
© ( Znt)dt ch[ T . ( Znt)r 2727272 (6)
% cos|(n— =—|—sin(n—
v T 3 [2nn T T, 1, To
T, , T, To 4727272
2ttty

e Etat de commutation e

To, T1 T, To, T, Ty
42727272272 L, 1, T, T, Ty

2 20U T 2 27272727272
vu(t).cos<nTnt).dt= DC*[ sin(n—nt>] (7)

3 21N T L, I, T, T, T

204714727072
To,h T, T, Tp 472727272
22ty

e Etat de commutation e,

Taec
2
v, (t) cos (n Tn t) dt =0 (8)

I, , T, T, T, Ty
47272727272

L’intégrale de 0 a Ty correspond alors a :

Tasc
2 o 2m Ty, Ti4 N (TM) TUpe

. —_— . =2 X =g _ .
f v, (t) cos(n T t) dt (sm(n T ( 2 + > ) sin[n 7\ * e

oo (54 3) o (4 2) - 0

1 j P 4 _— T —qj J— 2 — _—
+1X (sm(n T ( 2 + > + 7131 sin|{n T ( P + > + 5 * P

2m (3T, o 2m 3Ty, Tys TUpc
(5 +TL1”24))‘“"(”?( 2T ) o
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Annexe E : Données du fabricant pour la tole M330-35
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Annexe E : Données du fabricant pour la tdle M330-35

e Courbes J(H) pour différentes fréquences
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Annexe F : Contraintes géométriques de [ optimisation

Annexe F : Contraintes geométriques de 1’optimisation

Les contraintes géométriques implémentées dans 1’algorithme d’optimisation permettent d’éviter des
structures de machines irréalisables. Elles sont détaillées dans la suite.

1. 1l faut que I’inclinaison de la premiére barriére de flux soit supérieure ou égale a celle de la
deuxiéme barriére pour que les barrieres ne se croisent pas

2. Les diamétre d’alésage, ouverture d’encoche et largeur de la dent doivent respecter la régle
suivante

nDale

Nenc - loe > lds (11)

3. Le diamétre d’alésage et plus la hauteur de la dent pour les deux cotes de la machine ne doi-
vent pas dépasser le diamétre externe

Dale + 2hds < Dext (12)

4. Contrainte pour éviter le chevauchement des barriéres de flux a travers des rapports de profon-
deur radiale de barriere et de I’épaisseur de barriére

L2 — lps1 > epy

D, —2e—D D, —2e—D
klbz ( ale > arb) — kypy ( ale 2 arb) > ebf (13)

(Dgie — 2€ = Dgyp) (kipz — kip1) > 2eps

5. Non chevauchement entre la deuxiéme barriére de flux et I’arbre

(Dale — 2e — Darb) —1 > eb;f
2 brz =
(Dale —2e — Darb) —k (Dale — 2e — Darb) > eﬂ (14)
2 b2 2 2

(Date — 2€ = Dgrp) (1 — kypz) > epf
6. Non chevauchement des barric¢res de flux a travers des rapports d’ouverture de barriére et de

I’épaisseur de barriere

Ovriintz — Opf2iner <0
ou

(Dgie — 2€) X sin(ﬁ x(1- Kl)) — €pr
. = —sin™1
Opf1ine2 = B —sin ( Dgje — 2€ — 2hpyy (15)

Et

-1 ((Dale —2e) x sin(f x (1 —K3)) + ebf>

Opraines = B — Si
bf2int1 ﬁ sin Dale — e — 2hpt2
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Annexe F : Contraintes géométriques de [’optimisation

7. Non chevauchement des barric¢res de flux a travers du rapport d’ouverture de la deuxiéme bar-
riére et de 1’épaisseur de barriere
Dgie — 2e e
—( alez )sin(ﬁ(l —ky)) > %

(16)
(Date — 2e) Sin(ﬁ(l - kz)) > €pf

8. Contrainte qui fait la liaison entre la largeur de barriere radiale, la profondeur de barriére et

I’ouverture de barriére 1

. (Daie — 2€) .
by sing +6,) < (U2 = ) sin(Ons ner)
. (Daie — 2€) .
lbfl r18in(B +6,) — (% - hpt) Sln(gbfl intl) <0
Ou
o (Dae—26) X sin(B x (1= K) + e (17
Opr1int1 = B — sin Dae — 2€ — 2hy,
Et
lbfl rl
_ (Dale —2e — tht) X cos gbfl intl — Dale +2e + Klbl X (Dale —2e— Darb) — €pr

2 cos(B + 6;)

9. Contrainte qui fait la liaison entre la largeur de la barriére radiale, la profondeur de barriére et

I’ouverture de barriére 2

. (Dgie — 2€) .

lbfz r18in(B +6;) — (—alez - hpt) Sm(gbfz intl) <0

ou
(Date — 2€) sin(B(1 — K3)) + ebf)
Oprrine1 = B —sin™?t (
bf2intl ,B Dale —2e — tht (18)
Et
lbfz rl

_ (Dale —2e— tht) cos 9bf2 intl1 — (Dale —2e— Kle(Dale —2e — Darb) + ebf)
2 cos(B + 6,)

10. Contrainte qui fait la liaison entre largeur de la barriére centrale, la profondeur de barriére et

I’ouverture de barriére 1

_lbfl r1 Sin(ﬁ + 61) <0 (19)

11. Contrainte qui fait la liaison entre la largeur de la barriere centrale, la profondeur de barriére et

I’ouverture de barriére 2

—lprar1sin(B +6;) <0 (20)
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