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Commande non-linéaire d’une
machine asynchrone à double
alimentation

Mots Clés

– Machine asynchrone à double alimentation
– Contrôle vectoriel à champ orienté
– Contrôle à structure variable
– Modélisation en courant
– Modélisation en flux
– Répartition des puissances

Résumé :

Cette étude présente des stratégies linéaires et non-linéaires de contrôle appli-
quées à l’asservissement en vitesse d’une Machine Asynchrone à Double Alimen-
tation (MADA) dont les enroulements statoriques et rotoriques sont reliés à des
onduleurs de tensions à Modulation de Largeur d’Impulsion indépendants. Nous
avons choisi de répartir les puissances actives entre le stator et le rotor suivant un
certain rapport de proportionnalité. Cela nous conduit à garantir, en régime perma-
nent, une répartition des pulsations statoriques et rotoriques. Cette répartition est
assurée dans un premier temps par deux régulateurs de pulsations réparties, et dans
un deuxième temps par le biais des angles de transformation directement. Nous dé-
veloppons ensuite deux modèles analytiques de la MADA : le premier exprime les
courants, et le second les flux. Les simulations des stratégies de contrôle linéaire
(contrôle vectoriel), et non-linéaire (contrôle par mode de glissement), démontrent
un bon découplage entre l’axe magnétisant et l’axe du couple. Une validation ex-
périmentale est présentée. Les premiers résultats expérimentaux montrent le bon
contrôle de l’état magnétique de la machine, ainsi que la répartition des puissances
désirées à travers les pulsations.
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Non-linear control of a doubly fed
induction machine

Keywords

– Doubly Fed Induction Machine
– Field Oriented Control
– Variable Struture Control
– Current Model
– Flux Model
– Power Dispatching

Abstract :

This study deals with linear and non-linear control strategies applied to the
rotation speed feedback of a doubly fed induction machine (DFIM), whose stator
and rotor windings are connected to two Pulse Width Modulation voltage source
inverters. We choose to distribute the active powers between the stator and the
rotor following a certain proportionality ratio. This leads to guarantee, in steady
state operation, a stator and rotor angular frequencies sharing. This distribution
is initially assured by two shared angular frequencies controllers, and in a second
time by the means of the Park transformation angles directly. Two models are
established : the first express the currents, and the second is linked with the fluxes.
The simulations results of the linear control (field oriented control), and non-linear
control (sliding mode control), show a good independence between the main flux
and the torque. An experimental validation is also presented. The results presented
show the satisfactory DFIM flux control. Special attention is paid to the active
power dispatching.
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mande et Diagnostic des Systèmes Electriques (CoDiaSE) du Laboratoire d’Elec-
trotechnique et d’Electronique Industrielle de Toulouse (LEEI), Unité Mixte de Re-
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tivation.

Je remercie Madame Ilhem SLAMA-BELKHODJA pour m’avoir fait l’honneur de
présider mon jury de thèse.
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et Technologique de Lille, pour son soutien. Ses conseils avisés ont contribué à
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3.6.1 Algorithme et schéma à programmer . . . . . . . . . . . . . 69
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4.3.1 Définition des systèmes non-linéaires . . . . . . . . . . . . . 100
4.3.2 Formulation des expressions générales de la commande par
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régulateur à mode glissant . . . . . . . . . . . . . . 110
4.4.3 Résultats de simulation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 110
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4.5.2.2 Schéma de commande du mode mécanique avec un
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4.5.3.1 Régulateur réparti de pulsation . . . . . . . . . . . 121
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4.6.2.1 Mise en équation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 130
4.6.2.2 Mise en oeuvre du schéma de contrôle de la vitesse
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Introduction Générale

Le point de départ de cette étude a été d’aller vers une ”Commande non linéaire
d’une machine asynchrone à double alimentation”. A travers ce mémoire, nous al-
lons brosser un tableau de toutes les étapes à franchir pour parvenir à ce résultat.
Les aspects concernant le choix de la configuration de notre MADA, jusqu’à l’im-
plantation expérimentale en passant par la simulation temps réel du système, sont
décrits dans cette étude.

Le premier chapitre aborde l’étude sous une forme assez descriptive. En effet, à
travers une étude bibliographique d’un certain nombres d’articles de revues et de
conférences, nous dressons un premier bilan sur la MADA. En premier lieu, nous
dégagerons deux tendances pour la configuration de la MADA.

La première configuration concerne une machine asynchrone à rotor bobiné
dont les enroulements statoriques sont reliés à un réseau électrique triphasé, tandis
que les enroulements rotoriques sont connectés à un onduleur de tension à MLI.
Cette configuration vise, pour la plupart des études, un fonctionnement en mode
générateur. Les applications visées sont notamment les éoliennes.

La deuxième configuration est une machine asynchrone à rotor bobiné dont
les enroulements statoriques et rotoriques sont reliés à des onduleurs de tension à
MLI indépendants. Ces onduleurs tirent leur énergie d’un redresseur qui peut-être
commun, ou propre à chaque onduleur. Chacune de ces variantes à ses avantages
et ses inconvénients.

En second lieu, nous analysons les différentes stratégies de commande qui ont
été testées avec ces deux configurations. Il apparâıt que la stratégie de pilotage très
majoritairement utilisée sur ce type de machine électrique est le contrôle vectoriel.
Ce contrôle est basé sur le principe d’orientation d’un champ. De cette manière, les
tensions, les courants, et les divers flux ont été pris comme axe de liaison avec le
repère tournant nécessaire. Cette stratégie ayant été très étudiée, elle nous servira
de base de travail pour la suite de notre étude.

Dans ce premier chapitre nous dressons un bilan des avantages et des inconvé-
nients d’une MADA et choisissons de nous orienter vers une configuration utilisant
deux onduleurs reliés aux enroulements statorique et rotorique de la MADA. Nous
avons donc fixé la configuration du système que nous allons utiliser et l’orientation
que nous allons choisir pour la stratégie de commande.

Dans le deuxième chapitre, nous décidons d’adopter la loi de répartition des
puissances proposée par un auteur [22]. Effectivement, il nous semble judicieux de
vouloir contrôler les échanges de puissance active dans ce système. Au cours du
deuxième chapitre, nous constatons que la modélisation utilisée lors de la loi de
répartition des puissances ne présente pas toutes les garanties qu’on pourrait exi-
ger d’elle. Nous décidons d’utiliser une modélisation valable en régimes transitoire
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Introduction Générale

et permanent, basée sur les courants statoriques et rotoriques de la MADA. En
vue de se rapprocher le plus possible d’un fonctionnement avec un contrôle direct
du couple (DTC), nous proposons également une deuxième modélisation basée sur
les flux statoriques et rotoriques. Au cours du deuxième chapitre, nous dressons
un schéma équivalent en régime permanent de la MADA. Nous nous appuyons
également sur un modèle graphique afin de représenter la MADA d’une manière
originale. Nous obtenons donc à la fin de ce chapitre les modélisations analytiques
et graphiques, valables en régimes permanent et transitoire en vue d’élaborer la
stratégie de pilotage de la MADA.

Dans le troisième chapitre, nous élaborons pour les deux modélisations sus-
mentionnées, un contrôle vectoriel à orientation de flux statorique. Nous déve-
loppons également, le principe de répartition des puissances. Nous constatons,
qu’en régime permanent, la répartition des puissances est équivalente à une ré-
partition des pulsations. De plus, nous devons définir des pulsations de transition
qui marquent la commutation entre deux lois de variation. Nous montrons que
le choix de ces pulsations de transition à une influence sur les discontinuités de
fréquences à imposer. Compte tenu de ces éléments, nous trouvons deux façon
d’imposer les pulsations à notre système :

– utilisation de régulateur répartis de pulsation,
– imposition angulaire.

Pour chacune de ces modélisations et de ces pulsations de transition, nous utilisons
le critère IAE appliqué aux erreurs commises sur le flux statorique et sur la pul-
sation statorique pour dresser un bilan des influence et des couplages qui existent
entre ces éléments.

Les résultats de simulation présentant la variation de vitesse, la réponse des
composantes du flux statorique et les réponses des pulsation statorique et rotorique
au cours d’un cycle de référence sont donnés.

Enfin l’influence des temps morts est testée.

Le quatrième chapitre aborde l’aspect commande non-linéaire. Après un bref
rappel de quelques éléments de théorie nécessaires pour la mise en oeuvre d’une
régulation à structure variable, nous décidons de l’appliquer à nos deux modélisa-
tions. La structure retenue est une configuration utilisant le principe de la com-
mande équivalente. La surface de commutation nécessaire pour l’utilisation d’une
régulation à mode glissant est choisie égale à l’erreur. Pour le modèle en courant,
il s’agit des erreurs de courants, pour le modèle en flux, il s’agit des erreurs com-
mises sur les flux. Le vecteur de commande équivalente permet de maintenir le
système en mode glissant sur la surface de commutation. Un second mode existe,
il s’agit du mode d’approche. Dans cette phase, le système évolue vers la surface
de commutation. La dynamique du mode d’approche est définie par le vecteur de
commande commutant, dont l’expression est propre à chaque auteur.

Les résultats de simulation sont présentés pour les deux modélisations et pour
un cycle de variation de la vitesse de référence.

Une stratégie de commande utilisant le principe de discrétisation des régula-
teurs est mise en oeuvre. Il s’agit de comparer les résultats avec ceux obtenus
par discrétisation des régulateurs d’un asservissement linéaire. Cette méthodologie
usuellement adoptée pour la synthèse de régulateurs des modes mécaniques à été
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généralisée de façon a être employée également pour la synthèse des régulateurs
liés aux modes rapides électriques.

Enfin, une stratégie mixte, qui utilise un régulateur à mode glissant discret pour
la régulation de vitesse et des régulateurs linéaires discrets pour les modes rapides
liés aux flux est simulée pour une modélisation en flux de la MADA.

Dans ces deux dernières configurations, des résultats de simulation sont présen-
tés.

En dernier point, l’influence des temps morts est analysée.

Le cinquième chapitre est consacré à la réalisation pratique de la maquette
expérimentale. Ce chapitre rappelle la configuration retenue et donne les caracté-
ristiques techniques de la plupart de ces éléments constituants. Ainsi les éléments
de la châıne de puissance sont présentés : caractéristique des deux machines élec-
triques, la MADA et la MCC, caractéristique des onduleurs de tension utilisés,
caractéristique des redresseurs. Dans un deuxième temps, le système de commande
utilisé est présenté. Il s’agit d’un système basé sur la technologie DSP - FPGA. La
communication des cartes de commande entre elles, les langages utilisés sont ainsi
détaillés. L’interconnexion entre le système de commande et les interrupteurs de
puissance est discutée.

Enfin des résultats expérimentaux sont présentés.
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Chapitre 1

De l’état de l’art au
positionnement de l’étude

1.1 Introduction

Dans ce chapitre nous allons présenter l’état de l’art du domaine en regroupant
l’ensemble des articles ou contenus d’ouvrages, que nous avons choisis de sélection-
ner pour commencer notre étude. A chaque fois, nous tâcherons de présenter dans
quelle configuration de commande l’auteur s’est placé, quelle a été sa thématique
de recherche et si il y a eu ou pas une validation expérimentale.

Dans le bilan que nous présenterons ensuite, nous donnerons les grands axes de
recherche vers lesquels nous avons souhaité nous orienter à la lueur de cette étude
bibliographique. Ensuite, nous situerons notre étude dans le contexte national et
international et nous tirerons les premières conclusions sur les avantages et les
inconvénients des Machines Asynchrones à Double Alimentation (MADA) et de
leurs stratégies de contrôle.
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1. De l’état de l’art au positionnement de l’étude

1.2 État de l’art

1.2.1 Présentation des études antécédentes

Nous allons présenter trois catégories d’études. Pour chacune de ces catégories,
nous analyserons les études qui leur sont propres et tacherons de dégager pour
chaque étude un certain nombre de critères qui nous serviront pour la détermina-
tion et l’orientation de notre étude. Dans un premier temps nous nous contenterons
de recenser pour chaque catégorie les études antécédentes et ce sans se soucier de la
configuration ou du fonctionnement du système. En effet, la dénomination Machine
à double alimentation concerne aussi bien le fonctionnement en mode générateur
que le fonctionnement en mode moteur et peut s’adresser à une multitude de confi-
gurations. Nous pourrons trouver dans [26] un recensement de certains articles
parus sur la MADA classés suivant leur architecture. Dans chacune des classes, les
auteurs rappellent les équations fondamentales, et les principales applications. On
ne citera ici que les six grandes classes qu’ils distinguent :

– MADA simple dont les enroulements statoriques sont connectés à un réseau
triphasé, le rotor est relié à son propre onduleur (Single Doubly Fed Induction
Machine). La figure 1.1 présente un schéma de principe de cette catégorie de
MADA.

Enroulements statoriques

Réseau
Triphasé

Enroulements rotoriques alimentés par un onduleur

Arbre rotoriqueMADA

Fig. 1.1: Schéma de principe d’une machine asynchrone à rotor bobiné.

– MADA en ”cascade”, deux MADA dont les rotors sont couplés électriquement
et mécaniquement. (Cascaded Doubly Fed Induction Machine). La figure 1.2
présente le schéma de principe de deux machines asynchrones à rotor bobiné
permettant d’obtenir un système à double alimentation. Les enroulements
statoriques sont reliés à deux sources de tensions triphasées.

– ”MADA cascadée à un repère”, il s’agit de deux machines à cage dont l’axe
rotorique est identique. Les barres rotoriques sont croisées entre les deux
machines. Une machine a son stator relié au réseau, l’autre à un onduleur.
(Single Frame Cascaded Doubly Fed Induction Machine).

– MADA sans balai, machine très proche de la précédente sauf que cette fois
ci, les deux enroulements statoriques appartiennent à un circuit magnétique
commun. Le rotor est commun et à cage d’écureuil. (Brushless Doubly Fed
Machine). Nous présentons sur la figure 1.3 un schéma de principe de ce type
de machine.
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Enroulements statoriques de la MADA1 Enroulements statoriques de la MADA2

Couplage électrique entre les enroulements rotoriques

Couplage
mécanique

MADA1 MADA2

Fig. 1.2: Schéma de principe de deux machines asynchrones reliés mécaniquement
et électriquement par le rotor.

Enroulements statoriques 1 Enroulements statoriques 2

Rotor à cage
d’écureuil

Fig. 1.3: Schéma de principe de deux machines asynchrones reliés mécaniquement
et électriquement par le rotor.

A nouveau, nous avons deux alimentations triphasées distinctes.
– MADA à réluctance, machine utilisant le principe d’un rotor de moteur à

réluctance variable. Elle est nommée Doubly Fed Reluctance Machine.
– MADA ”tandem” (Tandem Induction Machine), machine possédant un rotor

à cage et deux enroulements statoriques. Un stator est fixe tandis que l’autre
peut-être tournant.

Nous pouvons donc constater que sous une dénomination commune, plusieurs
configurations et constructions de MADA sont concernées.

Les trois catégories d’étude qui nous intéressent sont les études traitant de
– stabilité, modélisation de la MADA
– études des formes des signaux
– stratégie de commande.

1.2.1.1 Stabilité et modélisation de la MADA

Nous regroupons ici toutes les études où nous pouvons trouver une partie
concernant la modélisation ou la stabilité.

Nous trouverons chez M. POZA [52] une étude sur le dimensionnement et la
modélisation d’une MADA sans balais. Cette machine est en fait composée de deux
enroulements statoriques indépendants et d’un rotor ”spécial”. Le premier enrou-
lement statorique est dit enroulement de puissance, et est directement connecté
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au réseau, alors que l’autre est dit enroulement de commande, et est piloté par
un onduleur. L’intérêt de telles machines est qu’elles assurent un fonctionnement à
très basse vitesse, permettant d’envisager entre autre la suppression des réducteurs
mécaniques. Elles nécessitent une maintenance plus facile du fait de la suppression
du système ”bague et balai”.

Y. DIN [16] ainsi que S. WANG [72] dont les deux articles sont très proches,
présentent une étude de stabilité de la MADA basée sur des simulations. La MADA
a des enroulements statoriques reliés au réseau, tandis que ces enroulements roto-
riques sont connectés à un onduleur. La stratégie de contrôle retenue est celle du
champ orienté. Les auteurs introduisent un courant magnétisant directement pro-
portionnel au flux d’entrefer. Le repère tournant est aligné sur le flux d’entrefer.
Les auteurs montrent des résultats de simulation présentant des oscillations de flux
lors des variations de charge. Ce flux se met à osciller fortement en particulier en
mode moteur. Les auteurs décident ensuite de rajouter une compensation de l’os-
cillation du flux basée sur une estimation de ce dernier. Les simulations présentées,
montrent une nette amélioration de la réponse du flux mais aussi du couple. Ils
pensent pouvoir ainsi améliorer la stabilité des générateurs basés sur la MADA par
exemple dans les applications visant l’éolien.

M. HELLER [24] voit en la MADA la solution du futur pour les industries de
pompage. Il se propose d’évaluer la stabilité d’une MADA à l’aide de la méthode des
petites variations autour d’un point de fonctionnement. Il se base sur un système
dont le stator est connecté au réseau et le rotor relié à un onduleur et dont le
contrôle est assuré par l’orientation du flux statorique. Le mode de fonctionnement
retenu est un fonctionnement moteur. La méthode des petites variations lui permet
de tracer le lieu des pôles de son système (il considère le courant magnétisant
statorique et le flux statorique). Il présente ensuite des résultats expérimentaux
réalisés avec une machine de 33 kW. M. KELBER [32] reprend cette étude et la
poursuit en ajoutant une partie sur la commande du système.

A. MASMOUDI [41], étudie les échanges d’énergie dans une MADA. Il consi-
dère une MADA dans son cas le plus général c’est à dire qu’elle possède deux
alimentations variables et indépendantes, une au stator et une autre au rotor. Il se
place du point de vue de cet échange énergétique dans l’entrefer. Il dresse un bilan
de l’échange énergétique entre les enroulements statoriques ou rotoriques pour un
fonctionnement en moteur, en générateur ou en frein. L’auteur propose une étude
sur la stabilité en analysant les valeurs propres de la matrice dynamique découlant
de sa modélisation, en fonction de variations des paramètres électriques.

M. POLOUJADOFF [50] propose de représenter les variations des variables
internes de la MADA sous forme de diagrammes circulaires . Il étudie le cas le plus
général d’une MADA où stator et rotor sont reliés à des onduleurs indépendants.
L’auteur analyse les trajectoires des vecteurs complexes, tensions, flux, et courants,
lors des régimes transitoires. Cette démarche lui permet ensuite de statuer sur les
variations des courants en régime permanent suivant différentes conditions et dans
tous les types de fonctionnement. L’auteur insiste sur le fait que la représenta-
tion graphique des phaseurs permet de mieux appréhender le comportement de la
MADA. Il reprend les bases de cette étude dans [51] et y ajoute une étude sur la
saturation de la MADA, toujours à partir de l’expression de ces diagrammes cir-
culaires. Cette méthode graphique est utilisée afin de tracer une limite de stabilité
pour les valeurs propres du système suivant le fonctionnement.
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A. TOUMI [61], étudie la stabilité d’une MADA, notamment pour des applica-
tions éoliennes. Après avoir établi un modèle mathématique de la MADA, il emploie
la méthode des petites variations pour linéariser le modèle. Ensuite, l’auteur ap-
plique le critère de Routh afin d’obtenir des courbes de variations des coefficients
du critère. L’influence de l’inertie ainsi que du rapport des tensions statoriques et
rotoriques sont étudiés.

Dans cette catégorie d’études nous retiendrons principalement les études [41]
[50] [51] qui permettent d’avoir une représentation graphique de la MADA.

1.2.1.2 Formes d’ondes des signaux d’une MADA

Dans ce paragraphe, nous regroupons toutes les études qui traitent de qualité
des signaux d’une MADA. A nouveau, toutes les configurations de MADA pourront
être concernées.

A. DITTRICH [17] propose dans son article de contribuer à l’amélioration des
signaux délivrés par une MADA en compensant les harmoniques de courant. L’au-
teur s’intéresse à une MADA dont chaque côté est connecté à un onduleur de
tension. L’application visée par son étude est l’éolien. Un onduleur contrôle la
tension du bus continu, tandis que l’autre placé au rotor assure le contrôle de la
puissance active. Il part de l’idée que le facteur de puissance est fondamental pour
le développement de l’exploitation de l’énergie éolienne et maritime. Il fait un étude
théorique de la réduction des harmoniques des courants principaux par la méthode
de compensation des harmoniques dues à des effets secondaires. Il constate par
exemple que des harmoniques de courants apparaissent à cause des oscillations
du flux statorique. Des mesures réalisées prouvant l’efficacité d’une telle méthode
peuvent aussi être consultées. Les essais expérimentaux ont été réalisé en labora-
toire sur un système comprenant une machine de 4 kW.

R. GHEYSENS [21] s’intéresse au fonctionnement d’une MADA en mode gé-
nérateur, dont les enroulements statoriques sont connectés à un réseau triphasé.
Les enroulements rotoriques sont reliés à un cycloconvertisseur. L’auteur se pro-
pose de comparer l’influence d’une alimentation en tension ou en courant sur le
comportement de la MADA. Ensuite, il présente les résultats d’une implantation
en logique rapide pour une alimentation en courant. Dans son étude de l’influence
du choix de l’alimentation, il introduit la notion de trois couples différents : un
couple asynchrone statorique, un couple asynchrone rotorique et un dernier couple
dû à l’interaction des deux sources (alimentation en tension du stator, et tension
ou courant du rotor). La stratégie de contrôle est occultée. Une série de résultats
expérimentaux est ensuite donnée. L’expérimentation a eu lieu sur une machine de
4.5 kW.

M. YAMAMOTO [74] étudie une MADA dont le stator est relié au réseau tandis
que le rotor est connecté à un onduleur indépendant. Il utilise la méthode du champ
orienté appliqué au flux d’entrefer et propose de contrôler les puissances actives et
réactives statoriques indépendamment et de façon stable. Les applications concer-
nées par cette étude sont l’hydroélectricité et l’éolien. Ensuite, l’auteur assurent
que des harmoniques de courant dus à l’alimentation du rotor sont transmis au
stator. Cela a pour conséquence de changer la fréquence des signaux de ce dernier.
L’analyse harmonique des courants statoriques le prouve. Une étude expérimen-
tale est proposée afin de corroborer cette affirmation. Les réponses temporelles des
courants peuvent être consultées.
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Bien entendu, toutes ces études font appel à des stratégies de pilotage qui sont
sous-jacentes. Elles sont placées dans cette catégorie car nous avons pensé que le
point majeur de l’étude est leur conclusion qui découle d’une analyse d’un signal.

1.2.1.3 Stratégies de commande

Cette catégorie d’études est la plus riche au regard de notre mémoire. Effecti-
vement, comme nous devons développer une stratégie de commande, nous avons
été particulièrement attentifs à leurs contenus.

D. ARSUDIS [4] étudie une MADA dont le stator est relié au réseau triphasé
et le rotor à un onduleur de tension à GTO, lui même alimenté par un redresseur
de tension. Cet article propose l’étude de la MADA en tant que générateur à
vitesse variable. L’auteur propose de contrôler les puissances actives et réactives
statoriques à la fois en régimes permanent et transitoire. La méthode de contrôle
adoptée est celle du champ orienté. L’auteur introduit un courant magnétisant
statorique, l’orientation du champ est ensuite choisie de façon à caler la rotation du
repère sur ce courant magnétisant défini. Les courbes expérimentales présentent les
puissances actives et réactives. Ces résultats attestent des performances du contrôle
proposé. Les courbes expérimentales ont été obtenues sur un moteur de 22 kW.

J. BENDL [6] étudie le contrôle d’une MADA dont le stator est relié au réseau et
le rotor à un onduleur indépendant. Il vise des applications destinées à la génération
d’électricité à travers l’hydraulique ou l’éolien. L’auteur propose dans cette étude
une nouvelle stratégie permettant un contrôle indépendant des séquences positives
et négatives des courants statoriques. Cela a pour conséquence une immunité accrue
du facteur de puissance face aux perturbations du réseau et un contrôle plus flexible
pour chacun des trois courants statoriques. Seuls des résultats de simulation des
courants, tensions et puissances statoriques et rotoriques sont donnés. Ils attestent
des bonnes performances du contrôle adopté.

R. DATTA [15], fait une comparaison des performances d’une MADA utilisée
en génératrice. Cette étude concerne une MADA dont les enroulements statoriques
sont reliés à un réseau triphasé, tandis que les enroulements rotoriques sont connec-
tés à un onduleur de tension. Cette étude se place dans le contexte de la généra-
tion électrique dans les systèmes éoliens. L’auteur compare cette solution aux deux
autres envisageables :

1. solution à vitesse variable avec une machine asynchrone à cage

2. solution à vitesse fixe avec une machine à cage.

La comparaison est effectuée sur les critères suivants : complexité du système à
mettre en oeuvre, zones de fonctionnement, et quantité d’énergie disponible à la
sortie. La conclusion de cet article est que le système le plus simple à mettre
en oeuvre est le système à vitesse variable utilisant une MADA. L’auteur constate
qu’en matière de récupération d’énergie, la MADA est meilleure que les deux autres
solutions grâce au maintien de son couple maximal sur une plus grande plage de
vitesse. Un autre avantage mis en relief est la réduction de la puissance donc du
prix des convertisseurs à mettre en oeuvre.

D. FORCHETTI [20], considère une MADA dont le rotor est connecté à un
onduleur. Le stator est par conséquent relié au réseau triphasé. L’étude se focalise
sur un fonctionnement en mode générateur de la MADA. Il propose un contrôle
vectoriel basé sur l’orientation du flux statorique. Les deux variables de contrôle
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sont les deux courants rotoriques (direct et en quadrature), et les variables de sortie
sont, la fréquence et l’amplitude de la tension statorique. Des résultats expérimen-
taux sont ensuite présentés. Les courbes des tensions et courants statoriques sont
présentées et commentées. Les test expérimentaux ont été réalisés sur une machine
de 5.5kW.

R. GHOSN [22], [23] considère le cas d’une MADA fonctionnant en mode mo-
teur dont le stator et le rotor sont reliés à deux onduleurs différents. Ils sont eux
mêmes reliés à un redresseur commun. Dans son mémoire de thèse, il se fixe deux
objectifs :

1. premièrement, assurer une répartition des puissances entre le stator et le
rotor,

2. deuxièmement, mettre en oeuvre une stratégie de contrôle à orientation de
flux statorique.

Afin de parvenir à son deuxième objectif, il introduit un courant magnétisant, fruit
de l’addition d’un courant rotorique et d’un courant statorique. Compte tenu du fait
que cette fois ci les deux cotés de la machine sont alimentés par deux alimentations
indépendantes, les équations de transfert résultantes pour les courants sont du type
”deuxième ordre”. Les termes de couplage, indispensables à compenser, sont simples
et définis à partir du fonctionnement en régime permanent. Afin de pouvoir valider
l’ensemble de sa stratégie, il applique le principe de répartition des puissances aux
modèles de contrôle proposés par MOREL,[43], et par LECOCQ, [36], et compare
ainsi les résultats de simulation obtenus.
La deuxième partie de son mémoire propose une nouvelle stratégie d’observation
de la vitesse basée sur la méthode MRAS (Model Reference Adaptive System). Il
présente enfin en dernière partie une étude expérimentale de son travail réalisé sur
une maquette de 1.5 kW de la société ALSTOM de Belfort.

W. HOFMANN [25] fait une étude des variables de la MADA dont les enroule-
ments statoriques sont connectés au réseau tandis que les enroulements rotoriques
sont reliés à un onduleur. Il propose une application éolienne (fonctionnement géné-
rateur de la MADA) et par conséquent une courbe de couple mécanique disponible
en fonction de la vitesse. Il part de l’hypothèse que sa machine est pilotée par
un contrôle vectoriel basé sur l’orientation du flux statorique. Il analyse par les
simulations des variations des courants, des pertes et des flux. Il démontre que son
contrôle, qui doit minimiser les pertes, est performant.

B. HOPFENSPERGER [28], propose l’étude d’une MADA dont les enroule-
ments statoriques sont reliés à un réseau triphasé, le rotor est alimentée par un
onduleur. Il se place dans un fonctionnement en mode moteur et vise des appli-
cations nécessitant une variation de vitesse de rotation. Il adopte une stratégie
de contrôle de type champ orienté. L’orientation du repère est choisi suivant le
flux statorique. Il se propose ensuite de montrer quelques résultats expérimentaux
avec et sans capteur de position. Il est particulièrement intéressant de constater que
l’auteur propose deux façons de déterminer l’angle de rotation du repère tournant :

1. la première est basé sur la mesure et l’expression des courants statoriques
dans un repère tournant,

2. la deuxième nécessite la mesure des puissances active et réactive statoriques.

Dans [27], il propose l’étude de deux machines asynchrones à rotor bobiné dont les
axes rotoriques sont couplés à la fois mécaniquement et électriquement entre eux
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(principe de la cascade hypo ou hyper synchrone). Dans cet article, l’auteur explore
une façon de contrôler ce système en essayant de satisfaire les principes généraux
du contrôle vectoriel : référence de couple, de vitesse, de puissance active et de
puissance réactive. Des résultats expérimentaux peuvent être consultés. Il s’agit
des courbes expérimentales des variations de vitesse, des courants statoriques et
des puissances active et réactive statoriques.
Dans un autre article [29], l’auteur reprend l’étude précédente mais en appliquant
cette fois ci la théorie du champ orienté au flux commun rotorique alors que dans
l’étude précédente il avait choisi un flux statorique. A nouveau, des résultats ex-
périmentaux sont présentés. Il s’agit des courbes expérimentales des variations de
vitesse, des courants statoriques et des puissances active et réactive statoriques.

L’étude de Y. KAWABATA [31] est très proche de la configuration que nous sou-
haitons étudier, le stator et le rotor de sa MADA sont connectés à deux onduleurs
indépendants Les deux onduleurs de tension sont alimentés par deux redresseurs
indépendants. Le modèle global dans l’espace d’état de la machine dans un réfé-
rentiel quelconque est donné. Les courants sont les variables d’état et les tensions
d’alimentation composent le vecteur de commande. Ce qui est ensuite remarquable,
c’est que l’auteur va simplifier son modèle d’état de façon a faire apparâıtre des
termes couplés et d’autres découplés. Pour cela il arrive à exprimer son premier mo-
dèle d’état en plusieurs vecteurs facteurs de deux matrices particulières : la matrice
unité et une matrice appelée J , matrice unité antidiagonale. Il en déduit que tous
les éléments multipliés par la première matrice ne font pas apparâıtre de couplage
entre les axes de son repère tournant, alors que ceux multipliés par la deuxième (J)
présentent des couplages entre axes. Par un jeu de simplification basé sur l’analyse
précédente, il établit un modèle d’état où un courant magnétisant et un courant
contrôlant le couple apparaissent pour chaque coté de la machine et peuvent être
contrôlés indépendamment. Des courbes expérimentales de l’asservissement réalisé
à partir de cette modélisation viennent appuyer ces démonstrations. L’auteur pré-
sente les courbes de réponse de la consigne de vitesse appliquée et des courants.
La validation expérimentale a été menée sur une machine de 0.75 kW

Z. KRZEMINSKI [35] présente une méthode de contrôle d’une MADA sans
capteurs. Nous sommes encore dans le cas où les enroulements statoriques de la
machine sont reliés à un réseau triphasé tandis que le rotor est relié à un onduleur.
L’auteur s’affranchit de la mesure par capteur des courants rotoriques car il utilise
la méthode PLL (Phase Locked Loop) qui lui permet de synchroniser la phase
des courants rotoriques sur celle des tensions statoriques. Deux différents types
de contrôles sont ensuite appliqués, il s’agit d’abord d’un contrôle des courants
rotoriques par hystérésis et ensuite de l’utilisation d’un régulateur de courant de
type prédictif. Il compare ensuite les résultats de ces deux méthodes de contrôle
par simulation et expérimentation. Les résultats expérimentaux présentés sont les
courbes de réponses des puissances actives statoriques et rotoriques. Les résultats
sont bien entendu très satisfaisants pour les deux types de contrôle avec tout de
même des résultats sensiblement meilleurs pour le contrôle prédictif des courants.

D. LECOCQ [36] [38] présente des résultats de simulations d’une MADA dont le
stator et le rotor sont connectés à des onduleurs indépendants. Il propose d’adopter
la théorie du champ orienté appliqué au flux statorique. Il choisit donc d’imposer
la vitesse, le flux, le facteur de puissance et le glissement. Il prétend pouvoir les
contrôler à la fois, en régimes permanent et transitoire. Dans [37] l’auteur explique
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comment procéder à un contrôle indirect du flux du même système. Il part du
principe que la MADA offre quatre degrés de liberté : le flux, le couple, la fréquence
rotorique, et le facteur de puissance. Il choisit alors le flux d’entrefer et introduit
un courant magnétisant. Celui ci est proportionnel au flux d’entrefer. Ensuite,
il formule les trois autres relations liant les courants avec une des grandeurs à
contrôler. Il définit les quatre régulateurs de courant à mettre en oeuvre. Des
résultats expérimentaux sont présentés, il s’agit des réponses du flux statorique, de
la vitesse, et des tensions et courants statoriques.

M. MACHMOUM [39] propose une étude des performances d’une MADA en
régime permanent. Son étude s’inscrit dans le cadre des applications à vitesse
variable, que le fonctionnement soit en moteur ou en générateur. Il s’agit d’une
MADA dont le stator est relié au réseau et le rotor à un cycloconvertisseur consi-
déré comme une source de courant. Pour la stratégie de commande, l’auteur choisit
d’aligner l’axe d de son repère tournant avec le courant rotorique. Il souhaite en-
suite contrôler les courants rotoriques et l’angle de déphasage de la tension stator
par rapport à son repère, il le nomme angle de charge. L’expression analytique du
couple peut alors être scindée en deux parties, une partie due au courant rotorique
et l’autre due à l’interaction entre les alimentations stator et rotor. Les résultats ex-
périmentaux qui présentent les réponses du courant rotorique en fonction de l’angle
de décalage en régime permanent, permettent de conclure qu’une alimentation en
courant est préférable pour le contrôle de la MADA.
Dans une autre étude très proche, [40], l’auteur se focalise sur une alimentation
en tension au rotor. Le modèle ainsi obtenu est simple d’utilisation et minimise le
nombre de paramètres ayant une influence sur l’état en régime permanent de la
MADA, par rapport à une alimentation en tension. Cette fois, le repère tournant
est associé au vecteur tension statorique. Une analyse de l’expression analytique
du couple en régime permanent permet de constater que le couple dépend de trois
paramètres : le glissement, le ratio entre les amplitudes des tensions statoriques et
rotoriques, et le déphasage entre les deux sources de tensions. Des résultats de si-
mulations sont présentés. Il s’agit des courbes de variation du couple, des courants
statoriques et rotoriques en fonction des différentes valeurs que peuvent avoir les
paramètres définis : le rapport des tensions, l’angle de déphasage entre le vecteur
tension statorique et le vecteur tension rotorique, etc...

L. MOREL [43] fait l’étude d’une MADA dont le stator est relié au réseau et
le rotor à un onduleur. Il assure qu’une telle disposition permet de dimensionner
la puissance du convertisseur utilisé au rotor à 20% de la puissance mécanique
maximale. Il propose d’effectuer un contrôle de type champ orienté. Afin d’obtenir
un moteur ou un générateur à vitesse variable il propose de passer par trois phases
différentes pour amener la vitesse du moteur de zéro à sa vitesse nominale : mode
I, on démarre le moteur avec les enroulements statoriques en court-circuit, mode
II, on connecte le stator sur le réseau, mode III, la MADA est alimentée à tension
et fréquence fixe au stator et par un convertisseur au rotor. Le fonctionnement du
système durant les différents modes est démontré avec validation par des résul-
tats expérimentaux. Il s’agit des réponses en vitesse de la MADA, des courbes de
réponse des courants et des tensions rotoriques.

R. PENA [44] étudie une MADA fonctionnant en générateur dont les enroule-
ments statoriques sont reliés à un réseau triphasé, et dont les enroulements roto-
riques sont reliés à un onduleur. La charge mécanique entrâınant le rotor est un
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moteur diesel. Il propose d’adopter un contrôle indirect du flux statorique via un
courant magnétisant lui même régulé par les courants rotoriques. L’originalité de
l’étude réside dans le fait que l’auteur tente d’utiliser le moins de carburant pos-
sible en régulant la vitesse de l’ensemble suivant une courbe optimale de vitesse en
fonction de la charge. Une régulation de type ”floue”est alors utilisée pour la boucle
de régulation de vitesse. Des résultats de simulation qui présentent les réponses de
la vitesse, des courants ou, de la consommation de carburant, attestent du bon
comportement de l’ensemble. Cet article s’inscrit dans la notion de contrôle en vue
d’optimisation globale du système.

S. PERESADA [45], [46] présente ses travaux de recherche portant sur une
MADA dont les enroulements statoriques sont reliés au réseau, le rotor est quant
à lui connecté à un onduleur de tension. L’auteur place son étude dans le contexte
d’un fonctionnement en mode générateur. Il propose de faire une régulation ”asymp-
totique” des puissances active et réactive statoriques par le biais d’une régulation
des courants actif et magnétisant statoriques. Il se place dans un repère tour-
nant lié à la tension statorique. Pour rester dans le cas le plus général possible, il
précise qu’il ne négligera pas les termes résistifs. Il démontre à travers des tests
expérimentaux et des simulations que le système est robuste face à des variations
paramétriques et face à une erreur de la mesure de la position mécanique du rotor.
Il conclut en précisant que pour lui ce système est aussi bon dans la génération
d’énergie que pour la traction à condition que les domaines de vitesse soient très
proches de la vitesse de synchronisme.

G. PODDAR effectue dans [48] une étude très similaire celle que nous pensons
mener : il considère un système dont le stator et le rotor sont connectés à des on-
duleurs indépendants, le fonctionnement moteur est d’abord envisagé. Il propose
de contrôler deux courants statoriques avec la méthode du champ orienté, tandis
qu’une loi statique V/f sera implantée au rotor permettant ainsi de contrôler le flux
et la pulsation rotorique. Il présente aussi une nouvelle loi de fréquence permettant
une indépendance de la réponse du système vis à vis des variations paramétriques.
Il conclut en démontrant que le double de la puissance nominale du moteur est
atteint pour une vitesse de rotation de la machine valant le double de la vitesse no-
minale. Des résultats expérimentaux sont présentés. Nous pourrons ainsi consulter
les courbes de réponse des flux statoriques, des courants statoriques et rotoriques
ainsi que de la vitesse pour différents couples de charge.

F. POITIERS [49], étudie une MADA en vue de l’appliquer à des systèmes de
type éolien. Les enroulements statoriques sont donc connectés sur le réseau triphasé
tandis que le rotor est relié à un onduleur. Afin d’établir une commande de type
vectorielle, l’auteur propose d’utiliser un référentiel tournant lié au flux statorique.
L’étude porte ensuite sur la comparaison entre un correcteur de type PI classique et
un correcteur de type RST. Ces correcteurs sont mis en oeuvre de façon à contrôler
les variables essentielles du système à savoir : le flux statorique et le couple. Les
simulations effectuées permettent d’analyser les réponses temporelles des variables.
Les critères qui permettent d’analyser ces réponses sont la recherche de la puissance
active optimale, l’adaptation face à une variation de vitesse brutale, la robustesse
face aux variations des paramètres électriques. Les réponses donnés par les deux
régulateurs sont ainsi comparées. Les conclusions dévoilent que les deux types de
régulations conduisent à des résultats équivalents. Le régulateur RST donne des
meilleurs résultats en terme de robustesse vis à vis des variations paramétriques,
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que celles-ci soient mécaniques ou électriques.
L’étude que présente D. RAMUZ [53] porte sur une MADA dont les enroule-

ments statoriques et rotoriques sont alimentés par deux onduleurs indépendants.
L’auteur propose d’utiliser cette configuration pour un fonctionnement moteur dans
des applications telles que la traction où la ”première transformation de l’acier”.
Afin de contrôler sa MADA, l’auteur utilise un contrôle vectoriel à orientation
de flux. Dans un premier temps il présente des résultats expérimentaux avec un
contrôle basé sur un repère tournant lié au flux statorique, dans un deuxième
temps, le contrôle est basé sur une orientation du repère suivant le flux d’entrefer.
Les résultats présentés sont la vitesse, les courants statoriques et rotoriques. Ces
résultats expérimentaux ont été obtenus sur une maquette dont le moteur a une
puissance de 1.5 kW.

A. SAPIN, [57], utilise un onduleur trois niveaux du côté rotorique de la MADA
dont les enroulements statoriques sont reliés au réseau. L’onduleur multiniveaux
(NPC) va piloter la machine en vue de l’appliquer aux usines de pompage et d’ex-
traction. Les principaux avantages que présente l’auteur pour valider sa proposition
sont :

– la réduction du nombre de transformateur à utiliser,
– l’utilisation d’un onduleur à trois niveaux avec un facteur de puissance uni-

taire (cos(ϕ) = 1).
Les résultats de simulations des régimes transitoires montrant les courants, les
tensions, le couple et la vitesse appuient ces conclusions.

A. M WALCZYNA, [70], étudie une MADA dont les enroulements statoriques
sont connectés à un réseau triphasé et le côté rotorique à un onduleur de tension
contrôlé en courant. L’auteur s’intéresse à des application pour la génération d’éner-
gie électrique. Il présente les résultats de simulations des dynamiques des courants
d’une MADA. Il adopte un contrôle de type champ orienté, le repère étant lié sur
la tension statorique. L’auteur choisit de travailler dans l’espace d’état en adoptant
le flux stator et le courant rotor comme variables d’état. Les variables à contrôler
sont le couple, et la puissance réactive statorique. Pour A.M WALCZYNA, l’in-
térêt principal d’un contrôle en courant de la MADA réside dans le fait que le
couple ne dépend plus de la vitesse ou du glissement mais dépend uniquement de
l’amplitude et de la fréquence des courants rotoriques. Quelques exemples expéri-
mentaux viennent confirmer la simulation. Il s’agit des réponses de la vitesse, des
flux statoriques, rotoriques et d’entrefer ainsi que des courants.
Dans une autre étude, [71], l’auteur reprend l’étude précédente en modélisant la ma-
chine dans un repère tournant lié à la tension rotorique. Il affirme que la structure à
commander est ainsi plus simple. Afin d’améliorer les performances dynamiques et
statiques de la MADA, l’auteur propose l’analyse de l’influence du couplage dû aux
courants de l’axe opposé, au sein des termes de compensation relatifs aux équations
rotoriques. Une comparaison est ensuite faite par rapport à ses précédents travaux.

S.WANG, [72], présente les résultats de simulation d’une MADA dont les en-
roulements statoriques sont connectés à un réseau triphasé. Le bobinage rotorique
est alimenté par un onduleur de tension. L’auteur envisage d’appliquer son étude à
un fonctionnement moteur ou générateur à vitesse variable. La stratégie de contrôle
retenue pour cette étude est de type champ orienté, le repère tournant étant orienté
suivant le flux d’entrefer. Un courant magnétisant à contrôler est ainsi introduit.
L’auteur propose une méthode de compensation des oscillations de flux permettant
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d’améliorer les performances dynamiques du système. Il définit une relation liant
la dérivée du flux d’entrefer au courant rotorique dans l’axe d. Il constate que la
dynamique de ce courant influence la dynamique du flux, il propose donc d’agir là
dessus afin de compenser les oscillations de flux observées.

L. XU, [73], fait l’étude d’une MADA dont seul le côté rotorique est relié à un
onduleur indépendant. Le côté statorique est relié au réseau triphasé. Il propose
une stratégie de commande originale sans capteur de position mécanique du rotor.
L’auteur effectue un contrôle des courants rotoriques. La stratégie de commande
retenue est de type champ orienté, le repère tournant est choisi de façon à être lié au
flux d’entrefer. La position angulaire du rotor est obtenue par une expression faisant
intervenir les courants et tensions rotoriques mesurés. Des courbes expérimentales
viennent corroborer les résultats de simulations présentés. Il s’agit des courbes de
vitesse, de puissance réactive et bien entendu une courbe de comparaison entre
l’angle mécanique estimé et mesuré.

Dans ce panel d’articles traitant de stratégies de commande pour toutes les
configurations de MADA, il nous semble important de retenir les articles [22], [31],
[36] et [38]. Ils traitent d’une configuration de MADA à deux onduleurs de tension.
Les stratégies de commande sont dans trois cas des contrôles vectoriels et dans le
dernier cas un retour d’état.

1.2.1.4 Articles généraux

Nous présentons dans ce paragraphe des articles plus généraux ou traitant de
configuration en plein essor.

P. BAUER, et ses coauteurs [5] font un état de l’art du génie électrique utilisé
lors de la construction d’une éolienne. Un paragraphe est consacré à l’étude des
différents types de générateurs utilisés. Concernant la MADA deux variantes sont
présentées : le système de Kraemer, ou système consommateur de puissance réactive
et le système classique d’une MADA fonctionnant en génératrice,. Cette dernière
est équipé d’un système de contrôle de la puissance réactive de sortie. Dans les
deux cas, le stator de la machine est connecté au réseau. Les auteurs concluent que
de toutes les motorisations possibles présentées, aucune n’est pour l’instant idéale
et pensent que les générateurs asynchrones à rotor bobiné ont très peu d’avenir
face à leur concurrents : les générateurs à aimants permanents. Cette étude bien
que pessimiste pour les MADA a le mérite de dresser un tableau des possibilités
qui s’offrent à un industriel voulant construire une éolienne. Chaque possibilité
technique est commentée avec ces avantages et ces inconvénients.

L’étude suivante fait partie de ces études ”parallèles”. Elle propose d’utiliser
une configuration de MADA pas encore généralisée pour venir remplacer la confi-
guration à un onduleur connecté au côté rotorique. F. BLAZQUEZ [8], présente un
nouveau type de générateur pour les applications éoliennes, il s’agit d’une MADA
sans balai. Cette machine est en fait composée de deux enroulements statoriques
indépendants et d’un rotor ”spécial”. Le premier enroulement statorique est dit en-
roulement de puissance, et est directement connecté au réseau, alors que l’autre est
dit enroulement de commande, et est piloté par un onduleur. On parle de machines
doubles étoiles. L’intérêt de telles machines est qu’elles permettent un fonctionne-
ment à très basse vitesse, et donnent la possibilité d’envisager la suppression des
réducteurs mécaniques. La maintenance mécanique devient plus facile du fait de la
suppression du système ”bague - balai”. Les auteurs pensent que cette solution très
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prometteuse pourrait remplacer la solution classique à rotor bobiné, notamment
dans le cadre de la régénération des centrales hydroélectriques d’europe du nord.

Nous avons voulu dans ce paragraphe présenter deux études dignes d’intérêt, la
première parce qu’elle relativise les résultats et les applications envisageables avec
les MADA, la deuxième parce qu’elle propose une solution alternative basée sur
une machine à double alimentation.

1.2.2 Conclusions

En matière de MADA, on peut dire à la lueur de cette étude bibliographique,
que ce terme regroupe énormément de sujets. Nous avons pu, à travers cet échan-
tillonnage de 30 ans de publications sur la MADA, apprécier à quel point elle
est déclinable. On comprend aisément pourquoi dès les premières études on l’a
surnommée ”machine généralisée”. Il ressort tout de même de cette vue bibliogra-
phique que les études entreprises sur cette machine ont majoritairement concerné
un fonctionnement en mode générateur avec une visée sur les applications éoliennes.

Une première catégorie d’étude (au delà des configurations ”systèmes ” envisa-
geables) porte sur la notion de stabilité, et de modélisation de la MADA.
La seconde catégorie, concernent les publications traitant des études des contenus
harmoniques des formes d’ondes, de filtrage de courants ou de tensions, condui-
sant à une meilleure qualité de contrôle. Dans ces études, la notion de stratégie de
contrôle est sous jacente et ne fait pas pleinement partie de l’objet de la publica-
tion, contrairement à la dernière catégorie d’étude.
Enfin la troisième catégorie d’étude a fait balayer par les auteurs un maximum de
stratégies de commandes afin de piloter la MADA en vue d’atteindre des objectifs
divers. Que ce soit en fonctionnement ”moteur” ou ”générateur”, il n’est pas rare
de rencontrer comme objectif le contrôle de l’état magnétique de la machine, ou
l’assurance d’une certaine qualité de signal sur un de ses ”côtés”.
Enfin nous avons présenté deux articles portant à controverse sur les MADA. Le
premier assure qu’en matière de construction éolienne, la MADA va être supplentée
par les machines à aimants permanents, et la seconde a ”anticipé” ce revirement
et propose une MADA dont la construction est légèrement différente (Fig. 1.2.1).
Cette nouvelle MADA serait un palliatif pour ne pas se détourner des machines
à double alimentation. Ces trois catégories de sujets d’articles ou de mémoires
s’adressent aux différentes configurations possibles d’une MADA. Effectivement un
grand nombre de solutions techniques ont déjà été explorées. Nous allons exclure
un grand nombre de configurations pour nous concentrer sur les deux configura-
tions majeures de la MADA. On notera en effet, que se sont les deux configurations
que l’on trouve majoritairement. Les autres configurations peuvent être considérées
comme marginales, à une exception près la MADA à ”double étoile” stator (§1.2.1).
La première solution que l’on rencontre fréquemment est une solution ”familière”.
Elle consiste en une MADA dont le stator est relié au réseau tandis que le rotor est
connecté à un onduleur indépendant. On trouvera sur la figure 1.4, une description
générique récapitulant la configuration des systèmes utilisant cette configuration.
Cr est le couple résistant, Cem le couple électromagnétique et Ω la vitesse.

Majoritairement, les applications visées par les auteurs sont les futures fermes
éoliennes, c’est à dire un fonctionnement en mode générateur. Pourtant quelques
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Réseau triphasé

Convertisseurs rotoriques

MADA

Cem, Ω

Cr

Redresseur Onduleur

Fig. 1.4: Schéma général d’un système utilisant une MADA alimentée par un seul
onduleur.

auteurs suggèrent cette solution pour un fonctionnement moteur. Les applications
visées sont le pompage, le forage ou l’extraction. Mais dans l’ensemble, peu d’au-
teurs ont réellement étudié un fonctionnement moteur avec cette configuration,
même si tous affirment que le fonctionnement est réversible. Nous pouvons conclure
que cette configuration est prédestinée à un fonctionnement générateur.
La stratégie de contrôle adoptée est quasi systématiquement un contrôle vecto-
riel. Deux auteurs, pourtant se détachent. L’un fait un contrôle par fourchette de
courant, [35], et l’autre réalise un contrôle en se basant sur l’asservissement des
séquences positives ou négatives de courant, [6].
Dans la majorité des cas, le repère tournant nécessaire au contrôle vectoriel, est
lié au flux statorique ou à la tension statorique. Quelques articles traitent le pro-
blème à partir d’une orientation du flux d’entrefer, et enfin d’autres s’intéressent
aux autres orientations possibles. Ainsi, le repère tournant peut-être aligné avec :
un courant rotorique, un courant magnétisant statorique ou rotorique, une tension
rotorique ou un flux rotorique. Pratiquement dans tous les exemples les auteurs
choisissent leur jeu de ”référence” de variables en fonction de critères liés à la
puissance : contrôle de la puissance active ou réactive. Il s’agit bien entendu des
puissances renvoyées sur le réseau, donc du côté des enroulements ”statoriques”.

On peut ici encore conclure que cette MADA n’a été testée qu’avec des contrôles
vectoriels, dans le but de mâıtriser les échanges d’énergie et notamment les trans-
ferts de puissances active et réactive envoyées sur le réseau. Majoritairement, le
principe de découplage entre le flux et le couple n’est assuré qu’en régime perma-
nent. L’hypothèse consistant à négliger les résistances des enroulements statoriques
est adoptée. Il n’y a donc pas de contrôle direct du flux, sa valeur et orientation
dépend de la qualité du réseau auquel sont connecté les enroulements statoriques.
Il faut tout de même préciser que dans cette configuration, beaucoup d’auteurs
orientent leurs travaux sur la modélisation et la caractérisation des phénomènes
éoliens, courbes de puissance à extraire en fonction de la vitesse de vent, plutôt
que sur le contrôle ”pur” des variables de la MADA.
Enfin, il est intéressant de noter que la plupart des articles que l’on peut trouver
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sur cette configuration font une comparaison entre leurs résultats expérimentaux
et ceux obtenus par simulation. Cette configuration fait l’objet de beaucoup de
publications et de communications : 80% des articles portant sur les machines à
double alimentation.

La deuxième solution, consiste en une MADA dont les deux cotés, stator et
rotor, sont alimentés par des onduleurs de tension. Elle peut prendre deux formes
équivalentes :

– deux onduleurs alimentés en parallèle par un redresseur commun, ce dernier
est donc une source d’alimentation commune aux deux côtés,

– deux onduleurs alimentés par leurs propres redresseurs. Dans ce cas, c’est le
réseau qui est la source du couplage électrique existant entre les deux côtés.

Nous trouverons sur la figure 1.5 un schéma générique de cette structure.

MADA

Cem, Ω

Cr

Onduleur statorique

Onduleur rotorique

Fig. 1.5: Schéma général d’un système utilisant une MADA alimentée par deux
onduleurs de tension.

Comparativement à la solution ”classique”, peu d’articles traitent d’une configura-
tion d’une MADA avec deux onduleurs. Les quelques articles que l’on peut trouver
peuvent être qualifiés d’articles de référence et tentent de traiter la modélisation,
la stabilité de cette configuration, le contrôle etc. . .[50], [36], [31]. Les auteurs n’ont
pas tranché sur le fonctionnement type que pourrait avoir cette solution, moteur ou
générateur. Très peu d’applications sont nommées ou visées directement. Pourtant,
les applications exigeant une vitesse variable sont souvent sous jacentes.
Dans les articles traitant de stratégies de contrôle d’une telle configuration, le
contrôle vectoriel est celui que l’on rencontre le plus couramment, il semble avoir
été adopté par tous. Le flux statorique semble être la variable conventionnelle pour
l’orientation du repère tournant. Seul un article aborde le problème en choisissant
une orientation du flux d’entrefer, [37]. Le formalisme dans l’espace d’état tend à
se généraliser. Un auteur tente d’ailleurs de piloter cette machine par les stratégies
de type retour d’état, [31]. La vitesse, le flux, les puissances active et réactive sont
les variables que l’on souhaite asservir le plus fréquemment.
Pour ce qui est de la partie expérimentale de ces études, il faut avouer que la plu-
part des auteurs sont assez vagues sur les tests qu’ils ont réellement réalisés. On
a l’impression que par la faute du peu d’applications visées, cette configuration
n’a pas été l’objet de beaucoup d’études expérimentales. Les stratégies utilisant
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des régulateurs polynômiaux (RST), la technique Direct Torque Control, ou du
modèle interne, etc. . .n’ont été que très peu explorées.

Cette configuration trouvera-t’elle des applications pour lesquelles elle devien-
drait indispensable ? Saura-t’elle venir empiéter sur les plates-bandes de la machine
asynchrone à cage d’écureuil dans le domaine de la vitesse variable ? Quel contrôle
mettra en valeur toutes les possibilités d’une telle configuration ?

1.3 Choix de la châıne de puissance retenue

Nous donnons deux schémas génériques de la châıne de puissance possible à
étudier avec une MADA alimentée par deux onduleurs. Un schéma détaillant la
structure utilisant deux onduleurs et deux redresseurs est donné sur la figure 1.6.

Réseau triphasé
Convertisseurs statoriques

Convertisseurs rotoriques

MADA

Cem, Ω

Cr

Redresseur Onduleur

Fig. 1.6: Schéma général utilisant deux redresseurs alimentant deux onduleurs

Cette structure est évidemment la structure la plus générale du système. Les deux
redresseurs ont une source d’alimentation commune qui est le réseau triphasé.

Un autre cas de figure est une structure très similaire à la précédente à la diffé-
rence qu’il n’y a qu’un seul redresseur. Le redresseur utilisé est alors dimensionné
pour donner plus de puissance. Cela sous-entend que les deux onduleurs ont une
source d’alimentation en énergie commune, le bus continu. Le schéma est présenté
sur la figure 1.7.
Nous avons apparemment le choix entre les deux configurations de puissance. Lors
de la réalisation expérimentale, nous nous sommes aperçu que la deuxième struc-
ture (un redresseur commun) fait appel à une hypothèse sous jacente et implicite :
les deux cotés de la machine doivent être dimensionnés de façon identiques. C’est
à dire que le rapport de transformation de la machine, que l’on pourrait ici définir
comme le rapport de la tension statorique sur la tension rotorique, doit être très
proche de un. Si ce n’était pas le cas, dans un fonctionnement avec un modulateur
à largeur d’impulsion, un coté, (faible tension) se verrait appliquer des niveaux de
tensions trop élevées par rapport à son dimensionnement. Nous pouvons donc ima-
giner que les conducteurs, fortement sollicités au niveau de leur tenue en tension,
auraient un vieillissement prématuré, voir immédiat.
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��

��

Réseau triphasé

Redresseur et
bus continu
commun

Onduleur statorique

Onduleur rotorique

MADA

Cem, Ω

Cr

Fig. 1.7: Schéma général utilisant un seul redresseur alimentant deux onduleurs
en parallèle

Un autre argument est que les constructeurs de machines électriques ne pro-
posent pas dans leurs catalogues standards, de machine ayant un rapport de trans-
formation proche de l’unité. Il s’agit systématiquement d’une commande spécifique,
avec évidemment les conséquences que celà peut avoir sur le cout global de la ma-
chine. De plus, la plupart des machines vendues ont une configuration fixe au rotor
(étoile ou triangle). La modification du couplage par l’utilisateur n’est pas possible
dans les solutions standards proposées.

Au commencement, notre étude portait sur une structure à deux onduleurs de
tensions alimentés par un redresseur commun. Effectivement, notre étude étant la
suite logique du travail de R. GHOSN [22], nous avons considéré la même solu-
tion technique, c’est à dire un seul redresseur pour deux onduleurs. Par la suite
nous nous sommes aussi intéressés à la seconde forme. Nous avons toujours eu le
souci de replacer notre étude dans un contexte le plus général et le plus modulaire
possible. C’est donc naturellement que nous avons décidé d’utiliser pour la mani-
pulation expérimentale, deux redresseurs associés à deux onduleurs. Notre choix a
été conforté par l’obligation d’un rapport de transformation lors de l’achat de la
MADA. De plus, le choix de la configuration à un redresseur nous aurait obligé à
être très attentif à son dimensionnement : il doit en effet être capable de supporter
le travail en parallèle des deux onduleurs. Ce problème aurait dû être étudié au
sens des échanges énergétiques.

1.4 Discussion sur les avantages et les inconvé-

nients d’une MADA avec des convertisseurs

au stator et au rotor

1.4.1 Domaines d’application

Que l’on adopte un système comprenant un seul redresseur ou deux, la carac-
téristique Couple - Vitesse est toujours la même pour peu que l’on considère un
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contrôle identique sur les deux systèmes. Nous nous plaçons dans un fonctionne-
ment en mode moteur de la MADA.
Une telle caratéristique, donnée sur la figure 1.8, fait apparâıtre plusieurs zones de
fonctionnement :

– dans la première zone, la vitesse Ω évolue alors que le couple électroma-
gnétique Cem est constant et égal au couple nominal de la machine. Nous
maintenons ceci jusqu’à une vitesse que nous qualifierons, vitesse de base Ωb,

– dans la deuxième zone, nous agissons, en affaiblissant inversement propor-
tionnellement à la vitesse, l’état magnétique de la machine Φ. Le couple
diminue lui aussi, alors que la tension maximale est atteinte sur chacun des
cotés de la machine et que la puissance active PS reste minimale et constante
sur chaque côté PS = PSn.

Couple [Nm]

PSn

Cem

Φ

Vitesse [Rad/s]
Ωb Ωmax

Fig. 1.8: Caractéristique de fonctionnement de la machine ”Couple - Vitesse”

Les différentes zones seront explicitées un peu plus loin dans ce mémoire et on
pourra voir alors comment elles s’articulent en fonction du contrôle que l’on choisit
d’adopter. La différence fondamentale entre un fonctionnement à deux onduleurs et
un fonctionnement à un onduleur, est que la vitesse de base dans le cas du système
stator relié au réseau, est égale à la vitesse nominale de rotation, Ωn. Alors que dans
le cas d’un onduleur au stator et au rotor, elle dépend directement du rapport de
transformation qui existe entre la tension statorique et la tension rotorique d’une
machine à rotor bobiné.

Une telle courbe de fonctionnement nous autorise donc à penser que cette ma-
chine sera très performante dans des applications nécessitant un fort couple de
démarrage :

– la métallurgie avec les enrouleuses et les dérouleuses de bobines
– la traction, avec notamment des applications de type transport urbain ou

propulsion maritime,
– et enfin les application de levage, ascenseurs, monte-charge etc... sont visées.

1.4.2 Avantages

La configuration qui utilise deux onduleurs avec un ou deux redresseurs présente
un certain nombre d’avantages.
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Le premier d’entre tous est tout de même édifiant. Dans une configuration deux
onduleurs - un redresseur, malgré un nombre de convertisseurs plus importants,
relativement à une application avec stator connecté au réseau, le coût global de
l’ensemble serait moins cher d’environ 5% [53] . Effectivement les convertisseurs,
bien que plus nombreux sont de puissances moins élevées. Il y a donc fort à parier
que la réduction en puissance de ces onduleurs entrâıne une réduction de la quan-
tité de silicium. Par conséquent, dans le domaine de fortes puissances, cela peut
conduire à des économies intéressantes pour l’acheteur final. Il serait intéressant
de reprendre cette étude au niveau industriel et d’aboutir à un tableau compara-
tif général. Il permettrait ainsi d’établir les références de prix pour les différentes
configurations des entrâınements asynchrones utilisés.

Le deuxième avantage est la large gamme de vitesse accessible à couple et à flux
constants. Si on ajoute à cela la possibilité de démagnétiser donc d’accélérer encore
la machine, on entrevoit un peu plus les avantages de cette machine par rapport
à une machine asynchrone à cage et une machine synchrone dans les applications
nécessitant une variation de vitesse.

Le dernier avantage est trahi dans son nom : Machine généralisée. Effecti-
vement c’est une machine pouvant ”assurer” tous les fonctionnements des autres
machines. On peut donc y voir un avantage majeur, elle pourrait permettre de pas-
ser d’un fonctionnement à un autre tout à fait acceptable. Par exemple dans une
application ferroviaire, nous pouvons revenir à mode de fonctionnement de type
Machine Asynchrone (à rotor court-circuité) en cas de l’apparition d’un défaut sur
l’un des bras des onduleurs. La gestion des modes dégradés est plus facile.

Par extension, cette généralisation nous permet d’envisager le pilotage de cette
machine de manière plus globale en le dédiant à la gestion de l’optimisation des
échanges d’énergie au sein du système auquel la MADA est intégrée.

1.4.3 Inconvénients

Difficile de lui en trouver ! ! Mais tout de même, trois aspects retiendront notre
attention :

– Elle est plus volumineuse qu’une MAS à cage de puissance équivalente. L’as-
pect multi-convertisseurs, augmente le nombre de convertisseurs et par consé-
quent le prix. Pourtant certaines études (cf §1.4.2) prétendent le contraire.

– Le marché traditionnel est conquis par la MAS à cage,très étudié et très
connue, la nouveauté peut effrayer.

– A notre connaissance, peu d’industriels n’ont encore mené d’études rigou-
reuses comparatives de prix total de revient sous la forme deux onduleurs.
Cela la marginalise toujours par rapport à sa concurrente directe, la configu-
ration avec stator connecté au réseau dont le coût global est bien mâıtrisé.

1.5 Positionnement de l’étude

1.5.1 Contexte local

Cette étude est la suite logique de précédents travaux menés au sein du LEEI
sur la machine à double alimentation. Il y a d’abord eu les travaux de P. ESCANE
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dont l’étude a porté sur la simulation d’un tel système par le logiciel MATLABTM

et le langage de programmation FORTRAN, [19]. Il s’appuie lui même sur un
modèle de type premier ordre (pour les modes électriques) premièrement étudié
par M. LECOCQ [37]. Il a choisi un contrôle vectoriel avec orientation du repère
tournant sur le flux d’entrefer.

Ensuite, il y a l’étude de R. GHOSN, [22]. Cette étude propose une nouvelle mo-
délisation des modes électriques. Ce modèle est de type deuxième ordre. Il adopte
un contrôle de type champ orienté. Le repère tournant est lié avec le flux statorique.
La répartition des puissances a été son axe de travail principal. Afin d’avoir une
mâıtrise sur les puissances actives échangées entre le stator et le rotor, il propose
de faire intervenir une répartition des fréquences mises en jeu.
Précisons que j’ai eu la chance de collaborer avec R. GHOSN lors de l’implanta-
tion expérimentale de sa stratégie au sein du service Études Spéciales de la division
Power Conversion de la société ALSTOM de Belfort [63]. Au cours de cette réa-
lisation pratique, nous n’avons malheureusement pas eu les résultats escomptés à
cause du manque de temps. Le fonctionnement général, et la philosophie de la stra-
tégie ont tout de même pu être validés à vitesse réduite. La vitesse nominale n’a
pas pu être atteinte en raison notamment d’une mauvaise adéquation du redresseur
situé en tête de la châıne de puissance.

Fort de ces renseignements et expériences, nous avons pu orienter notre étude. Il
est apparu que les hypothèses émises lors de la modélisation utilisée par R. GHOSN
étaient délicates. Le modèle du second ordre ainsi développé ne trouvait pas tout
à fait sa réalité physique. A l’opposé, le modèle simulé lors des premiers travaux
par P. ESCANE était lui très simple et très proche d’une interprétation physique.

Les conclusions que nous avons été amenées à faire (§1.2.2), ont démontré que
cette machine a été pilotée quasiment uniquement par des contrôles dits ”linéaires”,
avec majoritairement des contrôles vectoriels à orientation du flux statorique. Il
nous a paru évident de confronter ces contrôles classiques à des contrôles non
linéaires en particulier ceux à Structure Variable qui connaissent aujourd’hui
un essor particulier de par leur simplicité de mise en oeuvre et leur robustesse vis
à vis des variations paramétriques.

Compte tenu de ces premières conclusions, nous avons naturellement fait une
synthèse des études précédentes pour donner corps à ces travaux. Comme nous
aurons l’occasion de le décrire dans le chapitre suivant consacré à la modélisation,
le modèle formulé par P. ESCANE nous servira de base pour la modélisation de
la MADA. Nous verrons comment ce modèle peut être assimilé à un modèle en
régime permanent bien connu des spécialistes de la Machine Asynchrone. Afin de
pouvoir aussi conclure quant à la validité d’un modèle, et bien qu’ayant écarté
celui utilisé par R. GHOSN, nous développerons notre propre modèle, basé sur
une représentation dans l’espace d’état non plus des courants, mais des flux. Nous
pourrons ainsi statuer sur l’influence de la connaissance et du choix du modèle
adopté.

Étant attaché à avoir une forte connotation ”physique” pour chaque modèle
utilisé, nous verrons comment une commande peut-être synthétisée tout en appli-
quant la théorie de répartition des puissances déjà proposée et étudiée dans [22].
Nous étudierons alors différentes variantes des stratégies de commandes possibles.

Nous aurons comme point de référence des stratégies ”purement” linéaires et
nous nous orienterons vers des stratégies non linéaires, en passant par des stratégies
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mixtes (hybrides).

1.5.2 Contexte national

Dans le cadre d’une collaboration entre différents laboratoires français sur une
thématique particulière, nous avons eu la chance de pouvoir collaborer avec d’autres
acteurs nationaux sur le thème Systèmes Multi-Machines, Multi-Convertisseurs
(SMM ), [67]. Cette opération rentre dans le cadre des Groupes de Recherche (GDR)
du CNRS. Cette thématique a récolté des résultats très positifs et a été reconduite
dans le GDR ME2MS ”Mâıtrise de l’Énergie Électrique : du Matériau au Système”
dont le responsable est M. BOUILLAULT. Un pôle ”Système”est coordonné par M.
LORON du laboratoire de Génie Électrique de Saint-Nazaire (GE44 ). Ce pôle com-
prend le thème ”Systèmes Multi-machines Multi-convertisseurs” dont l’animation
est assurée par A. BOUSCAYROL du Laboratoire d’Électrotechnique et d’Électro-
nique de Puissance (L2EP) de Lille. La thématique développée par le LEEI dans
le domaine du pilotage d’une MADA rentre parfaitement dans l’activité du groupe
national SMM. Travaillant sur un système mono-machine, bi-convertisseurs j’ai pu
prendre contact avec les différents laboratoires de ce groupe et en particulier avec
les collègues du L2EP. Il a été intéressant de mettre en relation les compétences du
LEEI dans la commande de la MADA avec les compétences du L2EP en matière
de formalisation des systèmes SMM. Il en a résulté un stage de dix jours à Lille.
Les conclusions tirées à l’issue de ce stage seront exposées lors du chapitre portant
sur la modélisation de la MADA.

1.5.3 Présentation du système à contrôler

Nous aurons l’occasion de revenir plus amplement dans le chapitre concernant
les résultats expérimentaux sur les caractéristiques techniques des différents élé-
ments de la châıne de puissance et de commande. Lors de l’élaboration de la ma-
quette expérimentale, nous nous sommes toujours imposé deux choses :

1. La maquette devait être la plus ouverte possible (toutes les configurations
devaient pouvoir être testées)

2. Elle devait comporter un maximum ”d’éléments” produits par des industriels.

Bref, elle devait concilier à la fois la flexibilité envisageable dans un laboratoire
public de recherche, avec les contraintes liées au marché industriel. Nous avons
donc opté pour un schéma de la châıne de puissance présenté sur la figure 1.9.

Nous allons donner quelques détails des différentes parties de cette châıne de
puissance. Nous donnerons dans le chapitre concernant la réalisation expérimentale
l’ensemble des données techniques de la maquette réalisée.

1.5.3.1 Partie puissance

Machines Électriques La MADA est particulièrement regardée pour des ap-
plications de fortes puissances, c’est pourquoi nous avons trouvé judicieux de se
procurer une machine adaptée au laboratoire de recherche mais plus puissante que
les machines étudiées traditionnellement. Ayant eu l’occasion de tester une machine
de 1.5 kW nous avons décidé de prendre une machine de puissance plus élevée de
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Réseau triphasé
Convertisseurs statoriques

Convertisseurs rotoriques

MADA

Cem Ω

MCC

Redresseurs
Bus
Continu

Onduleurs

Fig. 1.9: Schéma général utilisant deux redresseurs alimentant deux onduleurs

façon à s’affranchir des caractéristiques atypiques et non représentatives des ma-
chines de faible puissance. Le choix définitif correspond à la contrainte d’installation
électrique du LEEI, effectivement, le courant maximal possible dans la salle de ma-
nipulation est de 32A. Nous avons arrêté notre choix sur une machine asynchrone
à rotor bobiné de 4 kW . Effectivement, en cours de fonctionnement notre instal-
lation doit admettre des courants dont la somme des composantes statoriques et
rotoriques ne dépasse pas le courant maximal possible de l’installation. En ce qui
concerne la charge, nous avons choisi d’utiliser une Machine à Courant Continu
(MCC comme génératrice de charge pour deux raisons :

1. le couple résistant qu’elle peut produire est directement proportionnel au cou-
rant mesuré de son enroulement induit (sous l’hypothèse d’un flux constant
du côté de l’enroulement inducteur). On pourra donc si on le souhaite avoir
une estimation du couple de charge appliqué à la MADA.

2. dans un fonctionnement réversible, elle nous servira à entrâıner la MADA. De
pilotage aisé, nous pourrons tenter dans l’avenir un fonctionnement de type
éolien en lui appliquant comme référence de vitesse la sortie d’un simulateur
éolien.

Convertisseurs Statiques Afin de pouvoir tester toutes les configurations pos-
sibles, il nous faut au minimum deux onduleurs et deux redresseurs dimensionnés à
priori suivant le côté correspondant de la machine. Dans la configuration que nous
souhaitons utiliser, (deux onduleurs alimentés par deux redresseurs indépendants)
des convertisseurs d’une puissance de 4 kW auraient suffis. Nous avons eu l’op-
portunité d’acquérir des convertisseurs de 11 kW de chez TéléMécanique. Enfin,
nous prendrons un troisième redresseur, mais cette fois ci commandable de façon
à pouvoir piloter la MCC dans l’avenir.

Armoire Électrique Nous utiliserons une armoire électrique permettant de réa-
liser les différentes configurations.

Cette armoire contient aussi tous les instruments de sécurité des biens et des
personnes.
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Elle inclue également les capteurs de courant que nous utiliserons. Effectivement
dans la stratégie de commande que nous allons proposer, les mesures des courants
statoriques et rotoriques sont indispensables pour la commande future.

1.5.3.2 Partie commande

Nous devons choisir un système de commande suffisamment ouvert de façon à
y implanter notre stratégie de commande en langage C, les temps morts. . .Nous
devons nous assurer que ce système pourra recevoir des informations telles que la
mesure de vitesse ou des courants et qu’il puisse envoyer des informations à desti-
nation de la commande rapprochée des interrupteurs. Nous choisirons de prendre
une carte contenant un DSP.
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1.6 Conclusion du positionnement de l’étude

Dans cette première partie du mémoire de thèse, nous avons fait un état de l’art
des articles qui ont retenu notre attention et avons proposé pour chacun d’eux un
résumé. Nous avons amené pour chaque citation un éclairage sur la configuration
décrite dans l’article, le type de commande employé, la réalisation ou pas d’une
maquette expérimentale et les applications envisagées lors de cette étude.

Les conclusions tirées de ces analyses nous ont amené à considérer un sys-
tème, composé d’une Machine Asynchrone à Double Alimentation (rotor
bobiné avec un système de bagues et balais) dont chaque côté (Stator et Rotor)
est connecté à un redresseur en série avec un onduleur. Il s’agit de la configuration
la plus générale des systèmes faisant intervenir une MADA.

Nous proposons d’orienter notre stratégie suivant les deux types connues, un
contrôle linéaire et un contrôle non-linéaire. Pour vérifier l’influence du type
de modélisation adoptée, nous testerons nos stratégies sous deux modélisations
différentes. Il sera également proposé une modélisation graphique de la MADA.
La Représentation Énergétique Macroscopique (REM), nous permettra par in-
version du schéma de modélisation obtenu de valider ou d’infirmer la stratégie de
commande proposée.

Nous garderons toujours à l’esprit notre premier objectif de commande : ré-
partir les puissances entre le côté statorique et le côté rotorique.

Du point de vue de la réalisation expérimentale, compte tenu des contraintes
que nous nous sommes fixées (§1.5.3) et des contraintes matérielles, nous développe-
rons un système de commande permettant toutes les configurations. Il comprendra
une MADA de 4 kW accouplée mécaniquement à une MCC adéquate. Les conver-
tisseurs statiques seront suffisants en nombre et en puissance pour autoriser
toutes les configurations. Outre les éléments de puissance, cette architecture de
validation expérimentale, comprendra des éléments dits de ”commande”, éléments
d’informatique industrielle, nous autorisant toutes les stratégies possibles.
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Chapitre 2

Modélisation du système

2.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous présenterons les deux types de modélisation que nous
envisageons afin de trouver un modèle d’action pour piloter la MADA.

La première modélisation est extraite de l’état de l’art que nous avons fait au
chapitre 1. Nous nous appuierons sur des articles et mémoires déjà parus.

Nous avons décidé d’adopter cette première modélisation à cause de sa simpli-
cité mais aussi des résultats expérimentaux et des simulations dont elle a déjà fait
l’objet.

La seconde est une modélisation que nous proposons afin de rechercher d’autres
lois de commande : linéaires et surtout non linéaires.

Ensuite, nous regarderons quelles indications nous pouvons tirer d’un forma-
lisme de notre système décrit sous forme de Représentation Énergétique Macrosco-
pique (REM).

Nous nous intéresserons enfin à l’analyse du comportement du système avec la
MADA en régime permanent.
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2. Modélisation du système

2.2 Modélisation type ”courant” de la MADA

2.2.1 Modes électriques

2.2.1.1 Expression des fonctions de transferts des modes électriques

Afin de rechercher les lois de contrôle d’une machine à courant alternatif, nous
pouvons la modéliser dans un repère d-q tournant dont l’orientation est à priori
arbitraire (Fig. 2.1). Ce modèle est obtenu après transformation virtuelle de la
machine triphasée en machine diphasée équivalente (transformation de Concordia
suivie de la transformation de Park, décrite en Annexe A).

θs

θ

θr

+

Sα

Sβ

Rα

Rβ

Axe d

Axe q

ω

ωs

Fig. 2.1: Repères de référence : statorique Sα−Sβ, rotorique Rα−Rβ et tournant
d-q

Ainsi dans ce repère, Sα−Sβ sont les enroulements diphasés équivalents stato-
riques et Rα−Rβ les enroulements diphasés équivalents rotoriques. Dans les repères
”fixes” (Sα−Sβ et Rα−Rβ) toutes les variables du modèle sont alternatives, alors
que dans le repère tournant d-q, elles sont constantes. Les enroulements statoriques
sont stationnaires, alors que les enroulements rotoriques sont repérés par un angle
variable θ. Il représente la position angulaire électrique du rotor par rapport à
l’armature du stator. La relation angulaire suivante est définie :

θs = θr + θ (2.1)

θs est la position angulaire relative de l’axe d du repère tournant d-q par rapport
à la bobine diphasée équivalente du stator notée Sα. θr est la position angulaire
relative de l’axe d du repère tournant par rapport à la bobine diphasée équivalente
du rotor notée Rα.
Les vitesses angulaires de rotation sont obtenues telles que :
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2. Modélisation du système


d θs
dt

= ωs

d θ

dt
= ω

ωs = ω + ωr

(2.2)

En appliquant la transformation de Park et en tenant compte des hypothèses
classiques telles que :

– machine triphasée symétrique,
– répartition spatiale sinusöıdale des champs dans l’entrefer,
– non saturation des matériaux magnétiques,
– conservation de la puissance,

nous pouvons établir les expressions des tensions statoriques et rotoriques dans le
repère tournant d-q quelconque :

vsd(t) = Rs isd(t) +
dϕsd(t)

dt
− d θs(t)

dt
ϕsq(t)

vsq(t) = Rs isq(t) +
dϕsq(t)

dt
+
d θs(t)

dt
ϕsd(t)

vrd(t) = Rr ird(t) +
dϕrd(t)

dt
− d θr(t)

dt
ϕrq(t)

vsq(t) = Rs isq(t) +
dϕrq(t)

dt
+
d θr(t)

dt
ϕrd(t)

(2.3)

Nous devons tenir compte des équations liant les différents courants (isi , iri, i ∈
(d, q)) aux flux (ϕsi , ϕri, i ∈ (d, q)) statoriques et rotoriques qui interagissent dans
la machine : 

ϕsd(t) = Ls isd(t) +Msr ird(t)
ϕsq(t) = Ls isq(t) +Msr irq(t)
ϕrd(t) = Lr ird(t) +Msr isd(t)
ϕrq(t) = Lr irq(t) +Msr isq(t)

(2.4)

Dans ces expressions, Rs et Rr sont les résistances statoriques et rotoriques. Ls , Lr,
sont les inductances cycliques statorique et rotorique propres et Msr, la mutuelle
inductance (inductance de réciprocité).

Si maintenant, nous exprimons les équations générales (Eq. 2.3) en utilisant la
transformation de Laplace ainsi que la relation angulaire définie par la formule (2.1)
et la relation de liaison des pulsations (Eq. 2.2), le système d’équations suivant est
obtenu1 : 

Vsd(p) = Rs Isd(p) + p φsd(p) − ωs φsq(p)

Vsq(p) = Rs Isq(p) + p φsq(p) + ωs φsd(p)

Vrd(p) = Rr Ird(p) + p φrd(p) − ωr φrq(p)

Vsq(p) = Rs Isq(p) + p φrq(p) + ωr φrd(p)

(2.5)

1Par commodité, dans la suite du mémoire, les variables obtenues par transformation de
Laplace auront une notation simplifiée, par exemple, nous noterons Vsd au lieu de Vsd(p). p est
l’opérateur de Laplace.
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2. Modélisation du système

Nous définissons des tensions intermédiaires telles que :

Vsd −
Msr

Lr
Vrd = Vsd1réf

Vsq −
Msr

Lr
Vrq = Vsq1réf

Vrd −
Msr

Ls
Vsd = Vrd1réf

Vrq −
Msr

Ls
Vsq = Vrq1réf

(2.6)

Des termes de couplage à compenser apparaissent, P1d , P1q , P2d , P2q. Ces expres-
sions particulières, nous permettent d’obtenir des relations directes entre les ten-
sions intermédiaires et les courants statoriques et rotoriques dans les axes d ou q.
Il vient : 

Vsd1réf = Rs (1 + p Tsσ) Isd + P1d

Vsq1réf = Rs (1 + p Tsσ) Isq + P1q

Vrd1réf = Rr (1 + p Trσ) Ird + P2d

Vrq1réf = Rr (1 + p Trσ) Irq + P2q

(2.7)

où Ts =
Ls
Rs

est la constante de temps électrique statorique, Tr =
Lr
Rr

est la

constante de temps électrique rotorique et σ =
(
1 − M2

sr

LsLr

)
est le coefficient de

dispersion. Dans ce cas les termes de couplage peuvent être exprimés :

P1d = −Msr

Lr
RrIrd − ωs φsq + ωr

Msr

Lr
φrq

P1q = −Msr

Lr
RrIrq + ωs φsd − ωr

Msr

Lr
φrd

P2d = −Msr

Ls
RsIsd + ωs

Msr

Ls
φsq − ωrφrq

P2q = −Msr

Ls
RsIsq − ωs

Msr

Ls
φsd + ωrφrd

(2.8)

Les termes de couplage sont associés à chaque axe de chaque côté de la machine.
Ces expressions contiennent des termes témoignant de l’interaction entre les axes
et les côtés de la machine. Ainsi, dans le terme P1d associé au courant statorique
direct Isd, interviennent, le courant direct rotorique Ird et des termes liés aux flux
statoriques et rotoriques de l’axe en quadrature φsq, φrq. Remarquons la présence
des pulsations précédemment définies par l’équation (2.2).

Des fonctions de transfert peuvent être définies. Elles sont communes par côté
de la machine. C’est à dire que l’on utilisera la même fonction de transfert pour
traiter l’axe direct d et l’axe en quadrature q. Ces transmittances mettent en jeu
des tensions en fonction des courants direct et en quadrature telles que :
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2. Modélisation du système


T sI (p) =

Vsi1réf − P1i

Isi
=

Vsi1réf1

Isi

T rI (p) =
Vri1réf − P2i

Iri
=

Vri1réf1

Iri
i ∈ (d, q)

(2.9)

Elles sont de type premier ordre :
T sI (p) =

1

Rs

(1 + p Tsσ)

T rI (p) =

1

Rr

(1 + p Trσ)

(2.10)

le gain est 1
Rs

et la constante de temps est σTs pour le stator et le gain est 1
Rr

et
la constante de temps est σTr pour le rotor.

Les expressions des puissances pour le stator peuvent être données :
Ps = Vsd Isd + Isq Vsq

Qs = Vsq Isd − Isq Vsd

Ss =
√
P 2
s + Q2

s

(2.11)

Pour le rotor, nous pouvons établir :
Pr = Vrd Ird + Irq Vrq

Qr = Vrq Ird − Irq Vrd

Sr =
√
P 2
r + Q2

r

(2.12)

2.2.1.2 Schéma-bloc des modes électriques

Le schéma-bloc révélant les interactions entre les axes et les côtés de la machine
est exprimé sur la figure 2.2.

2.2.2 Modes mécaniques

2.2.2.1 Expression de la fonction de transfert du mode mécanique

On se base sur l’expression tout à fait classique d’une équation différentielle
mécanique :

Jt
dΩ(t)

dt
= Cem − ft Ω(t)− Cr (2.13)

Dans cette expression, Jt est l’inertie totale des parties tournantes de la machine
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2. Modélisation du système
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Vrd1réf
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Fig. 2.2: Schéma-bloc des modes électriques

accouplée (MADA et MCC). ft est la somme des frottements visqueux, Np repré-
sente le nombre de paires de pôles, et Cr le couple résistant subi par la MADA. Il
peut prendre plusieurs formes. Nous l’avons choisi proportionnel à la vitesse, lors
des faibles vitesses et constant à vitesse plus élevées :

– vitesse faible

Cr = f1Ω si Ω <
Ωn

100

– vitesse ”normale”

Cr = Cn si Ω >
Ωn

100
.

Cn est le couple nominal de la MADA. Nous considérerons dans ce mémoire que le
couple résistant est connu.

On exprime la fonction de transfert associée à l’équation (2.13). Elle représen-
tera le mode mécanique de notre système :

TΩ(p) =

1

ft

1 +
Jt
ft
p

(2.14)

Cette fonction de transfert est de type premier ordre avec le gain 1
ft

, la constante

de temps mécanique à vide est Jt
ft

.
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2. Modélisation du système

Le couple électromagnétique Cem de la machine est donnée par :

Cem = NpMsr(IsqIrd − IsdIrq) (2.15)

2.2.2.2 Schéma-bloc du mode mécanique

Le schéma-bloc d’une telle fonction de transfert est donnée sur la figure 2.3

Cem

Cr

TΩ(p)
Ω(p)−

+

Fig. 2.3: Schéma-bloc du mode mécanique

2.3 Modélisation type ”flux” de la MADA

2.3.1 Modes liés aux flux

2.3.1.1 Expression des fonctions de transfert des modes liés aux flux

Nous essayons à travers cette modélisation de trouver des expressions de fonc-
tion de transfert comprenant le moins d’interaction possible entre axes et côtés de
la machine. Que ce soit dans l’aboutissement à la fonction de transfert ou à tra-
vers les termes de compensation, nous cherchons à individualiser et isoler chaque
interaction à son expression la plus minimale.

Au fil de nos diverses expériences, il ressort qu’une modélisation faisant directe-
ment intervenir les flux serait plus proche de ce que l’on souhaite faire en pilotant
la MADA. Effectivement aboutir à un contrôle direct des flux avec très peu d’in-
teraction entre les côtés de la machine nous placerait dans une configuration très
proche des méthodes DTC (Direct Torque Control).

En se basant sur un modèle dans l’espace d’état tel que :

pX(p) = AX(p) + BU(p) + IP(p) (2.16a)

Y(p) = CX(p) (2.16b)

Le vecteur d’état retenu est constitué des différentes composantes des flux, soit :

X =


φsd
φsq
φrd
φrq

 Ẋ(t) =
dX(t)

dt
⇒ pX(p) (2.17)

L’expression du vecteur de commande s’écrit de la façon suivante :
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2. Modélisation du système

U =


Vsd
Vsq
Vrd
Vrq

 (2.18)

Dans cette expression, contrairement à la première modélisation, on ne trouve
plus de tensions intermédiaires. Le vecteur de commande est constitué des tensions
diphasées ”directe” et en ”quadrature” .

Le choix du vecteur de commande et du vecteur d’état, (Eq. 2.17) (Eq. 2.18),
nous permet d’introduire un vecteur ”termes de couplage” :

P =


P1d

P1q

P2d

P2q

 =



RsMsr

LrLsσ
φrd + ωs φsq

RsMsr

LrLsσ
φrq − ωs φsd

RrMsr

LrLsσ
φsd + ωr φrq

RrMsr

LrLsσ
φsq − ωr φrd


(2.19)

Les composantes du vecteur de couplage, qui devra être compensé, contiennent
un terme de moins que ceux introduits par la modélisation de type ”courant” (Eq.
2.8). Dans ces composantes, on notera l’occurrence d’un terme lié au côté opposé
de la machine, et d’un terme lié à l’autre axe du même côté. Prenons par exemple
la première composante P1d, son action concerne le flux stator dans l’axe d, φsd.
Le terme φrd représente l’influence de l’axe direct rotorique sur ce flux, alors que
le terme φsq représente l’influence de l’axe opposé statorique, soit l’influence de
l’axe en quadrature sur l’axe direct. On peut traduire cela par l’influence de l’axe
”actif”, mâıtrisant le couple, sur l’axe ”magnétisant”, garant de l’état magnétique
de la machine.

Les différentes matrices sont alors déduites. La matrice dynamique A est :

A =



− Rs

Lsσ
0 0 0

0 − Rs

Lsσ
0 0

0 0 − Rr

Lrσ
0

0 0 0 − Rr

Lrσ


(2.20)

Cette matrice dynamique est diagonale. Il est facile d’en déduire qu’il n’ y aura

aucune interaction directe entre les différents axes des différents cotés. C’est à dire
qu’il n’y a pas de terme de couplage direct entre les différentes variables. La matrice
de commande B, est égale à la matrice identité I4 :

B =


1 0 0 0
0 1 0 0
0 0 1 0
0 0 0 1

 = I4 (2.21)
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2. Modélisation du système

Le vecteur de sortie Y, est donné par la matrice C, (Eq. 2.16b), que l’on choisira
de façon à formuler le flux désiré. Par exemple, si nous désirons obtenir le flux
statorique direct, φsd, elle s’exprime :

C =
(

1 0 0 0
)

(2.22)

On écrit les fonctions de transfert découlant de cette modélisation :
T sϕ(p) =

Vsiréf + P1i

φsi

T rϕ(p) =
Vriréf + P2i

φri
i ∈ (d, q)

(2.23)

Ces fonctions de transferts lient les tensions directes aux flux stator et rotor :

T sϕ(p) =

Lsσ

Rs

p
Lsσ

Rs

+ 1

T rϕ(p) =

Lrσ

Rr

p
Lrσ

Rr

+ 1

(2.24)

Elles sont communes par côté de la machine. Ce sont des fonctions du type premier

ordre avec un gain et une constante de temps statorique valant Lsσ
Rs

, et avec un gain

et une constante de temps rotorique identiques, Lrσ
Rr

.
Les expressions des puissances active et réactive statoriques sont :

Ps =
1

LsLrσ

(
Vsd (Lrφsd −Msrφrd) + Vsq (Lrφsq −Msrφrq)

)
Qs =

1

LsLrσ

(
Vsq (Lrφsd −Msrφrd) − Vsd (Lrφsq −Msrφrq)

)
Ss =

√
P 2
s + Q2

s

(2.25)

De façon identique nous élaborons les puissances actives et réactives rotoriques :
Pr =

1

LsLrσ

(
Vrd (Lsφrd −Msrφsd) + Vrq (Lsφrq −Msrφsq)

)
Qr =

1

LsLrσ

(
Vrq (Lsφrd −Msrφsd) − Vrd (Lsφrq −Msrφsq)

)
Sr =

√
P 2
r + , Q2

r

(2.26)

2.3.1.2 Modélisation schématique des modes électriques

Devant la simplicité du modèle proposé, on ne représente sur la figure 2.4 que
le côté statorique de la machine.
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Vsd

P1d

T sϕ(p)
φsd+

+

Vsq

P1q

T sϕ(p)
φsq+

+

Fig. 2.4: Schéma-bloc des modes électriques statoriques

2.3.2 Modes mécaniques

2.3.2.1 Expression de la fonction de transfert du mode mécanique

Les expressions traduisant le modèle mécanique de la MADA seront exactement
les mêmes que celles développées pour la modélisation en courant (Eq. 2.14). Pré-
cisons que le couple électromagnétique n’aura pas la même expression puisqu’on
l’exprime en fonction des flux magnétiques présents dans la MADA :

Cem =
NpMsr

LsLrσ

(
φsqφrd − φsdφrq

)
(2.27)

2.3.2.2 Schéma-bloc du mode mécanique

Nous pouvons établir exactement la même modélisation que celle faite précé-
demment (Eq. 2.14). Nous nous reporterons donc à la figure 2.5. Cette figure est

Cem

Cr

TΩ(p)
Ω(p)−

+

Fig. 2.5: Schéma-bloc du mode mécanique

tout à fait identique avec la figure précédemment définie (Fig. 2.3).

2.4 Conclusion sur les deux types de modélisa-

tions présentées

La modélisation de type ”courant” fait apparâıtre des variables d’état ra-
pides Isd , Isq , Ird , Irq qui sont les courants statoriques et rotoriques dans
les axes d et q de la machine. On voit qu’il existe une forte interaction entre les
deux côtés d’un même axe, par le biais des tensions intermédiaires croisées, et
par l’expression des termes de couplage P1d , P1q , P2d , P2q. Une expression des
fonctions de transfert a été donnée ainsi qu’un schéma-bloc correspondant.

Nous retiendrons que cette modélisation fait intervenir des fonctions de transfert
”simples” (premier ordre).
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2. Modélisation du système

Le seul inconvénient étant qu’on ne peut à priori trancher sur la légitimité ou
interprétation physique de l’intervention de tensions intermédiaires croisées. C’est
l’expression d’un schéma équivalent en régime permanent, qui nous permettra de
justifier l’emploi de ces termes de tensions croisées.

La modélisation de type ”flux” propose un vecteur d’état constitué des com-
posantes des flux magnétiques présents dans la machine, φsd , φsq , φrd , φrq. Cette
modélisation ne présente pas, au contraire de la précédente, d’interaction entre
les côtés de la machine. On est arrivé à un découplage presque parfait. La seule
interaction qui pourrait nous être préjudiciable, est celle que l’on trouve dans les
termes de couplage. Les composantes du vecteur à compenser ont une expression
plus simple que celles définies avec la modélisation de type ”courant”.

Les expressions analytiques et schématiques des fonctions de transfert trouvées
sont de type premier ordre.

On notera un inconvénient à cette modélisation. Les flux ne peuvent pas être
mesurés directement, il s’agira donc de faire une estimation de ces flux à partir de
la mesure des courants. Nous pourrons les considérer comme mesurables puisque
les courants statoriques et rotoriques seront mesurés.

L’interêt majeur de la modélisation exprimant les flux, réside dans le fait que
l’on a directement en ”sortie” des régulateurs, les termes de tensions de référence.
Nous sommes alors très proche d’un fonctionnement à Contrôle Direct du Couple.

2.5 Modélisation de la MADA par un formalisme

graphique, la Représentation Énergétique Ma-

croscopique

2.5.1 Introduction

Cette méthode graphique est née au sein d’un Groupe de Recherche Mâıtrise de
l’Énergie Électrique du Matériau au Système (opération CNRS ), thématique Sys-
tèmes Multi-machines, Multi-convertisseurs SMM. Elle a fait l’objet de plusieurs
parutions que ce soit en revue, [10], [9], [12], [11], [59] ou lors de soutenances de
mémoires de doctorats, [33], [47]. Elle a débuté par une représentation dite SMM
(par référence à la thématique du GDR Sûreté et Disponibilité des Systèmes Élec-
triques dans lequel elle a vu jour), puis a évolué vers la REM. Cette dernière prend
notamment en compte le fait qu’un élément puisse stocker ou pas de l’énergie. Elle
apporte tous ces atouts lors de l’élaboration de stratégies de commande. En effet,
l’inversion du schéma de principe d’un système, permet de statuer immédiatement
quant aux grandeurs qui pourront être contrôlées et celles qui ne pourront pas
l’être.

On pourra se reporter aux articles cités pour des informations plus précises sur
les concepts qu’elle emploie, et sa mise en oeuvre.

2.5.2 Formalisme REM de la MADA

Nous allons établir le formalisme le plus générique que nous puissions faire d’un
système utilisant une MADA fonctionnant en mode ”moteur”. Il s’agit du système
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2. Modélisation du système

que nous souhaitons piloter. Comme nous verrons, la configuration utilisant un
seul ou deux redresseurs conduit à une stratégie de contrôle identique dans notre
cas. Partons sur la base du système le plus simple des deux : MADA relié à une
charge mécanique (ici une MCC en mode génératrice). Alimentée par ces deux côtés
(stator et rotor), les deux onduleurs indépendants sont connectés en parallèle sur
un redresseur commun relié au réseau. Commençons tout d’abord par la première
ébauche graphique qui consiste à appliquer dans un premier temps le formalisme
SMM à notre système. Ce formalisme permet de considérer le principe d’action
réaction et de mettre ainsi en valeur les grandeurs concernées. La représentation
de notre système est celle donnée sur la figure 2.6.

SE R SM

OT1

OT2

CM

Réseau Redresseur
Mise en
Parallèle Onduleur MADA CM

Source
Mécanique

Ired

Vrés

Ired

Vred

Vdc

IOnd1

Vdc

IOnd2

VSi

ISi

VRi

IRi

Ω

Cem

Cr

Ω

Fig. 2.6: Formalisme SMM d’une MADA utilisée en moteur

On distingue sur la figure, le réseau triphasé (Source Électrique SE) avec Vrés =
(V1, V2, V3), le redresseur commun (Red) aux deux côtés de la machine, la mise en
parallèle effectuée par le filtre, les onduleurs de tensions statoriques et rotoriques
(OT1 et OT2), l’élément de conversion électromécanique (CM), ainsi que la source
mécanique (SM).

Enfin, suite à la première formalisation, il est facile d’intégrer des blocs tenant
compte du principe d’éléments de conversion d’énergie (la causalité est alors sous
jacente), et d’autres tenant compte de la notion de stockage d’énergie. On obtient
alors la figure 2.7.

SE R

OT1

OT2

SM

Filtre

Mise en

Parallèle Onduleur MADA

Couplage électrique Couplage Magnétique

Ired

Vrés

Ired

Vred

Idc

Vdc

Ω

Cem

Cr

Ω

Vdc

IOnd1

Vdc

IOnd2

VSi

ISi

VRi

IRi

ISi

FemS
IRi

FemR

CSi

CRi

Fig. 2.7: REM générique de la MADA utilisée en moteur

Le filtre devient un élément de stockage d’énergie. La MADA a été éclatée de façon
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à faire apparâıtre un bloc de causalité entre les tensions et les courants. Des forces
électromotrices à compenser sont introduites, FemS , FemR. On part de l’hypothèse
qu’en réaction à une variation de charge puis de vitesse, le stator et le rotor voient
nâıtre des forces électromotrices liées à cette variation par les pulsations des signaux
les traversant. Cette MADA peut donc être vue comme trois blocs en série, un
bloc causal purement électrique (tensions et courants), un bloc électromécanique
(génération du couple électromagnétique à partir des courants) et un bloc causal
mécanique réalisant l’interaction entre l’énergie mécanique propre de la machine
et l’énergie mécanique qu’elle reçoit de l’environnement extérieur.

La stratégie de commande nous conduit à piloter l’ouverture ou la fermeture des
interrupteurs des onduleurs stator et rotor (les ordres de commandes ont été notés
CSi pour l’onduleur stator et CRi pour l’onduleur rotor). Par conséquent tout ce
qui est situé avant les onduleurs, ne peut avoir qu’une seule influence : délivrer peu
(ou trop) d’énergie pour le bon fonctionnement du contrôle. La variable d’action
sur les onduleurs du début de la châıne est la tension du bus Vdc. Si on considère
qu’elle reste constante et suffisamment élevée de façon à satisfaire le fonctionnement
désiré, on peut alors s’affranchir d’une partie du schéma en considérant des sources
de tensions équivalentes, SEq1 et SEq2. Cela va nous conduire à une modélisation
plus précise de la machine.

2.5.3 REM fine de la MADA

En considérant la modélisation en courant déjà effectuée, dans un repère tour-
nant d-q quelconque, nous pouvons alors établir la figure 2.8.

SEq2

SEq1

SM

Sources

Équivalentes MADA

VSi

ISi

VRi

IRi

θs

θr

R

R
VSdq

ISdq

VRdq

IRdq

Vd

Id

Vq

Iq

Id

Pd

Iq

Pq

Axe d

Axe q

θs

Ω

Cem

Cr

Ω

Fig. 2.8: REM fine de la MADA utilisée en moteur, modélisation en courant

R est la matrice de passage des expressions des grandeurs triphasées en grandeur
diphasées équivalentes. Cette transformation nécessite la connaissance d’un angle
dit ”de transformation”. Dans cette modélisation, il est intéressant de noter que le
couplage par axe est fort. Effectivement, le diagramme se compose de deux lignes
horizontales, une pour l’axe d, l’autre pour l’axe q. Nous pouvons noter dans ce
schéma deux couplages :
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2. Modélisation du système

1. un au niveau de la connexion des côtés de la machine à leurs onduleurs
respectifs,

2. et l’autre au niveau du bloc de conversion électromécanique.

Par extension cette modélisation graphique nous conforte dans l’idée que nous
avons découplé les deux axes (magnétisant et actif), mais que l’interaction entre
les côtés d’un même axe de la machine reste forte. Effectivement dans cette figure
nous pouvons exprimer :

Vd =

(
Vsd1réf

Vrd1réf

)
Id =

(
Isd
Ird

)
Pd =

(
P1d

P2d

)
(2.28)

Vq =

(
Vsq1réf
Vrq1réf

)
Iq =

(
Isq
Irq

)
Pq =

(
P1q

P2q

)
(2.29)

Nous avons fait apparâıtre que la MADA présente un couplage électrique (réalisant

la liaison avec les sources équivalentes) et un couplage électromécanique (liaison
avec la charge mécanique par l’arbre rotorique).

Pour ce qui concerne l’information angulaire, il est évident que la relation an-
gulaire (Eq. 2.1) reste vraie. Par conséquent une entrée informative supplémentaire
est définie au niveau du bloc de conversion électromécanique. Il s’agit de l’angle θs.
Sans cette information, la modélisation de la MADA en diphasée n’est plus vraie.
De plus, cette entrée supplémentaire ne contrarie pas les schémas REM habituels
dans la mesure où elle respecte l’équité entre le nombre d’entrées et le nombre de
sorties.

L’application du même concept à la régulation en flux de la MADA nous conduit
au schéma donné sur la figure 2.9

SEq2

SEq1

SM

Sources
Équivalentes MADA

VSi

ISi

VRi

IRi

θs

θr

R

R

VSdq

φSdq

VRdq

φRdq

φSdq

P1dq

φRdq

P2dq

Stator

Rotorθs

Ω

Cem

Cr

Ω

Fig. 2.9: REM fine de la MADA utilisée en moteur, modélisation en flux

Dans ce schéma, le bloc R représente le passage triphasé - diphasé, ainsi que la
relation inversible liant les flux aux courants. Le formalisme REM, nous permet de
décrire une modélisation certainement moins précise que le modèle en courant mais
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2. Modélisation du système

qui n’a pas fait apparâıtre de couplage stator - rotor par axe. Par le contrôle des
flux, nous mâıtriserons l’état magnétique de chaque côté de la MADA. Ce schéma
obtenu par REM ne nous permet pas de trancher sur l’indépendance entre les axes
d et q, contrairement à l’expression analytique de cette même modélisation (Eq.
2.20).

Lorsque nous chercherons à établir une stratégie de commande à l’aide des
schémas REM donnés (Fig. 2.8 ou Fig. 2.9), il nous suffira de les inverser et de
tirer les conclusions qui s’imposent pour en déduire les règles de la commande à
mettre en oeuvre. Nous verrons cela un peu plus loin dans ce mémoire.

2.5.4 Conclusions sur le formalisme REM utilisé

Nous avons obtenu une modélisation graphique valable en régimes perma-
nent et transitoire de la MADA par la Représentation Énergétique Macro-
scopique. Nous avons été capable de décrire une relation graphique qui par simple
inversion donnera des informations sur les stratégies possibles, en fonction de nos
objectifs. Cette démarche d’inversion sera discutée par ailleurs.

2.6 Analyse du régime permanent

2.6.1 Introduction

Dans cette partie, nous allons analyser la mise en équation du régime permanent
obtenu par les deux modélisations introduites précédemment. En nous appuyant
sur des travaux déjà effectués pour la MADA [50], ou pour la MAS [14], nous ver-
rons alors que des modèles classiques de schémas équivalents en régime permanent
peuvent être exprimés pour la MADA. Nous conclurons en décrivant l’interpréta-
tion physique que l’on peut extraire de ces modèles en régime permanent pour nos
modèles de commande.

2.6.2 Modèle aux inductances couplées

Le modèle aux inductances couplées est le premier modèle que nous devons
chronologiquement bâtir [14]. Si nous nous basons sur l’équation donnée en régime
permanent (Eq. 2.5), nous pouvons donner les équations suivantes :

Vsd = Rs Isd − ωs φsq
Vsq = Rs Isq + ωs φsd

Vrd = Rr Ird − ωr φrq
Vsq = Rs Isq + ωr φrd

(2.30)

Autrement dit :
Vs = Rs Is + j ωs φs

= Rs Is + j ωs (Ls Is +Msr Ir)

Vr = Rr Ir + j ωr φr

= Rr Ir + j ωs (Lr Ir +Msr Is) − j ω (Lr Ir +Msr Is)

(2.31)
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2. Modélisation du système

Avec, Vs = (Vsd , Vsq)
T , Vr = (Vrd , Vrq)

T . Les vecteurs courants sont définis de la

même façon.
Nous définissons une force électromotrice edq(t) telle que :

edq(t) = j ω (Lr Ir +Msr Is) (2.32a)

Vr = Rr Ir + j ωs (Lr Ir +Msr Is) − edq(t) (2.32b)

Ces équations, nous permettent d’écrire le système sous forme d’un modèle ”aux

inductances couplées” donné sur la figure 2.10.

Vs Vr

Rs Rr

Ls Lr

Msr

IrIs edq(t)

6
V
′
s

6
V
′
r

Fig. 2.10: Modèle aux inductances couplées de la MADA en régime permanent

Il s’agit du schéma équivalent par phase, vu des enroulements statoriques. Les
inductances cycliques Ls et Lr sont couplées par la mutuelle inductance Msr.

2.6.3 Modèle aux sources liées

En s’appuyant sur le schéma précédent et par extension de [14], nous bâtis-
sons un modèle dit ”aux sources liées”. L’inductance de couplage (Ls , Lr ,Msr) est
transformée pour faire apparâıtre quatre nouveaux éléments :

– une inductance magnétisante
– une inductance de fuite
– une source de tension ”liée”
– une source de courant ”liée”.

L’idée est bien entendu de faire apparâıtre au secondaire, un terme contenant la
tension rotorique, en fonction des inductances. En exprimant le courant rotorique
en fonction de la tension intermédiaire rotor V

′
r , on extrait respectivement, l’ex-

pression de l’inductance magnétisante rotor et de la source de courant (Msr

Lr
) Is liée

au courant statorique :

Ir =
V
′
r

j ωs Lr
− Msr

Lr
Is (2.33)

Il s’agit d’une inductance magnétisante rotorique et d’une source de courant tra-
hissant l’interaction stator-rotor amenée par l’apparition d’un courant au rotor.

Enfin, l’expression de la tension intermédiaire statorique V
′
s , nous permet d’ex-

primer l’inductance de fuite ramenée au stator et la source de tension liée :

V
′

s = j ωs Ls σ Is +
Msr

Lr
V
′

r (2.34)
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2. Modélisation du système

La source de tension
Msr

Lr
V
′

r liée à la tension rotorique, traduit l’influence de la

tension rotorique sur les fuites de la machine. Effectivement nous avons dans cette
modélisation en régime permanent, ramené les fuites au stator. Nous pouvons ainsi
obtenir le schéma en régime permanent dit ”aux sources liées” donné sur la figure
2.11.

Vs Vr

Rs RrjLsωsσ

jLrωs

IrIs edq(t)

Msr

Lr
V
′
r

Msr

Lr
Is

6

V
′
s

6

V
′
r

Fig. 2.11: Modèle aux sources liées de la MADA en régime permanent

Dans cette modélisation chaque côté de la machine est indépendant et tient compte
de l’interaction avec l’autre côté.

2.6.4 Modèle avec fuites ramenées au stator

Toujours par analogie avec l’étude menée par J.P. CARON et al, [14], et en
nous appuyant sur des représentations ”espace temps” obtenues grâce à ce modèle
[50] [51], nous continuons notre démarche de simplification du schéma aux sources
liées. L’élimination des sources liées, nous permet d’assurer la continuité stator-
rotor. L’expression d’une équation de ”connexion” entre les mailles statoriques et
rotoriques (Eq. 2.35) permet d’exprimer un courant magnétisant Lr

Msr
Ir.

Is =
Lr

j M2
sr ωs

Vrs −
Lr
Msr

Ir

avec Vrs =
Msr

Lr
V
′

r

(2.35)

Un nouveau courant magnétisant rotorique, I2, et une nouvelle force électromotrice,

e
′

dq(t), peuvent alors être définis :

I2 =
Lr
Msr

Ir

e
′

dq(t) =
Msr

Lr
edq(t)

(2.36)

Le schéma équivalent modélisant la MADA en régime permanent avec fuites
totalisées au stator peut-être donné. Il est présenté sur la figure 2.12.

Ce schéma est obtenu à condition de négliger les pertes ferromagnétiques, non
représentées dans ce modèle.

Ce schéma équivalent est intéressant, car il nous permet de donner une interpré-
tation physique aux tensions intermédiaires que nous avons introduites (Eq. 2.6).
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Vs
Msr

Lr
Vr

Rs (Msr

Lr
)2RrjLsωsσ

jM
2
sr

Lr
ωs

I2Is e
′

dq(t)

6

V
′
s

6

Vrs

Fig. 2.12: Modèle de la MADA en régime permanent avec fuites totalisées au stator

Chaque tension intermédiaire définie représente la MADA vue de l’enroulement di-
phasé équivalent avec fuites ramenées à cet enroulement. Par exemple, Vsd1réf est
la contribution des tensions statoriques et rotoriques appliquées à un modèle vu de
l’enroulement direct (axe d) du stator avec fuite ramené sur cet axe et côté. Nous
pouvons en conclure, que la modélisation que nous avons adopté conduit à une re-
présentation ”physique” largement répandue en régime stationnaire. Effectivement
ce même schéma est utilisé pour modéliser la MAS en régime permanent.

Pour ce qui concerne la modélisation type ”flux”, l’expression des flux à partir
de la figure 2.12,nous conduit à la même conclusion. En effet, l’expression des
différents flux en fonction des courants dans un repère tournant d-q quelconque,
nous permet d’établir sur la figure 2.13, le schéma équivalent de la MADA en
régime permanent exprimé en flux.

Vs
Msr

Lr
Vr

Rs (Msr

Lr
)2Rrjωsφft

jMsr

Lr
ωsφr

I2Is e
′

dq(t)

6

jωsφs

�

6

Fig. 2.13: Modèle de la MADA en régime permanent avec fuites totalisées au sta-
tor, exprimé en fonction des flux

φs , φr , φft sont respectivement, les flux statorique, rotorique et de fuites totales
ramenées au stator.

2.6.5 Conclusion sur l’analyse de la MADA en régime per-
manent

Cette analyse nous a permis de statuer sur l’équivalence qui existe entre la
modélisation que l’on souhaite adopter en vue du contrôle de la MADA, et un
schéma équivalent largement répandu. Nous avons souhaité faire la connexion
entre la modélisation en régime ”transitoire” (RT) et une modélisation en régime
”permanent” (RP) plus répandue, et plus proche d’une interprétation physique.
L’étude a été menée en s’appuyant sur les modélisations utilisées lors de l’expression
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2. Modélisation du système

en régime stationnaire d’une machine asynchrone classique. Nous avons obtenu
pour chacune des modélisations envisagées (courant ou flux) un schéma équivalent
stationnaire.

Lors de l’expression du schéma équivalent en RP du modèle en courant, nous
avons pu donner une interprétation physique aux tensions intermédiaires définies
en transitoires. Effectivement nous avions défini ces tensions à priori, sans savoir
quelle pouvait être leur correspondance physique.

L’expression du schéma équivalent en RP de la modélisation en flux nous a
permis de voir quels flux étaient en jeu lors de la mise sous tension des deux côtés
de la MADA.

Nous remarquons que les deux modélisations en régime permanent, sont très
proche l’une de l’autre.
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2. Modélisation du système

2.7 Synthèse sur la modélisation du système

Dans ce chapitre nous avons abordé trois thèmes concernant la modélisation
de la MADA. Que ce soit une modélisation des régimes transitoires faite
à partir de l’expression des variables dans un repère tournant d-q, ou une mo-
délisation en régime permanent obtenue à partir des expressions en régime
stationnaire, nous avons des équations qui décrivent l’évolution des variables de la
MADA.

Lors de la modélisation en transitoire nous nous sommes attachés à développer
deux modèles en vue du contrôle de la MADA. Le premier modèle est dit ”type
courant”et le second ”type flux”. Le modèle en ”courant” fait appel à des variables
à réguler qui sont les courants des deux côtés de la machine dans les axes d et q.
La modélisation en ”flux” est constituée d’un vecteur d’état qui exprime les flux de
la MADA.

Dans une deuxième partie, nous avons souhaité exprimer les modèles en cou-
rant et en flux à l’aide d’un formalisme graphique. Nous avons pour cela utilisé
le formalisme REM. Cette expression graphique des modèles de la MADA nous
a visuellement conforté dans les interprétations que nous avions faites des équa-
tions. On retrouve graphiquement l’ensemble des couplages et des indépendances
établies lors de l’expression analytique. Ce formalisme nous sera particulièrement
utile lorsque nous chercherons à établir des stratégies de commande. Effectivement,
sa simple inversion (en respectant bien sur quelques règles) nous permettra d’ap-
puyer ou pas la pertinence de nos objectifs de commande et leur corrélation avec
les variables du système. Nous tâcherons de confronter la REM à des stratégies de
commande que nous désirons, pour tester son universalité potentielle.

Enfin, lors de la modélisation en régime permanent de la machine, nous avons
trouvé une équivalence entre les schémas usuels utilisés lors de la modélisation
d’une machine asynchrone classique, et les deux modèles (exprimés en station-
naires) que nous souhaitons utiliser. Il y a donc une parfaite équivalence entre les
modèles que nous avons choisis et les connaissances et réflexes de l’ensemble des
électrotechniciens.
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Chapitre 3

Contrôle linéaire

3.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous allons nous attacher à décrire une stratégie linéaire de
pilotage de la MADA, i.e un contrôle vectoriel à orientation de flux. Pour cela,
il est indispensable de procéder à une modélisation dite linéaire, en considérant
la vitesse de la machine comme une variable lente vis-à-vis des autres variables
électromagnétiques. La stratégie linéaire de pilotage sera déterminée dans le cas des
deux modélisations présentées précédemment. Dans ces deux cas, nous étudierons
les comportements statiques et dynamiques du variateur de vitesse avec la MADA
alimentée par les onduleurs à MLI, en examinant les performances obtenues par
rapport au cahier des charges désiré.

Nous présenterons dans un premier temps l’architecture du système de simula-
tion.

Puis, après avoir défini les objectifs que l’on souhaite atteindre, nous regar-
derons comment améliorer la répartition des puissances, et nous verrons quel est
l’influence de ce choix de commande sur les autres références.

Enfin, des résultats obtenus par simulation du système global muni de sa com-
mande avec le logiciel SABER seront présentés.

3.2 Principe de simulation

3.2.1 Logiciel de simulation

Pour valider nos stratégies de commande, nous avons choisi d’utiliser le logiciel
SABER-SKETCHTM . Ce logiciel dédié à la simulation des systèmes complexes
hétérogènes dispose d’une bibliothèque très riche. Il se décompose essentiellement
en deux sous-logiciels : le premier SKETCH, permet de simuler les comportements
des systèmes physiques en préparant les résultats souhaités (variables mentionnées
au préalable). Le second SCOPE, permet de visualiser et de traiter graphiquement
les fichiers résultats délivrés par le premier.

SKETCH met en oeuvre différents algorithmes de résolution en vue de ré-
soudre les systèmes d’équations différentielles décrites dans son propre langage de
programmation, le langage MAST.

Nous utiliserons ce langage de programmation pour décrire l’ensemble de notre
système. Par contre, la loi de commande est programmée en langage C et écrite
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3. Contrôle linéaire

dans un environnement permettant l’interfaçage avec SKETCH.
L’intérêt d’une telle simulation, est que nous avons la possibilité de programmer

une loi de commande discrète, et de l’activer avec un pas d’échantillonnage Te fixe,
alors que l’ensemble du système (programmé en MAST) est activé à une période
de simulation Tsim, différente.

Te = N Tsim (3.1)

En prenant une valeur de N importante (par exemple 100), nous pouvons nous

placer dans un contexte de quasi-expérimentation, où le système est simulé avec une
période suffisamment faible qu’il peut-être considéré comme continu, par rapport
à l’appel de la fonction de régulation. Nous avons la possibilité de tenir compte des
phénomènes physiques réels existants dans le système étudié : les temps morts, la
précision des capteurs etc...

Entre autre, cette méthodologie de simulation permet d’implanter les lignes des
codes de notre commande directement sur le système de commande d’informatique
industrielle, quel qu’il soit.

Dans ce contexte, nous nous retrouvons avec les mêmes exigences que lors de
l’implantation sur le système réel :

– choix de la période d’échantillonnage,
– discrétisation temporelle des algorithmes de régulation,
– interaction fonctionnement discret - fonctionnement continu.

3.2.2 Paramètres de simulation

Les paramètres de la machine utilisés pour la simulation sont donnés dans
tableau 3.1. Il s’agit des paramètres de simulation utilisés par R. GHOSN [22].

P 1.5 kW

Usn (étoile) 380 V

Urn (triangle) 225 V

Rs 1.75 Ω

Rr 1.68 Ω

Ls 0.295 H

Lr 0.104 H

Msr 0.165 H

Jt 0.0426 Nm/Rad/s2

ft 0.0027 m.N.s/Rad

kpn 1.625

fcmin 5 Hz

Ωn 157 Rad/s

ωsn 2π50 Hz

Tab. 3.1: Valeurs des paramètres de simulation
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Nous avons effectivement souhaité pouvoir comparer directement nos résultats avec
les siens.

3.3 Stratégies linéaires de contrôle

3.3.1 Stratégie appliquée à la modélisation en courant

Dans les chapitres précédents, nous avons établi des modèles de la machine
dans un repère diphasé quelconque. De façon à obéir aux règles d’élaboration d’un
contrôle vectoriel, nous allons orienter le repère tournant d-q selon un vecteur
connu.

Plusieurs choix peuvent être faits, nous décidons de suivre les études déjà an-
noncées, [19] [22] [36], en orientant notre repère suivant un vecteur flux : la variable
essentielle de notre contrôle. Il reste donc à déterminer le flux que nous allons re-
tenir pour orienter notre repère d-q :

– le flux statorique
– le flux rotorique
– le flux d’entrefer.

L’orientation de l’axe d suivant la direction du flux statorique nous parâıt la plus
judicieuse (§1.2.2). Elle est celle qui a été la plus utilisée dans les travaux précé-
dents. Cette orientation conduit à :

φs = φsd ⇒ φsq = 0 (3.2)

Dans la mesure où nous voulons gérer l’échange de puissance dans la MADA, cette

orientation du repère permet de simplifier l’expression des puissances actives et
réactives comme nous le verrons dans les paragraphes suivants. Par conséquent,
ce choix du repère permet d’écrire des équations qui modélisent notre système en
régime permanent de la façon suivante :

Vsd = Rs Isd
Vsq = Rs Isq + ωs φsd
Vrd = Rr Ird − ωr φrq
Vrq = Rr Irq + ωr φrd

(3.3)

Compte tenu des hypothèses de travail retenues, cela nous incite à prendre le
courant statorique dans l’axe d nul, Isd = 0. Le courant et la tension dans cet axe
sont alors en phase : Vs = Vsq et Is = Isq.
Dans ce cas, nous obtenons un facteur de puissance unitaire au stator, donc la
puissance réactive statorique est nulle Qs = 0.
Ces simplifications conduisent à l’expression du couple électromagnétique :

Cem = Np φsn Isq = KCem Isq

KCem = Np φsn
(3.4)

Cette expression est semblable à celle d’une machine à courant continu où un dé-

couplage entre le flux φs et le couple électromagnétique Cem est naturel.
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Compte tenu de l’ensemble des hypothèses déjà obtenues, soit directement soit
indirectement, il ne reste qu’à faire l’analyse des équations de flux en régime perma-
nent pour conclure que le flux φsd ne peut être imposé que par le courant rotorique
dans l’axe d, Ird : 

φsd = MsrIrd
φsq = Ls Isq +Msr Irq
φrd = Ls Ird
φrq = Ls Irq +Msr Isq

(3.5)

Afin de garantir l’état magnétique de la machine au stator, (φsd = φsn), nous

procéderons à la régulation du courant rotorique Ird. La magnétisation est donc
assurée par le rotor.

La détermination du courant Irq découle naturellement du choix d’orientation
de repère que l’on a pu faire. Effectivement,

φs = φsd

⇒ φsq = 0 = Ls Isq +Msr Irq

donc Irq = − Ls
Msr

Isq

(3.6)

L’orientation de notre repère impose un rapport de proportionnalité (relation ri-

gide) entre les deux courants actifs, Irq et Isq.
Cette relation permet d’obtenir le couple de référence à appliquer. Elle est déduite
de l’équation mécanique classique à réguler (Eq. 3.4).

Nous pouvons établir un tableau récapitulatif (TAB. 3.2), mettant en liaison
les objectifs de la stratégie de commande avec les références des variables d’action
concernées.

Objectif Référence

φs = φsd = φsn Irdréf =
φsn
Msr

φsq = 0 Irqréf = − Ls
Msr

Isqréf

Qs = 0 (cos(ϕ) = 1) Isdréf = 0

Cem = Cemréf Isqréf =
Cemréf
KCem

Tab. 3.2: Stratégie de commande appliquée à une modélisation en courant

Si l’ensemble des objectifs sont atteints, nous pouvons donner l’expression des
puissances active, réactive et apparente pour chaque côté de la machine [22] :
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Stator :


Ps ≈ ωs φsn Isq

Qs ≈ 0

Ss ≈ |Ps|

Rotor :


Pr ≈ ωr φrd Irq − ωr φrq Ird

Qr ≈ ωr φrd Ird + ωr φrq Irq

Sr =
√
P 2
s + Q2

s

(3.7)

Ces expressions ont été établies en négligeant l’influence des termes liés aux résis-

tances statorique et rotorique.

3.3.2 Stratégie appliquée à la modélisation en flux

Comme précédemment, l’analyse des équations en régime permanent nous donne
les liaisons entre les variables d’action et les objectifs de commande. Nous avons
défini dans cette modélisation de type flux, un vecteur d’état contenant les diffé-
rents flux de la machine. Orienter le repère tournant d-q suivant le flux statorique
nous donne :

φs = φsd (3.8)

Par conséquent, la composante en quadrature du flux statorique devient nulle.

φsq = 0 (3.9)

Les composantes des flux sont ainsi directement définies à partir de nos objectifs

de commande.
Enfin, comme nous souhaitons reproduire un fonctionnement à cos(ϕ) = 1

identique à celui défini précédemment, nous imposons un courant et une tension
statorique dans l’axe d nuls. Par conséquent, le flux rotorique dans l’axe d peut
être établi :

φrd =
Lr
Msr

φsn (3.10)

Nous garantissons ainsi que le flux rotorique restera lui aussi invariant et fixé à une
valeur proportionnelle au flux statorique nominal. Enfin la référence de couple qui
permet de faire évoluer la vitesse du système, s’écrit :
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φrq = LrIrq + MsrIsq

= −Lr Ls
Msr

Isq + Msr Isq = Isq (Msr −
Lr Ls
Msr

)

Or Cemréf = Np φsn Isq

⇔ Isq =
Cemréf
Npφsn

⇔ φrqréf =
Cemréf
Npφsn

Msr(1−
Lr Ls
M2

sr

)

posons Kϕ
Cem

=
Msr

Npφsn

( σ

σ − 1

)
⇒ φrqréf = Cemréf K

ϕ
Cem

(3.11)

Nous pouvons dresser un tableau récapitulatif (TAB. 3.3) résumant les objectifs
de contrôle que nous nous sommes fixés et les références des variables d’action à
appliquer.

Objectif Référence

φs = φsd = φsn φsdréf

φsq = 0 φsqréf

Qs = 0 (cos(ϕ) = 1) φrdréf =
Lr
Msr

φsn

Cem = Cemréf φrqréf = Cemréf K
ϕ
Cem

Tab. 3.3: Stratégie de commande appliquée à une modélisation en flux

Compte tenu des hypothèses formulées, nous pouvons donner pour la modélisa-
tion en flux, l’expression des puissances active, réactive et apparente pour chaque
côté de la machine. Dans ces expressions, l’influence des termes liés aux résistances
statoriques et rotoriques a été négligée :

Stator :


Ps ≈ −ωsφsnMsrφrq

LsLrσ

Qs ≈ 0

Ss ≈ |Ps|

Rotor :


Pr ≈

ωrφsnMsrφrq
LsLrσ

Qr ≈
1

LsLrσ

(
ωrφrqφsdMsr

σ

1− σ
+ ωrφ

2
rqLs

)
Sr =

√
P 2
s + Q2

s

(3.12)
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3.4 Répartition des puissances

3.4.1 État de l’art

La répartition des puissances entre le stator et le rotor devient une exigence à
respecter dans la stratégie de contrôle à établir. Nous décidons d’adopter la répar-
tition des puissances entre le stator et le rotor qui garantit en régime permanent :

|Ps|
|Pr|

= kpn (3.13)

Il s’agit d’une répartition des puissances actives en régime permanent suivant un

rapport de proportionnalité prédéterminé par la construction de la machine [22].
Les hypothèses adoptées pour l’expression des puissances actives pour chaque mo-
délisation (courant ou flux), nous amènent à considérer :

|Ps|
|Pr|

=
|ωs|
|ωr|

(3.14)

Bien qu’ayant développé une autre modélisation, R. GHOSN avait déjà obtenu les
mêmes résultats [22].
La répartition des puissances en régime permanent, en considérant l’influence des
termes résistifs comme négligeable, conduit à une répartition des pulsations. Nous
en concluons que garantir une répartition des pulsations dans un rapport prédé-
terminé kpn assurera en régime permanent la répartition des puissances.

Par conséquent deux solutions peuvent être envisagées :
ωs
ωr

= kpn

et/ou
ωs
ωr

= −kpn
(3.15)

Si nous développons ces expressions nous obtenons :

ωs
ωr

= kpn ⇒


ωs =

kpn
kpn − 1

ω

ωr =
1

1− kpn
ω

(3.16a)

ωs
ωr

= −kpn ⇒


ωs =

kpn
1 + kpn

ω

ωr =
−1

1 + kpn
ω

(3.16b)


Nous appliquerons successivement ces deux lois de variation des pulsations. Cela

permet d’augmenter la plage de fonctionnement à flux constant dans la loi de
contrôle de la MADA comme cela sera discuté plus en détail par la suite.
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Nous imposerons également une fréquence minimale de fonctionnement en des-
sous de laquelle nous ne voulons pas descendre. Cette fréquence, fcmin (qui est
liée indirectement à une fréquence minimale de commutation au niveau du se-
miconducteur de puissance), est déterminée grâce aux études déjà effectuées [34]
qui démontrent que la température moyenne d’échauffement des semi-conducteurs
augmente à l’inverse de la diminution de la fréquence des signaux auxquels ils sont
soumis. Nous imposons cette fréquence minimale de fonctionnement dans des zones
très particulières telles que la plage de faible vitesse ou, la plage de magnétisation
de la machine.
En résumant les différents objectifs à atteindre pour la répartition des puissances,
nous obtenons finalement trois lois de variations des pulsations.
Rappelons que la loi d’autopilotage ωs = ω + ωr doit être systématiquement satis-
faite.

Nous venons d’exprimer simplement, trois plages de fonctionnement pour les
vitesses, dans lesquelles, les lois de variations des pulsations n’auront pas les mêmes
expressions.
La première plage, −ωt2 < |ω| < ωt2, correspond à la page des basses vitesses.
La seconde, ωt2 < |ω| < ωt1, correspond à la plage des moyennes vitesses.
Et enfin la dernière, |ω| > ωt1, correspond à la plage des hautes vitesses.

L’expression analytique des pulsations lors de ces trois plages de fonctionnement
donne :

plage 1: −ωt2 < ω < 0⇒ ωr = −2πfcmin

0 < ω < ωt2 ⇒ ωr = 2πfcmin

plage 2: ωt2 < |ω| < ωt1 ⇒ ωr =
1

1− kpn
ω

plage 3: |ω| > ωt1 ⇒ ωr =
−ω

1 + kpn

(3.17)

Les pulsations de transition ωt1 et ωt2 doivent donc être définies.

3.4.2 Pulsation de transition pour une plage de variation
”classique”

Afin de respecter les conditions de fréquence minimale choisie, nous pouvons
écrire : {

ωt2 = 2π (kpn − 1) fcmin

ωt1 = 2π (kpn + 1) fcmin
(3.18)

Le détail de ce calcul est donné par R. GHOSN [22]. L’auteur s’est appuyé sur le
fait que dans toutes les zones de fonctionnement : min(fs, fr) > fcmin.

La répartition des pulsations en fonction de la vitesse de rotation du moteur
peut donc être donnée. Dans cette représentation (Fig. 3.1), en choisissant comme
application numérique fcmin = 5Hz, on obtient ωt1 = 81Rad/s et ωt2 = 18Rad/s.
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Fig. 3.1: Répartition théorique des pulsations

Ωn est la vitesse nominale mécanique de la machine. Nous pouvons remarquer que
dans ce cas, alors que le fonctionnement de la MADA dans la zone des survitesses
n’a pas été pris en compte, la pulsation statorique ωs, restera inférieure à la pul-
sation nominale de la machine ωsn, avec ωsn = 2π fsn. Il y a dépendance entre la
fréquence minimale de fonctionnement et l’amplitude des plages de variation des
pulsations.

Nous avons ensuite considéré le cas où la fréquence minimale de fonctionnement
est variable. Pour une variation de la fréquence fcmin de 1Hz à 11Hz, le cycle donné
sur la figure 3.2 décrit la loi de variation de la pulsation statorique en fonction de
la vitesse et de la fréquence minimale.
Nous constatons que plus la fréquence minimale de fonctionnement augmente, plus
la fréquence maximale atteinte au stator est élevée. Le saut de fréquence à franchir
lors de la transition de loi, avec une fcmin élevée, est très important. Nous pouvons
facilement imaginer que la tension à appliquer lors de ces instants de commutation
subira une discontinuité qui aura certainement une influence non négligeable sur
les variables à réguler.
Il est donc légitime de remettre en cause la définition des pulsations de transition.

3.4.3 Pulsation de transition pour une plage de variation
maximale

Nous avons envisagé une autre façon de synthétiser ωt1 et ωt2. Nous constatons
que l’on peut agrandir la plage de fonctionnement de vitesse comprise entre ωt2 et
ωt1 (plage : ωt2 < |ω| < ωt1). Dans cette zone de variation, quelle que soit la valeur
de fcmin, nous souhaitons que la fréquence statorique maximale ne dépasse pas la
fréquence nominale :
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Fig. 3.2: Variation de la répartition théorique de la pulsation statorique en fonction
de la fréquence minimale de fonctionnement fcmin et de la vitesse de
rotation Ω de la machine.

ωsmax 6 ωsn = 2π fsn (3.19)

Par conséquent, si nous souhaitons obtenir la pulsation statorique nominale, ωsn
lorsque la vitesse atteint la valeur ωt1 (Ω = ωt1

Np
), cela donne :

ωs = ωsn =
kpn

kpn − 1
ωt1

car ωs =
kpn

1 + kpn
ω

⇒ ωt1 =
kpn − 1

kpn
ωsn

(3.20)

Nous vérifions que la fréquence minimale des signaux ne descend pas en dessous
de la fréquence minimale, min(fs, fr) > fcmin. Dans notre cas :

min(ωs, ωr) = ωr ∀ kpn > 0

ωr =
1

kpn − 1

kpn − 1

kpn
ωsn =

2πfsn
kpn

⇒ ωr > 2πfcmin si et seulement si

fsn > kpnfcmin

(3.21)

La relation frn = fsn est sous jacente. Ce qui nous donne une indication sur une

des bornes de fcmin :

fcmin <
fsn
kpn

(3.22)
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Afin d’obtenir ωt2 on va se baser sur le fait que dans cette plage de vitesse l’inégalité
suivante est vérifiée :

kpn
kpn − 1

>
1

kpn − 1
(3.23)

Par conséquent, min(ωs, ωr) = ωr et on obtient la condition suivante :

1

kpn − 1
ωt2 > 2π fcmin (3.24)

Ce qui nous permet de choisir arbitrairement,

ωt2 = 2π fcmin (kpn − 1) (3.25)

Il faut ensuite s’assurer qu’avec ce choix là, ωs est toujours inférieur à ωsn.

Pour ω = ωt2 nous avons, ωs =
1

kpn − 1
2π fcmin (kpn−1), ce qui est bien inférieur à

2π fsn (Eq. 3.22). Nos exigences sont toujours vérifiées. Nous pouvons tracer la loi
de variation des pulsations en fonction de nos nouvelles pulsations de transitions,
sur la figure 3.3.
Avec la même application numérique que précédemment, (fcmin = 5Hz), nous ob-
tenons des pulsations de transition telles que ωt1 = 117Rad/s et ωt2 = 18Rad/s.
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Fig. 3.3: Nouvelle répartition théorique des pulsations.

Si nous balayons toute la plage de vitesse jusqu’à la vitesse nominale de la machine,
la deuxième pulsation de transition, ωt1, est indépendante de la fréquence minimale
de fonctionnement.
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Nous avons, dans cette nouvelle proposition fait varier la fréquence minimale
de fonctionnement dans les mêmes proportions, 1Hz à 11Hz. Nous essayons de
caractériser l’influence de la fréquence minimale de fonctionnement sur la loi de
variation des pulsations. Nous obtenons alors la figure 3.4.
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Fig. 3.4: Nouvelle variation de la répartition théorique de la pulsation statorique
en fonction de la fréquence minimale de fonctionnement fcmin et de la
vitesse Ω.

Dans cette configuration, en faisant varier fcmin, nous remarquons, que seule la pre-
mière pulsation de transition ωt2 est affectée. Quand fcmin augmente, ωt2 augmente
aussi, et par conséquent c’est la plage continue de variation des pulsations qui se
restreint. L’intérêt est que l’apparition de la seconde transition est mâıtrisée. Par
contre, la discontinuité des fréquences sera toujours très élevée, bien que pouvant
être déterminé à l’avance.

3.4.4 Pulsation de transition pour une plage de variation
minimale

Les discontinuités des fréquences présentes dans la définition précédente des
plages de variation nous incite à tester une discontinuité minimale. Nous ne sou-
haitons pas remettre en cause le principe de commutation des lois de fréquences.
Nous allons réduire la seconde plage de variation des pulsations, ωt2 < |ω| < ωt1, de
façon à minimiser la discontinuité de fréquence introduite. Nous continuons d’impo-
ser une fréquence minimale de fonctionnement fcmin. La relation min(ωs, ωr) = ωr,
est toujours vraie, ce qui nous permet de conserver :

ωt2 = 2π fcmin (kpn − 1) (3.26)

De plus, nous devons vérifier que :
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ωt2 < ωt1 (3.27)

en même temps que nous minimisons l’intervalle de variation des pulsations. Le

choix de ωt1 est arbitraire, nous prenons :

ωt1 = 2π kpn fcmin (3.28)

Dans cette configuration pour les pulsations de transition, nous sommes finalement

proches de la configuration préconisée par [22]. La figure 3.5 illustre cette configu-
ration.
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Fig. 3.5: Répartition théorique des pulsations pour des plages de variation mini-
males.

Nous voyons que ce choix pour les pulsations de transition, maintient une disconti-
nuité. Nous ne pouvons pas diminuer encore cette plage de variation sans remettre
en cause la loi de répartition des puissances. En effet, pour une pulsation de tran-
sition ωt1 inférieure à celle définie dans ce paragraphe, la fréquence minimale de
fonctionnement ne serait plus assurée.

Afin de tester cette nouvelle plage de variation des fréquences nous avons fait
varier la fréquence minimale de fonctionnement entre 1Hz et 11Hz. La figure 3.6
présente le résultat obtenu.
Dans cette figure, il apparâıt clairement que la plage de variation des pulsations
entre les pulsations de transition ωt2 et ωt1, et l’amplitude de la discontinuité sont
réduites. Cependant, la discontinuité est toujours présente. Si nous voulons la sup-
primer complètement, nous devrons ne plus obéir à une de nos règles. La fréquence
minimale de fonctionnement ou la répartition des puissances précédemment définies
devront être remises en cause.

3.4.5 Fonctionnement de la machine en survitesse

Nous allons maintenant établir les vitesses maximales théoriques accessibles
du système. Ce développement est indépendant du choix de nos pulsations de
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Fig. 3.6: Répartition théorique de la pulsation statorique en vue de minimiser
la discontinuité des fréquences en fonction de la fréquence minimale de
fonctionnement fcmin et de la vitesse Ω.

transition.
Si nous analysons ce qui se passe dans le domaine des hautes vitesses, pour

|ω| > ωt1, nous avons :

ωr =
−1

1 + kpn

kpn − 1

kpn
ωsn =

1− kpn
1 + kpn

ωsn
kpn

d’où ωrn ≥ |ωr| > 2π fcmin

et ωs =
kpn

1 + kpn

kpn − 1

kpn
ωsn =

kpn − 1

1 + kpn
ωsn

avec ωsn ≥ |ωs| > 2π fcmin

(3.29)

Dans la zone des hautes vitesses (ou survitesse) sans démagnétisation, la vitesse
peut augmenter jusqu’à une vitesse électrique maximale de la machine, notée ωmax.
Cette vitesse est obtenue lorsqu’une des deux pulsations (ωs ou ωr) a atteint sa
valeur nominale, soit ωsn ou ωrn. Cette condition peut-être exprimée par :

ωs =
kpn

1 + kpn
ω ≤ ωsn

ωr =
−1

1 + kpn
ω ≥ −ωrn

(3.30)

Par conséquence, c’est le max(|ωs(ωmax)|, |ωr(ωmax)|) qui détermine ωmax. Nous
obtenons alors la condition suivante :

|ωmax| =
1 + kpn
kpn

ωsn (3.31)
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La vitesse maximale admissible sans démagnétisation de la machine, dépend du

coefficient de puissance kpn et de la fréquence nominale du stator (ou du rotor).
Au delà de cette vitesse maximale, limite du fonctionnement à flux constant,

nous rentrons dans le domaine des survitesses où nous devons démagnétiser la
machine afin de pouvoir augmenter la plage de vitesse admissible.

L’analyse des équations en régime permanent, en négligeant les résistances sta-
toriques et rotoriques, nous montre que la tension statorique dans l’axe q est égale
au produit de la pulsation statorique par le flux statorique dans l’axe d :

Vsq = ωs φsd
(
φs = φsd

)
(3.32)

Cette affirmation est vraie aussi bien pour la modélisation en courant que pour la

modélisation en flux.
De plus, dans cette plage de vitesse, |ω| > ωt1, nous exprimons la pulsation stato-

rique en fonction de la vitesse de rotation de la machine : ωs =
kpn

1 + kpn
ω. Nous

pouvons conclure que vouloir augmenter la vitesse de rotation ω revient à augmen-
ter la pulsation ωs. Conformément à l’équation (3.32), si la tension statorique dans
l’axe q est figée à sa valeur maximale Vsqmax, afin d’augmenter ωs, il faut diminuer
le flux statorique φsd.
Par le jeu des substitutions, on obtient donc l’équation contrôlant la décroissance
du flux dans la machine :

φsdréf =
Vsqmax
kpn

1 + kpn
ωréf

(3.33)

La figure 3.7 traduit cette expression.

φsdréf (Wb)

ωréf (Rad/s)

Vsqmax (V )

Fig. 3.7: Variation du flux statorique de référence en fonction de la vitesse désirée.

Le tableau 3.4 présente un récapitulatif des lois de variations des pulsations.

3.4.6 Conclusion sur les différentes lois de variations des
pulsations

Avec les hypothèses que nous avons retenu, la stratégie de répartition des
puissances est équivalente, à une répartition des pulsations.

Nous venons de voir que la stratégie de variation des pulsations proposée [22]
n’est pas la seule possible. Nous proposons deux autres lois très similaires, (même
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Domaine de variation Valeurs des pulsations Commentaires

0 < |ω| < ωt2

{
ωr = 2πfcmin
ωs = 2πfcmin + ω

Nous imposons les pulsa-
tions minimales de fonc-
tionnement

ωt2 < |ω| < ωt1


ωr =

1

kpn − 1
ω

ωs =
kpn

kpn − 1
ω

Répartition de la puis-
sance suivant la première
loi. Variation des pulsa-
tions en fonction de la vi-
tesse ω et de kpn

|ω| > ωt1


ωr =

−ω
1 + kpn

ωs =
kpn

1 + kpn
ω

Répartition de la
puissance suivant la
deuxième loi. Les pulsa-
tions sont inférieures ou
égales à leurs pulsations
nominales

|ω| > ωmax


ωr =

−ω
1 + kpn

ωs =
kpn

1 + kpn
ω

Les pulsations peuvent
être supérieures à leurs
pulsations nominales
respectives.

Tab. 3.4: Plage de variation des pulsations

idée de répartition des pulsations), mais dont les pulsations de transition sont
différentes. Nous devons voir quelle est l’influence de ces lois sur la régulation elle-
même. Notre première idée est de dire que l’influence sera très certainement forte.
Effectivement, commuter entre deux lois (Eq. 3.16a) (Eq. 3.16b), implique des dis-
continuités de fréquences à imposer. Ces discontinuités peuvent être importantes,
comme le montrent les figures tracées (à partir de la répartition désirée en régime
permanent)(Fig. 3.1, Fig. 3.3) ou minimalisées (Fig. 3.5).
Le premier cas correspond à la stratégie de commande proposée par M. GHOSN
[22], le second cas illustre la variante que nous proposons. Le troisième cas est un
essai en vue de réduire l’amplitude de la discontinuité subie par les fréquences. Nous
avons également étudié l’influence de la variation de la fréquence minimale de
fonctionnement fcmin, sur les lois de répartition des pulsations. Effectivement, si
nous considérons que :

1. la pulsation nominale du stator et du rotor est fixe et égale à ωsn = ωrn =
2π fsn, fsn = frn = 50Hz,

2. le rapport des puissances kpn est fixé par la construction de la machine,

seule la fréquence minimale de fonctionnement reste paramétrable par l’utilisateur.
L’étude [22] prétend qu’en dessous d’une fréquence minimale de 5Hz, l’échauffe-
ment des semi-conducteurs, et par conséquent, les pertes crées, sont très impor-
tants.

Nous avons évalué cette répartition pour les différentes fréquences minimales.
Le tracé des pulsations (Fig. 3.2) confirme que pour la loi proposée par M. GHOSN
et pour un rapport kpn fixé, les discontinuités des fréquences lors des changements
de lois sont d’autant plus importantes que la fréquence minimale est élevée. Lorsque
nous tentons de réduire cette discontinuité (§3.4.4), nous pouvons conclure que le
saut de fréquence bien que pouvant être réduit, exister toujours avec les hypothèses
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adoptées. Nous pouvons dire qu’il y a un risque de sensibiliser la commande lors de
la commutation entre les différentes lois de répartition des puissances. Il ne faudra
pas non plus, prendre une fréquence minimale de fonctionnement trop élevée sous
peine de subir trop d’oscillations.

Lors de l’évaluation par simulation de la loi de répartition des puissances que
nous proposons, nous démontrons (Fig. 3.4) une indépendance entre la fréquence
minimale de commutation, et les plages continues des lois de variation des fré-
quences. L’inconvénient majeur de cette proposition, est la discontinuité de fré-
quence subie lors de la deuxième transition. Ce saut, bien que parfaitement esti-
mable, est important et peut entrâıner des oscillations sur les variables du système
étudié.

3.5 Mise en oeuvre de la répartition des puis-

sances

Lors des chapitres précédents nous avons élaboré deux modélisations analy-
tiques différentes ainsi qu’une modélisation graphique. Nous allons étudier dans
cette section, comment introduire les lois de répartition des puissances que nous
venons de définir (§3.4). Effectivement, l’asservissement des pulsations n’apparâıt
pas dans les premiers schémas des modèles (Fig. 2.2, Fig. 2.4) que nous avons
établi.

3.5.1 Modèles analytiques

Dans les deux modélisations (courant, flux), nous appliquons le même concept
pour imposer les pulsations à la répartition théorique désirée. L’analyse des équa-
tions des deux modèles, indique que les pulsations interviennent directement dans
les termes de couplage à compenser, P1d P1q P2d P2q. Pourtant, il ne nous semble pas
judicieux d’agir seulement sur ces termes pour imposer les pulsations. Cela revient
à insérer dans ces termes à compenser, des valeurs de pulsations qui pourraient
être très différentes des valeurs mesurées ou en vigueur dans la machine.

Nous avons donc eu l’idée de décomposer l’équation mécanique de façon à faire
apparâıtre les deux pulsations ωs et ωr, [68]. Il vient alors :

Jt
Np

d (ωs(t) − ωr(t))

dt
= Cem −

ft
Np

(
ωs(t) − ωr(t)

)
− Cr (3.34)

A partir du schéma de régulation de vitesse précédemment établi et donné sur la

figure 3.81 :
nous ajoutons un schéma réparti de régulation des pulsations, illustré sur la figure
3.9.
Avec RegΩ qui est le même régulateur de vitesse, (discret ou continu) que si la
régulation classique de vitesse avait été adoptée (Fig. 3.8). f(kpn) est la loi de
répartition des pulsations (Eq. 3.17).

Dans notre application, le régulateur de vitesse sera discret. L’échantillonneur
- bloqueur n’est pas représenté sur ces schémas. Le nouveau schéma contenant les

1BF est la boucle fermée des modes rapides liés aux courants, et Ω = ω
Np
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Fig. 3.8: Schéma de régulation classique des modes mécaniques
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Fig. 3.9: Schéma de régulation des modes mécaniques, avec mise en oeuvre du
principe de la répartition des puissances

régulateurs répartis remplace simplement le régulateur RegΩ dans l’ancienne re-
présentation de la régulation des modes mécaniques.

Il y a une totale équivalence entre ces deux schémas. Nous respectons à travers
le deuxième schéma donné sur la figure 3.9 l’imposition de la loi de répartition des
puissances. Effectivement grâce à cette nouvelle représentation, les pulsations de
références et mesurées rentrent en jeu par le biais de deux régulateurs. Le couple
résistant sera considéré comme connu et sera compensé à la manière du schéma de
régulation de vitesse classique (Fig. 3.8).

Dans ce schéma, le mode d’obtention des angles de rotation du repère de réfé-
rence et des pulsations mesurées est représenté sur la figure 3.10.

φsα

φsβ Atan
(
φsβ
φsα

)
θmesure

θs

θr+
−

Angles de transformation

d

dt

d

dt

ωs

ωr

Fig. 3.10: Répartition des puissances : angles de transformation dans la méthode
des régulateurs répartis

L’hypothèse implicite est que la stratégie de contrôle adopte le principe d’orien-
tation du flux statorique. Les pulsations ωs et ωr sont déterminées à partir des
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angles : position du repère de référence θs, angle électrique de rotation de l’arbre
du moteur θ.

Afin d’obtenir la synthèse du régulateur RegΩ à appliquer, nous utilisons les
équations différentielles de base décrivant l’évolution des modes mécaniques. La
fonction de transfert en continu et en boucle ouverte du mode mécanique du sys-
tème s’écrit :

TΩ(p) =

1

ft

1 +
Jt
ft
p

Elle peut être discrétisée et son expression devient alors :

TΩ(z−1) =
z−1 av

1− z−1 bv

bv = exp
−Te
Tv

av =
1− bv
ft

Tv =
Jt
ft

(3.35)

L’utilisation d’un régulateur discret de type PI se justifie si nous voulons une erreur

statique nulle et la dynamique désirée de la réponse du système :

RegΩ(z−1) =
Kv (1− z−1αv)

1− z−1
(3.36)

Les gains αv , Kv sont déterminés de façon à obtenir une réponse en vitesse du

système en boucle fermée.

3.5.2 Modèle graphique

Dans cette modélisation, nous avons fait apparâıtre une équivalence avec les
modèles analytiques retenus. L’inversion du schéma REM obtenu (Fig. 2.8), devrait
nous conduire aux conclusions suivantes :

1. vouloir répartir les puissances en régime permanent revient à vouloir imposer
les pulsations, (affirmation déjà vérifiée),

2. cette répartition ne peut avoir lieu qu’en disposant de régulateurs de pulsa-
tions réparties, dont la synthèse découle de la mise en oeuvre d’une régulation
classique de mode mécanique.

Pourtant l’inversion du schéma ne cöıncide pas avec cette dernière conclusion,
ce que montre la figure 3.11. Les pulsations, statorique et rotorique, n’interviennent
jamais. Par le biais de cette représentation, nous n’avons aucun moyen de les as-
servir à une valeur désirée.
Par contre, les angles de rotation du repère tournant sont accessibles. Comme ils
sont en liaison avec les pulsations que nous cherchons à réguler, il nous semble
judicieux de les utiliser. Nous allons assurer la répartition des fréquences via les
angles de transformation. Il n’est plus question de réguler les pulsations de la ma-
chine mais de s’assurer que l’angle de rotation du repère est bien dans une position
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mâıtrisée et désirée. Nous maintenons bien entendu la régulation sur les amplitudes
des autres grandeurs de référence de façon à atteindre nos objectifs de commande,
[65].
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R−1
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Idréf

Iqréf
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Isqréf
Irdréf
Isdréf
Irqréf

θsréf

Cr

Ω

Ωréf
Ωréf

kpn
Qs

φsn

Fig. 3.11: Inversion de la représentation REM du système

R−1 est la matrice de transformation inverse. Elle permet de passer de grandeurs
diphasées en grandeurs triphasées grâce à la connaissance des angles de transfor-
mation, respectivement θs et θr.

Dans cette représentation inversée du modèle REM du système à commander
(Fig. 3.11), l’entrée considérée comme informative, (angle θs), devient une entrée de
commande à part entière. Effectivement, la mâıtrise de cette entrée nous garantit :

1. l’orientation correcte du repère tournant d-q,

2. la répartition des puissances en régime permanent.

Si nous avions envisagé d’estimer la position du repère d-q par rapport au stator
(θs), en donnant une information erronée, la modélisation aurait été fausse. La
commande n’aurait alors pas eu l’effet escompté. C’est pourquoi nous avons décidé
de l’utiliser comme une entrée de commande pour atteindre nos objectifs.

Contrairement à la stratégie de répartition des puissances basée sur l’utilisation
de régulateurs répartis, les références des pulsations donnent directement les angles
à appliquer en fonction de l’angle de rotation de la machine suivant la figure 3.12.

Dans cette régulation, nous contrôlons en amplitude la vitesse de rotation du
moteur, alors que l’information angulaire est donnée par la répartition des puis-
sances. Contrairement aux schémas classiques de régulation par contrôle vectoriel,
nous n’estimons pas l’angle de référence du repère tournant d-q servant aux trans-
formations de Park, mais l’imposons à une valeur désirée. Comme pour ces contrôles
classiques nous avons besoin d’une connaissance de l’angle électrique de rotation de
la première phase rotorique θ pour obtenir le second angle de nos transformations
θr. En ce sens, nous sommes proches d’un contrôle classique, car bien qu’imposant
un angle, l’autre angle découle de la réponse du système à une sollicitation imposée
par le premier. Nous sommes donc dépendant des constantes de temps de réponse
du système.

Dans ce principe de régulation, nous agissons sur deux concepts à la fois :

1. une régulation en amplitude qui permet de réguler l’amplitude des variables
principales de la machine. Dans cette régulation l’information angulaire est
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Fig. 3.12: Répartition des puissances : imposition angulaire

utilisée, et contribue à délivrer des grandeurs ”continues”, (non périodiques),
qui servent lors de l’asservissement.

2. une régulation angulaire. En fait il ne s’agit pas de régulation mais plutôt
”d’information active”. Au lieu d’être une simple variable informative consé-
quence de la régulation en amplitude, l’entrée devient active. Elle participe
pleinement à la régulation en amplitude. Pour que l’ensemble converge, il
devient évident que les références en amplitude et les références angulaires
ne doivent pas être antinomiques.

Les deux modélisations (courant ou flux), sont similaires pour ce qui concerne
les informations angulaires et les pulsations. Nous n’avons traité que le cas (Fig.
3.11) d’une modélisation en courant, mais il est généralisable à la modélisation en
flux. Par conséquent, lors des simulations, nous appliquerons de la même façon la
répartition des puissances par la méthode d’imposition angulaire, que ce soit pour
un modèle en courant ou pour un modèle en flux.

3.5.3 Conclusion sur la mise en oeuvre de la répartition
des puissances

Dans cette partie, nous avons développé la mise en oeuvre de la répartition
des puissances. Suivant que les expressions analytiques ou le formalisme REM
sont utilisés, nous obtenons deux mises en oeuvre différentes. La première consiste
à utiliser deux régulateurs répartis de pulsation en modifiant le schéma général
de régulation des modes mécaniques.

La seconde consiste à imposer la répartition des puissances par les angles qui
sont nécessaires pour les transformations triphasées - diphasées. Nous avons alors
parlé de méthode d’imposition angulaire ou de réglage angulaire.
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3.6 Résultats de simulation - Modèle en courant

échantillonné

3.6.1 Algorithme et schéma à programmer

Le chapitre précédent a montré que sans orientation du repère sur le flux sta-
torique φ

s
, toute la stratégie de répartition des puissances grâce à la distribution

des pulsations, n’est plus valable. Nous avons également vu que cette modélisation
conduisait à deux fonctions de transfert :

T sI (p) =
1

Rs (1 + p Tsσ)

T rI (p) =
1

Rr (1 + p Trσ)

(3.37)

Ces deux fonctions de transfert, sont valables pour les deux axes d’un même côté

de la machine. C’est à dire que par exemple T sI (p) est la fonction de transfert des
axes d et q statoriques. Il en est de même avec l’autre fonction de transfert, T rI (p)
(axes d et q rotoriques).

Nous avons choisi d’implanter notre stratégie de commande discrète en langage
C. Afin d’obtenir un algorithme prenant en compte la période d’échantillonnage,
nous devons donc discrétiser les régulateurs que l’on souhaite utiliser. Pour syn-
thétiser les régulateurs, nous avons besoin de discrétiser les fonctions de transfert
T sI (p) et T rI (p). Les fonctions de transfert discrètes sont obtenues par la transfor-
mation en Z des fonctions de transfert exprimées en variable de Laplace. Nous
obtenons donc des fonctions de transfert discrètes en (z−1) tenant compte de la
période d’échantillonnage, Te.

T sI (z−1) =
z−1

(
1− exp

−Te
Tsσ
)

1
Rs

1− z−1 exp
−Te
Tsσ

T rI (z−1) =
z−1

(
1− exp

−Te
Trσ
)

1
Rr

1− z−1 exp
−Te
Trσ

(3.38)

Soit : 

T sI (z−1) =
z−1 as

1− z−1 bs

bs = exp
−Te
Tsσ

as =
(1− bs)
Rs

T rI (z−1) =
z−1 ar

1− z−1 br

br = exp
−Te
Trσ

ar =
(1− br)
Rr

(3.39)
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Nous utiliserons des régulateurs PI ”discrets” dont l’expression générique est :

RegI(z
−1) =

K (1− z−1α)

1− z−1
(3.40)

Avec respectivement, suivant que l’on s’intéresse au stator, K = Ks, α = αs ou

au rotor K = Kr, α = αr. La synthèse et l’obtention de la valeur des gains, K ,α,
des régulateurs peuvent-être faites par les méthodes connues de régulation. La
compensation d’un pôle du système par un zéro du régulateur, ou le placement des
pôles d’un système du deuxième ordre peuvent être des méthodes employées. Les
expressions discrètes des fonctions de transfert des régulateurs, nous permettent
d’exprimer un algorithme échantillonné programmable en langage C :

Vsd1réf1(k) = Vsd1réf1(k − 1) + Ks

(
εIsd(k) − αs εIsd(k − 1)

)
Vsq1réf1(k) = Vsq1réf1(k − 1) + Ks

(
εIsq(k) − αs εIsq(k − 1)

)
Vrd1réf1(k) = Vrd1réf1(k − 1) + Kr

(
εIrd(k) − αr εIrd(k − 1)

)
Vrq1réf1(k) = Vrq1réf1(k − 1) + Kr

(
εIrq(k) − αr εIrq(k − 1)

) (3.41)

Les tensions de commande de chaque côté et de chaque axe sont ainsi implantées.

De façon à protéger le système, une protection logicielle sera programmée : nous
bornerons les références de tensions délivrées. Nous utiliserons un système ”d’Anti
Wind-Up” pour limiter la divergence de l’intégrale, [66], [64].

L’ensemble de la châıne de régulation nous conduit au schéma de réglage global
développé sur la figure 3.13.
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Fig. 3.13: Châıne globale de régulation des courants

Dans ce schéma nous retrouvons tout ce qui a déjà été énoncé :
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– indépendance entre les deux axes de commande, l’axe d et l’axe q,
– couplage par côté de la machine, stator et rotor, sur un même axe,
– existence d’une relation de proportionnalité entre les deux références de l’axe

q.

3.6.2 Régulateur de pulsations réparties

Afin de présenter les résultats de simulation, nous allons adopter un cycle de
consigne de vitesse que nous reproduirons. Celui-ci est divisé en quatre phases
principales :

1. la première correspond à la magnétisation de la machine.

2. la deuxième correspond à une consigne de vitesse positive.

3. la troisième correspond à une inversion de sens de rotation de la machine,
une consigne de vitesse négative est alors appliquée.

4. La quatrième est une consigne de vitesse faible. Nous avons choisi d’appliquer
le millième de la vitesse nominale, Ωn

1000
.

Au cours du cycle de vitesse proposé, nous appliquerons des échelons de couple
résistif Cr égaux à la valeur nominale du couple de la MADA concernée.

Nous allons appliquer ce cycle aux trois plages de variations des pulsations
explicitées :

– plage de variation maximale (§3.4.3) où :

ωt1 =
kpn − 1

kpn
ωsn (3.42)

– plage de variation classique (§3.4.2) où :

ωt1 = 2 π (kpn + 1) fcmin (3.43)

– plage de variation avec discontinuité minimale (§3.4.4) où :

ωt1 = 2 π kpn fcmin (3.44)

Afin de conclure sur les performances de ces diverses stratégies, nous appli-
querons le critère IAE (Integral of Absolute magnitude Error) [18] aux erreurs
commises sur les composantes du flux statorique φs, et la pulsation statorique ωs.
Des tableaux quantifiant ce critère seront donnés et permettront de conclure sur
les performances obtenues.

Afin de ne pas ”encombrer” le mémoire d’une quantité très importante de ré-
sultats de simulation, certaines courbes de réponses, très proches des courbes pré-
cédentes ou suivantes ne seront pas présentées. Le lecteur pourra se référer aux
courbes ”typiques” qui seront signalées.
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Fig. 3.14: Référence et vitesse mesurée

3.6.2.1 Plage de variation maximale

Lorsque nous adoptons la méthode de deux régulateurs répartis pour appliquer
la répartition des puissances, nous obtenons une réponse en vitesse de la machine
représenté sur la figure 3.14.
La vitesse suit parfaitement la référence demandée, dans toutes les zones de fonc-
tionnement. Nous voyons que les impacts du couple de charge n’affectent pas la
réponse en vitesse du système. Le fonctionnement dans la zone de faible vitesse est
illustrée sur la figure 3.15.
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Fig. 3.15: Référence et vitesse mesurée

La réponse du système présente une légère oscillation lors de l’impact du couple
de charge.

Les pulsations se répartissent bien suivant la loi décrite (§3.4.3). La figure 3.16
montre qu’il existe une erreur statique en régime permanent (εωs pour la pulsation
statorique, et εωr pour la pulsation rotorique).
Lors d’une consigne de vitesse faible, il y a une perte du contrôle des pulsations
lorsque le couple de charge est appliqué. Mais comme lors de la magnétisation de
la machine, zone 1, une fréquence minimale de fonctionnement est appliquée.
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Fig. 3.16: Pulsations désirées et mesurées

Nous pouvons déduire des figures précédentes (Fig. 3.14 et Fig. 3.16) que ce
sont les pulsations qui absorbent les impacts du couple de charge. Ceci nous permet
d’avoir une très bonne régulation en vitesse de la machine. La figure 3.17 présente
la réponse des composantes du flux statorique à ce cycle de vitesse.
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Fig. 3.17: Composantes du flux statorique

Sur cette figure, il apparâıt que les impacts du couple de charge ont peu d’effet
sur l’état magnétique de la machine. Par contre, les changements de vitesse et en
particulier les discontinuités de la loi de répartition des pulsations qui les accom-
pagnent ont une influence. Des oscillations pouvant aller jusqu’à plus de 10% du
flux nominal sont visibles sur la réponse de la composante directe du flux statorique.

Des trois figures précédentes, (Fig. 3.14, Fig. 3.16, Fig. 3.17), nous pouvons
conclure que le comportement du système est satisfaisant du point de vue mé-
canique et magnétique. Le comportement en fréquence des signaux pourrait ce-
pendant être amélioré. Nous pouvons tout de même être satisfait, car bien que
possédant une erreur statique en régime permanent, la loi de répartition des pulsa-
tions s’applique correctement. Notamment lors de la magnétisation de la machine
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(vitesse nulle), les fréquences des signaux de la machine, (courants, tensions, flux)
sont égaux à la fréquence minimale de fonctionnement désirée fcmin.

3.6.2.2 Plage de variation classique

La réponse en vitesse du système dans cette plage de variation ne présente au-
cune différence par rapport à la réponse déjà obtenue (Fig. 3.14). On pourra donc
s’y reporter. La figure 3.18 présente les réponses des pulsations.
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ωs

ωrréf
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Fig. 3.18: Pulsations désirées et mesurées

Les impacts du couple de charge sont à nouveau absorbés par les pulsations. Dans
cette figure les erreurs statiques sont moindres comme cela sera discuté plus loin.
La réponse des composantes du flux statorique, donnée sur la figure 3.19, confirme
cette idée.
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Fig. 3.19: Composantes du flux statorique

Le fait d’adopter une définition dite ”classique” des pulsations de transition, en-
trâıne une discontinuité moindre au niveau des fréquences. Cela se traduit par une
réduction des oscillations du flux.
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3.6.2.3 Plage de variation avec discontinuité minimale

Les réponses de la vitesse et des pulsations sont très similaires aux courbes
déjà présentées (Fig. 3.14, Fig. 3.18), on ne les présentera donc pas. Précisons
que les erreurs statiques et de trâınages commises sur les pulsations sont moins
élevées. La réponse des composantes du flux statorique, présentée sur la figure
3.20, montre que des discontinuités de fréquences faibles ont une influence directe
sur le comportement oscillatoire du flux.
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Fig. 3.20: Composantes du flux statorique

Dans cette stratégie, les oscillations maximales constatées sont inférieures à 5% du
flux nominal.

3.6.2.4 Application du critère IAE

Nous définissons le critère IAE appliqué à l’erreur de flux statorique comme
étant :

εφs =φsdréf − ||φs||

IAEφs =

∫ T

0

|εφs | dt
(3.45)

De façon identique, le critère IAE appliqué à l’erreur de pulsation statorique est :

εωs =ωsréf − ωs

IAEωs =

∫ T

0

|εωs | dt
(3.46)

Nous donnerons les valeurs du critère pour :

1. t1 = 0.3s, lors de la magnétisation de la machine

2. t2 = 1.5s, régime permanent après une consigne de vitesse nominale

3. t3 = 2.5s, régime permanent après une consigne de vitesse nominale et impact
du couple de charge.
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Vitesse nominale
Magnétisation Vitesse nominale avec Cr

Domaine t1 = 0.3s t2 = 1.5s t3 = 2.5s

de variation IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs

Plage de varia-
tion maximale

0.033 0.78 0.048 47.823 0.05 85.11

Plage de varia-
tion classique

0.033 0.78 0.04 15.883 0.041 22.34

Plage de varia-
tion avec dis-
continuité mi-
nimale

0.033 0.78 0.0369 13.819 0.038 20.334

Tab. 3.5: Critères IAE

Une valeur importante du critère à chacun de ces instants, nous permettra de tran-
cher sur plusieurs influences. Le tableau 3.5 présente les résultats de l’application
de ce critère aux trois instants établis.
Nous pouvons dire que lors de la magnétisation, (t1 = 0.3s), l’erreur commise sur le
flux statorique dans l’axe d et sur la pulsation statorique est minime. L’imposition
d’une fréquence minimale de fonctionnement fcmin ne nous contraint donc pas et
n’entrâıne pas une augmentation du critère.

Dans l’ensemble, la première évolution ”importante” du critère intervient lors
du passage de la vitesse nulle à la vitesse nominale. C’est lors de l’application de
la loi de répartition des pulsations que le cumul des erreurs grandit. Nous pouvons
conclure que les erreurs cumulées sur le flux ne sont pas importantes mais révèlent
toutefois des oscillations (augmentation du critère). Lorsque nous adoptons des
pulsations de transition de façon à avoir des plages de variation des puissances
maximales, les oscillations sont plus importantes que lorsque nous prenons soin
de minimiser cette plage de variation. Effectivement, le critère est plus important.
L’impact de couple de charge a peu d’influence, le critère évolue très peu après
l’impact. Il apparâıt que pour cette stratégie, choisir des pulsations de transition
qui minimisent les discontinuités des fréquences semble être la meilleure option
pour mâıtriser le flux.

Si nous analysons maintenant l’évolution du critère IAE pour la pulsation stato-
rique, nous pouvons conclure que le choix de la pulsation de transition a une forte
influence, mais aussi que la globalité de la stratégie choisie (modèle en courant,
régulateur de vitesse réparti, régulateur linéaire...) n’est pas satisfaisante. En effet,
la forte augmentation du critère entre une vitesse nulle et une vitesse nominale,
démontre que la pulsation a subi de fortes oscillations (discontinuités avec erreur
de trâınage) mais aussi qu’il existe une erreur statique en régime permanent. Cette
idée est confirmée par le fait qu’après l’impact du couple de charge (t3 = 2.5s),
le critère a encore fortement augmenté. La figure 3.14 confirme cette affirmation.
Une conclusion s’impose : l’utilisation d’une pulsation de transition telle que la
plage de variation des pulsations soit maximale ne se justifie pas, car elle entrâıne
une erreur statique au niveau des pulsations et donc en régime permanent nous
commettons une erreur sur la répartition des puissances.
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3.6.3 Imposition angulaire

Nous allons appliquer la méthode d’imposition angulaire avec les trois défi-
nitions des pulsations de transition. Le cycle de vitesse présenté sera à nouveau
utilisé.

3.6.3.1 Plage de variation maximale

Lorsque nous adoptons la méthode de l’imposition angulaire pour appliquer la
répartition des puissances, nous obtenons une réponse en vitesse de la machine
représentée sur la figure 3.21.
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Fig. 3.21: Référence et vitesse mesurée

Nous constatons que dans cette réponse en vitesse, il y a une erreur de trâınage
lors du changement de vitesse de référence. L’erreur statique est nulle, mais cette
perte de contrôle de la vitesse n’est pas satisfaisante.

Le comportement des pulsations, est présenté sur la figure 3.22.
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Fig. 3.22: Pulsations désirées et mesurées

Cette réponse montre que la perte de contrôle de la vitesse survient lorsque la

77



3. Contrôle linéaire

discontinuité de pulsation intervient. Il n’y a plus d’erreur statique en régime per-
manent. Les pulsations suivent parfaitement les références demandées y compris
dans la zone de très basse vitesse.

La réponse des composantes du flux statorique, est illustrée par la figure 3.23.
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Fig. 3.23: Composantes du flux statorique

Nous pouvons constater une dépendance de l’état magnétique de la machine avec
les discontinuités des pulsations. Effectivement, dans cette méthode de répartition
des pulsations, la discontinuité exigée au niveau des références des pulsations se
retrouve au niveau des angles servants aux transformations diphasées - triphasées.
Par conséquent, le flux statorique, fortement lié au repère tournant, subit plei-
nement une variation brutale de l’angle de transformation θs. En adoptant une
pulsation de transition qui maximise l’amplitude la discontinuité, le flux subit une
oscillation d’autant plus grande à cet instant . Nous avons un couplage entre le
couple et le flux statorique, l’hypothèse φsq = 0 n’est plus vérifiée.

La figure 3.24 présente la réponse des composantes du courant statorique et du
couple électromagnétique de la MADA.
Nous pouvons constater que le couple et les composantes du courant statorique
subissent des oscillations non désirées lors des phases de transition de la vitesse
de référence. Lors de ces phases de transition, et notamment lorsqu’on inverse le
sens de rotation de la machine, le courant statorique direct, n’est plus asservi à
zéro. De même, nous retrouvons sur la réponse du couple les oscillations vues sur
la composante en quadrature du flux statorique. Nous ne pouvons pas assurer lors
de ces phases de transition un découplage correct entre le flux orienté et le couple.

3.6.3.2 Plage de variation classique

Si nous appliquons la pulsation de transition ωt1 liée à cette plage de variation,
nous améliorons la réponse en vitesse du système, comme en témoigne la figure
3.25.
Il n’y a plus la perte de contrôle de la vitesse constatée précédemment.

La réponse des pulsations du système n’est pas changée, on se reportera donc à
la figure 3.22. Au contraire, les composantes du flux statorique ont une réponse qui
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 (N
.m

)

−100.0

−50.0

0.0

50.0

100.0

 t(s)
0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0 4.5 5.0 5.5 6.0 6.5 7.0 7.5 8.0 8.5

 A

−40.0

−20.0

0.0

20.0

40.0

Isd

Isq

@@I
(+Ωn) @@I

(−Ωn)
@@I

(− Ωn
1000

)

Cem

temps (s)

Fig. 3.24: Composantes du courant statorique et couple électromagnétique - Ré-
glage angulaire
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Fig. 3.25: Référence et vitesse mesurée

présente une amélioration. L’amélioration pourra être constaté par la consultation
de la figure 3.26, du paragraphe suivant.

3.6.3.3 Plage de variation avec discontinuité minimale

Dans cette configuration des pulsations de transition, nous remarquons princi-
palement le comportement du flux statorique. La figure 3.26 présente cette réponse.

Bien que les discontinuités de fréquence continuent à avoir une influence sur l’état
magnétique de la machine (faibles oscillations des flux φsd et φsq), nous considérons
la réponse comme satisfaisante et répondant à nos exigences. L’amplitude maxi-
male des oscillations de flux est inférieure à 5% du flux nominal. Les courbes des
réponses de la vitesse et des pulsations sont similaires à celles présentées (Fig. 3.25
Fig. 3.22).
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Fig. 3.26: Composantes du flux statorique

3.6.3.4 Application du critère IAE

Nous appliquons le critère IAE avec les mêmes exigences que précédemment
(§3.6.2.4). Le tableau 3.6 présente les résultats.

Vitesse nominale
Magnétisation Vitesse nominale avec Cr

Domaine t1 = 0.3s t2 = 1.5s t3 = 2.5s

de variation IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs

Plage de varia-
tion maximale

0.033 0.28 0.05 5.43 0.057 5.43

Plage de varia-
tion classique

0.032 0.28 0.043 4.1 0.049 4.1

Plage de varia-
tion avec dis-
continuité mi-
nimale

0.032 0.27 0.04 3.0 0.045 3.0

Tab. 3.6: Critères IAE

La première conclusion qui s’impose est que nous avons éliminé par le choix de
cette méthode de répartition des puissances, l’erreur statique des pulsations en
régime permanent. Le critère a une valeur nettement inférieure à celle trouvée
précédemment. L’impact du couple de charge ne provoque pas d’augmentation du
critère entre les instants t2 = 1.5s et t3 = 2.5s, on ne commet donc plus d’erreur
statique sur les pulsations avec cette stratégie.

L’erreur cumulée commise sur le flux statorique reste raisonnable bien que par
rapport aux conclusions précédentes (TAB. 3.5) pour la plage de variation maxi-
male des pulsations, les résultats soient moins bons. Le critère confirme que le flux
φsq subit des oscillations (Fig. 3.23). Effectivement, entre les trois instants de cal-
cul du critère, ce dernier augmente sans pour autant diverger. Cela corrobore les
conclusions que nous avons tiré (§3.6.3.1).
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3.7 Résultats de simulation - Modèle en flux échan-

tillonné

3.7.1 Algorithme et schéma à programmer

Cette modélisation conduit à des fonctions de transfert communes par côtés de
la machine. 

T sϕ(p) =
1

p +
Rs

Lsσ

T rϕ(p) =
1

p +
Rr

Lrσ

(3.47)

Leur expression discrète est :

T sϕ(z−1) =
z−1 aϕs

1− z−1 ϕs

ϕs = exp
−Te Rs
Ls σ

aϕs =
Ls σ

Rs

(1− ϕs)

T rϕ(z−1) =
z−1 aϕr

1− z−1 ϕr

ϕr = exp
−Te Rr
Lr σ

aϕr =
Lr σ

Rr

(1− ϕr)

(3.48)

Les régulateurs que nous utiliserons seront des PI discrets dont l’expression a été

définie précédemment (Eq. 3.40). Suivant le côté et l’axe de la machine que nous
considérerons, nous aurons K = Ks, α = αs pour les axes d et q statoriques, ou
K = Kr, α = αr pour les axes d et q rotoriques. L’algorithme discret donnant les
tensions de référence à appliquer peut-être déduit :

Vsdréf (k) = Vsdréf (k − 1) + Ks

(
εφsd(k) − αs εφsd(k − 1)

)
Vsqréf (k) = Vsqréf (k − 1) + Ks

(
εφsq(k) − αs εφsq(k − 1)

)
Vrdréf (k) = Vrdréf (k − 1) + Kr

(
εφrd(k) − αr εφrd(k − 1)

)
Vrqréf (k) = Vrqréf (k − 1) + Kr

(
εφrq(k) − αr εφrq(k − 1)

) (3.49)

Une limitation des tensions sera introduite.

Le schéma de cette régulation est établi sur la figure 3.27.
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Fig. 3.27: Châıne globale de régulation des flux

3.7.2 Régulateur de pulsations réparties

3.7.2.1 Plage de variation maximale

Lorsque nous adoptons la méthode de deux régulateurs répartis pour appliquer
la répartition des puissances, nous obtenons une réponse en vitesse de la machine
représenté sur la figure 3.28.
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Fig. 3.28: Référence et vitesse mesurée

Nous ne pouvons pas déceler de différence flagrante et pénalisante dans cette ré-
ponse par rapport aux courbes déjà présentées. Dans les quatre zones de fonction-
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nement exigées la vitesse est asservie. Nous en concluons, que la modélisation en
flux et l’utilisation des modes liés aux flux pour la synthèse des régulateurs utilisés,
sont satisfaisantes.

Le contrôle des pulsations est correct, comme l’illustre la figure 3.29.
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Fig. 3.29: Pulsations désirées et mesurées

Lors de la modélisation en courant, le principe de répartition des puissances par
utilisation d’un régulateur réparti pour le contrôle de la vitesse conduisait à com-
mettre une erreur statique sur la répartition des pulsations. Contrairement à ce
résultat, la modélisation en flux permet d’utiliser la méthode de répartition des ré-
gulateurs sans commettre d’erreur. L’erreur de trâınage est également amoindrie.

Le flux, bien que subissant de faibles oscillations aux instants de commutation
entre les lois des fréquences, est très satisfaisant. La figure 3.30 en atteste.
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Fig. 3.30: Composantes du flux statorique

Nous retrouvons le découplage parfait entre l’axe direct, lié à l’état magnétique
de la machine, et l’axe en quadrature, lié à la vitesse de rotation. L’impact du
couple de charge n’a plus d’influence sur le flux. Les oscillations visibles (<5% de
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la valeur du flux nominal) sont dues aux discontinuités des fréquences dans la loi
de répartition des pulsations.

3.7.2.2 Plage de variation classique

Les résultats des réponses en vitesse, en flux et des pulsations confirment les
conclusions que nous venons de faire. La tendance générale est à l’amélioration des
réponses des variables. Nous ne trouvons plus d’erreur statique sur les pulsations,
la réponse en vitesse correspond toujours à notre volonté, et l’état magnétique de
la machine est assuré. Les courbes sont très proches de celles déjà proposées, nous
pourrons donc nous y référer (Fig. 3.28, Fig. 3.29 et Fig. 3.30).

3.7.2.3 Plage de variation avec discontinuité minimale

Dans cette configuration des pulsations de transition, nous présentons le com-
portement du flux statorique. La figure 3.31 illustre la réponse des composantes du
flux statorique au cycle de vitesse adopté.
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Fig. 3.31: Composantes du flux statorique

Nous avons repéré les changements de consigne de vitesse. Nous constatons que le
flux dans cette plage de variation ne subit plus d’oscillations.

Les réponses de la vitesse et des pulsations sont identiques aux figures présentées
(Fig. 3.28 Fig. 3.29).

3.7.2.4 Application du critère IAE

Nous appliquons le critère IAE avec les mêmes exigences que précédemment
(§3.6.2.4). Le tableau 3.7 présente les résultats.
Globalement, nous sommes satisfaits des résultats délivrés par le critère. Les oscil-
lations sur le flux et sur la pulsation statorique sont faibles. De plus l’erreur statique
sur la pulsation n’apparâıt pas comme nous pouvons le constater. En régime per-
manent, après impact du couple de charge, l’erreur cumulée sur la pulsation est
quasiment égale à celle trouvée avant l’impact. Il n’y a donc pas d’erreur statique
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Vitesse nominale
Magnétisation Vitesse nominale avec Cr

Domaine t1 = 0.3s t2 = 1.5s t3 = 2.5s

de variation IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs

Plage de varia-
tion maximale

0.033 0.30 0.035 11.6 0.035 11.86

Plage de varia-
tion classique

0.033 0.29 0.034 8.71 0.034 8.9

Plage de varia-
tion avec dis-
continuité mi-
nimale

0.033 0.29 0.033 6.287 0.033 6.47

Tab. 3.7: Critères IAE

sur la pulsation statorique, et l’erreur de trâınage est très faible. La zone de fonc-
tionnement demandée, n’a pas d’influence sur les réponses des composantes du flux
statorique, des pulsations ou de la vitesse.

Ce qui est original dans cette modélisation en flux c’est que le critère IAE ap-
pliqué au flux statorique dans l’axe d est très proche pour toutes les configurations.
Effectivement, pour toutes les configurations

1. de plage de variation des pulsations

2. ou des instants de calcul.

le critère a des valeurs très proches. Cela est traduit par des réponses temporelles
des composantes du flux statorique sans oscillations et sans erreur statique. C’est
pour l’instant, pour ce qui concerne le critère IAE dans sa globalité, la meilleure
stratégie. En particulier, l’asservissement du flux est excellent.

3.7.3 Imposition angulaire

Nous décidons de répartir les puissances en imposant les angles. Notre stratégie
de régulation est basée sur une modélisation en flux de la MADA.

3.7.3.1 Plage de variation maximale

La réponse en vitesse de la machine est représentée sur la figure 3.32.
La réponse est très satisfaisante, les impacts du couple de charge n’ont pas d’in-
fluence sur la vitesse de la machine. Le comportement à basse vitesse est très
satisfaisant, la référence est atteinte et suivie, et ceci avec ou sans couple résistant.

Le contrôle des pulsations est très bon, comme l’illustre la figure 3.33.
Les impacts du couple de charge n’ont aucun effet sur les lois de répartition des
pulsations. Le flux ne nous satisfait pas car les discontinuités de fréquence (agissant
directement par les angles de transformation) tendent à faire osciller la composante
en quadrature du flux statorique. La figure 3.34 témoigne de la présence de ces os-
cillations.
Les oscillations n’interviennent qu’aux instants de commutation entre les lois de
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Fig. 3.32: Référence et vitesse mesurée
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Fig. 3.33: Pulsations désirées et mesurées

répartition des pulsations. L’impact du couple de charge n’a pas d’influence. Les
oscillations sont moins importantes que lorsque la modélisation en courant est uti-
lisée. Le modèle en flux permet un bon asservissement du flux. Effectivement, son
contrôle est ”direct”. Mais nous ne garantissons plus l’indépendance du couple et du
flux statorique. La figure 3.35 présente les résultats de simulation obtenus pour le
couple électromagnétique et les composantes du flux rotorique. Effectivement, dans
cette modélisation, c’est le flux rotorique dans l’axe q qui est l’image du couple
électromagnétique.
Les discontinuités et l’interaction entre les deux composantes du flux rotorique
et le couple électromagnétique sont visibles lors des changements de consigne de
référence. Comme nous pouvons le constater il y a un découplage entre les axes
direct et en quadrature. Les oscillations sur les deux flux directs sont faibles, alors
qu’elles sont plus importantes sur les deux composantes des flux en quadratures.
Par conséquent, le couple électromagnétique oscille aussi dans les mêmes propor-
tions que les composantes des flux statorique et rotorique en quadrature. Nous en
concluons que cette stratégie est performante pour le contrôle de l’état magnétique
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Fig. 3.34: Composantes du flux statorique
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Fig. 3.35: Composantes du courant statorique et couple électromagnétique - Ré-
glage angulaire

de la machine, mais que les oscillations vues sur les composantes en quadratures
peuvent entrâıner des saturations magnétiques au niveau des matériaux.

3.7.3.2 Plage de variation classique

Les résultats des réponses en vitesse, et des pulsations sont identiques aux fi-
gures présentées (Fig. 3.32, Fig. 3.33). La tendance pour la réponse des composantes
du flux statorique est à l’amélioration. Effectivement les oscillations constatées sur
le flux statorique en quadrature tendent à disparâıtre. La figure 3.36 le démontre.
Nous pouvons considérer que les oscillations ne sont pas pénalisantes. Nous sommes
satisfaits de constater qu’en changeant de plage de variation de pulsation, nous
améliorons la réponse des variables garantissant l’état magnétique de la machine.
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Fig. 3.36: Composantes du flux statorique

3.7.3.3 Plage de variation avec discontinuité minimale

Les réponses de la vitesse et des pulsations sont identiques aux figures présen-
tées (Fig. 3.32 Fig. 3.33). Dans cette configuration des pulsations de transition, le
comportement du flux statorique présente encore des oscillations. La figure 3.37
illustre la réponse des composantes du flux statorique au cycle de vitesse adopté.
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Fig. 3.37: Composantes du flux statorique

Une amélioration est cependant encore à noter au niveau de l’amplitude de ces
oscillations : elle diminue. La discontinuité des fréquences a un impact direct pour
cette stratégie de commande sur l’état magnétique de la machine.

3.7.3.4 Application du critère IAE

Le critère IAE est appliqué avec les mêmes exigences que précédemment (§3.6.2.4).
Le tableau 3.8 présente les résultats. Nous avons à travers le critère démontré qu’il
n’y a pas d’erreur statique commise, que ce soit pour le flux ou pour la pulsation.
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Vitesse nominale
Magnétisation Vitesse nominale avec Cr

Domaine t1 = 0.3s t2 = 1.5s t3 = 2.5s

de variation IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs

Plage de varia-
tion maximale

0.033 0.28 0.035 5.43 0.035 5.43

Plage de varia-
tion classique

0.033 0.28 0.034 4.1 0.034 4.1

Plage de varia-
tion avec dis-
continuité mi-
nimale

0.033 0.28 0.034 3 0.034 3

Tab. 3.8: Critères IAE

Par rapport aux résultats précédents et aux figures présentées pour cette straté-
gie, nous constatons que les oscillations de la composante en quadrature du flux
statorique ne sont pas visibles lors de l’évaluation du critère. Du point de vue du
contrôle de l’état magnétique de la MADA, nous sommes donc satisfait.

L’évaluation du critère pour la pulsation statorique est la meilleure des straté-
gies présentées. Le critère est minimal. Nous avons donc un meilleur contrôle de la
fréquence des signaux de la MADA.

3.8 Conclusions à partir du critère IAE

Ce critère a été appliqué à deux variables et à trois instants choisis. Les instants
pris pour l’évaluation du critère sont :

1. en régime permanent en fin de magnétisation, t1 = 0.3s,

2. en régime permanent après une consigne de vitesse nominale, t2 = 1.5s,

3. en régime permanent après application d’une consigne de vitesse nominale et
d’un couple de charge, t3 = 2.5s.

Nous pouvons ainsi statuer dans chaque cas sur l’erreur cumulée, commise sur les
deux variables auxquelles nous nous intéressons. Ainsi, nous verrons dans quel cas
le critère est minimal

1. lors de la magnétisation. Celà nous permettra également de statuer sur l’in-
fluence de l’imposition d’une fréquence minimale de fonctionnement.

2. après une consigne de vitesse nominale. Nous pourrons statuer sur l’influence
de la commutation entre les lois de répartition des pulsations.

3. après un impact de couple de charge alors que la vitesse est nominale. Nous
statuerons ainsi sur l’influence de cet impact.

Les variables concernées par l’évaluation du critère ont été le flux statorique et la
pulsation statorique. Nous pouvons statuer grâce au critère sur l’état magnétique
de la machine d’une part et d’autre part sur la répartition des puissances.
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L’analyse de l’évolution du critère IAE appliqué au flux statorique, révèle pour
une modélisation en courant de la MADA, une augmentation de ce dernier lorsque
la discontinuité imposée par les fréquences est importante. Globalement, le critère
reste très acceptable. La modélisation en flux semble plus performante. Pourtant,
un contrôle basé sur cette stratégie peut être sensible aux pulsations de transition
(plage de variation maximale, classique ou à discontinuité minimale) si il est associé
à une stratégie de répartition des puissances par imposition angulaire (§3.7.3.1).
Nous pensons que le contrôle direct du flux statorique améliore les performances
et minimise le critère IAE.

L’analyse de l’évolution du critère IAE appliqué à la pulsation statorique est
plus complexe. En effet le critère est variable suivant, la modélisation choisie, la
plage de variation utilisée et la méthode de répartition des pulsations adoptée. Lors
d’une modélisation en courant, seule la méthode d’imposition angulaire donne des
résultats satisfaisants. Effectivement, seule cette méthode de répartition des puis-
sances ne conduit pas à une erreur statique en régime permanent sur les pulsations.
Les meilleurs résultats sont trouvées pour une plage de variation des pulsations où
la discontinuité des fréquences est minimale. Pour une modélisation en flux, nous
avons un meilleur asservissement des pulsations. Effectivement nous n’avons plus
d’erreur statique, et l’erreur de trâınage est minimale. Les meilleurs résultats sont
obtenus pour une répartition des puissances par imposition angulaire avec plage
de variation minimisant la discontinuité des fréquences.

Globalement, les meilleures évaluations du critère sont obtenues pour une
modélisation en flux, une répartition des puissances imposées par la relation
angulaire, et une plage de variation des fréquences minimisant la disconti-
nuité des fréquences. L’imposition d’une fréquence minimale de fonctionnement
ne pose pas de problèmes. Et dans la mesure où on choisit des pulsations de tran-
sitions minimisant la discontinuité des fréquences, la répartition des pulsations est
correctement obtenue.

3.9 Influence de l’utilisation d’un modulateur de

type MLI sur les simulations

3.9.1 Modulation à Largeur d’Impulsion utilisée

Nous allons utiliser pour ces simulations, un Modulateur à Largeur d’Impulsion
de type régulière symétrique [58]. Les temps morts utilisés seront de Tmort = 4µs.
La fréquence d’échantillonnage et la fréquence de découpage sont de Te = 200µs.

3.9.2 Résultats pour une modélisation en courant échan-
tillonnée

Nous testerons dans ce paragraphe l’influence d’un modulateur MLI, avec des
temps morts. Nous utiliserons une modélisation en courant échantillonnée, avec
des régulateurs répartis pour mettre en oeuvre la régulation des puissances, et des
pulsations de transition minimisant la discontinuité des fréquences. Le cycle de
vitesse précédemment proposé marche très bien lorsque nous rajoutons le modula-
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teur MLI avec temps morts. Nous avons changé la consigne de vitesse faible, car
pour Ωn

1000
nous n’obtenions pas un fonctionnement satisfaisant. Nous avons choisi

comme consigne de vitesse faible Ωréf = Ωn
20

. La figure 3.38 présente ce cycle de
vitesse ainsi que les résultats obtenus.
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Fig. 3.38: Référence et vitesse mesurée

La réponse de la vitesse est très satisfaisante dans les quatre zones de fonctionne-
ment.

Pour ce cycle de vitesse, le flux est fortement perturbé. Nous pouvons voir sur la
figure 3.39 que c’est principalement la composante dans l’axe q du flux statorique
qui oscille.
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Fig. 3.39: Composantes du flux statorique

Les changements de consigne de vitesse, l’impact du couple de charge, tout est sus-
ceptible de faire osciller le flux statorique. Le critère IAE confirme cette tendance
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oscillatoire du flux. Le tableau 3.9 présente cette augmentation du critère appliqué
au flux statorique.

Domaine de va-
riation

Magnétisation Vitesse nominale
Vitesse nominale
avec Cr

t1 = 0.3s t2 = 1.5s t3 = 2.5s

Plage de varia-
tion avec discon-
tinuité minimale

0.033 0.061 0.076

Tab. 3.9: Critère IAE appliqué au flux statorique

La figure 3.40 illustre la répartition des puissances actives et l’évolution de la puis-
sance réactive statorique.
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Fig. 3.40: Puissances actives statoriques et rotoriques, puissance réactive stato-
rique

Les puissances actives sont bien réparties, alors que la puissance réactive reste
proche de zéro. Nous constatons qu’effectivement, les deux puissances actives non
nulles participent à la puissance mécanique engagée. Nous traçons sur la figure 3.41
l’évolution du critère |Ps||Pr| .
Nous constatons que nous n’atteignons pas en régime permanent la valeur du coef-
ficient de répartition kpn signalé par une ligne horizontale. Bien que la conclusion
soit difficile à faire, la répartition des puissances s’effectue bien, mais les approxi-
mations faites (nous avons négligé l’influence des termes résistifs) entrâınent une
mauvaise valeur de répartition. Pourtant, entre les instants t = 2s - t = 3s et t = 4s
- t = 5s, qui correspondent aux instants où la vitesse est nominale et où le couple
résistant est égal au couple nominal de la machine, la valeur du coefficient mesuré
n’est pas très éloignée de la valeur théorique.
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Fig. 3.41: Rapport des puissances actives

3.9.3 Résultats pour une modélisation en flux échantillon-
née

Afin de tester l’influence de l’introduction de temps morts, nous allons nous
placer pour cette modélisation dans le cas le plus favorable. Il s’agit d’imposer
la répartition des pulsations grâce à la stratégie d’imposition angulaire, avec une
plage de variation des pulsations minimisant la discontinuité des fréquences.

Pour ce cycle de vitesse, la composante du flux en quadrature subit quelques
oscillations qui n’étaient pas présentes lors des essais sans prise en compte des
temps morts. La figure 3.42 présente les réponses des deux composantes du flux
statorique au cycle de vitesse précédent.
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Fig. 3.42: Composantes du flux statorique

La composante en quadrature du flux statorique présente une forte sensibilité aux
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variations des fréquences et aux impacts du couple de charge. L’analyse du critère
IAE présentée sur le tableau 3.10 témoigne des oscillations du flux statorique.

Domaine de va-
riation

Magnétisation Vitesse nominale
Vitesse nominale
avec Cr

t1 = 0.3s t2 = 1.5s t3 = 2.5s

Plage de varia-
tion avec discon-
tinuité minimale

0.033 0.035 0.037

Tab. 3.10: Critère IAE appliqué au flux statorique

Effectivement, l’augmentation du critère avant et après l’impact du couple de
charge, confirme ces oscillations. Nous pouvons constater que cette augmentation
est quand même limitée en amplitude. Nous pouvons considérer que la réponse du
flux statorique est très acceptable.

Si nous nous intéressons maintenant aux puissances en jeu dans la machine,
nous retrouvons des résultats identiques à ceux de R. GHOSN [22]. Les puissances
statoriques et rotoriques sont réparties à un coefficient près (il devrait être égal à
kpn) en régime permanent. La figure 3.43 illustre cette répartition des puissances.
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Fig. 3.43: Puissances actives statoriques et rotoriques, puissance réactive stato-
rique

La puissance réactive statorique reste proche de zéro. Nous pourrons considérer
que le facteur de puissance (cos(ϕ)), est proche de l’unité. L’expression du co-
efficient qui existe entre les deux puissances actives nous conduit à présenter la
figure 3.44. L’expression du rapport |Ps||Pr| entre les puissances actives statoriques et
rotoriques ne nous donne pas satisfaction. Si nous considérons les zones de régime
permanent (sans considérer la plage de variation où la vitesse est faible), nous
ne trouvons jamais la valeur du coefficient kpn. Les mêmes conclusions que pré-
cédemment peuvent être tirées, les approximations que nous avons faites ne nous
permette pas de converger vers un rapport de proportionnalité constant en régime
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Fig. 3.44: Rapport des puissances actives

permanent entre les puissances actives. Il y a pourtant une stabilisation de ce cri-
tère en régime permanent : par exemple, entre les instants t = 1s - t = 2s et t = 2s
- t = 3s, mais la valeur n’est pas constante. On peut se demander si les pertes que
nous avons négligées ne viendraient pas perturber cette répartition.

3.9.4 Conclusion sur les effets d’une Modulation à Largeur
d’Impulsion

Nous avons vu que les effets delivrés par l’emploi d’un modulateur à lar-
geur d’impulsion n’étaient pas négligeables. Le comportement des composantes
du flux statorique est particulièrement sensible à l’introduction d’un modulateur
avec temps morts. La réponse la plus stable et la plus satisfaisante est donné par
le contrôle obtenu par une modélisation en flux de la MADA. Nous avons opté
dans ce contrôle pour une répartition de la puissance obtenue par imposition an-
gulaire. Nous avons obtenu la même réponse avec une simulation dont les temps
morts étaient de 10µs. Nous pouvons penser que le contrôle appliqué avec cette
modélisation présente une certaine robustesse à la Modulation de Largeur d’Im-
pulsion.
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3.10 Conclusion sur les contrôles linéaires

Au long de ce chapitre sur les contrôles linéaires, nous avons adopté des stra-
tégies basées sur le contrôle vectoriel à orientation de champ statorique.
Pour chacune des modélisations présentées, l’analyse du régime permanent nous
permet de déterminer les références des signaux en vue de l’adéquation ”référence
- objectif ”.

En plus des objectifs propres au contrôle vectoriel (découpler le flux et le
couple), nous avons choisi de continuer dans la démarche de répartition des
puissances présentée par [22]. Pour chacune des modélisations, la répartition des
puissances est équivalente à une répartition des pulsations. L’analyse de cette
imposition des puissances nous amène à considérer plusieurs plages de variation
possibles pour les pulsations. Effectivement, suivant la valeur des pulsations de
transition, nous avons montré que la discontinuité de fréquence est plus ou moins
importante. Nous avons donc statué sur trois plages de variations des pulsa-
tions permettant de conclure sur les effets de la discontinuité des fréquences.

La mise en oeuvre de la répartition des puissances, conduit à considérer un
schéma comportant un régulateur réparti de vitesse appliqué aux pulsations,
ou un régulateur de vitesse ”classique” associé à une imposition angulaire. Le
premier cas découle de l’analyse des équations et des schémas blocs du système. Le
deuxième cas provient de l’inversion du schéma REM que nous avons élaboré au
chapitre 2. Cette imposition angulaire consiste simplement à intégrer la pulsation
de consigne et à l’appliquer sur les transformations de Park.

Les résultats de simulation sont données pour une modélisation en courant de
la MADA ainsi que pour une modélisation en flux. Les conclusions démontrent
que pour chaque modélisations, les meilleurs résultats, concernant les oscillations
du flux statorique et de la pulsation statorique, sont trouvées pour une plage de
variation minimisant la discontinuité des pulsations. Le critère utilisé dans chaque
cas est le critère IAE (Integral time of Absolute magnitude of Error).

Nous avons alors pour chaque configuration optimale de commande, testé l’in-
fluence d’un Modulateur à Largeur d’Impulsion. Les temps morts utilisés ont
une valeur de 4µs. Les oscillations de flux ont été nettement augmenté, alors que la
répartition des pulsations n’a pas été affectée. La meilleure stratégie a été trouvée
pour une modélisation en flux. Dans cette configuration nous avons pu tester avec
succès le cycle de vitesse avec des temps morts de 10µs, soit 5% de Te. Par contre,
bien que la répartition des puissances soit effective, le rapport de proportionnalité
de ces dernières ne satisfait pas nos exigences. La loi de répartition des puissances
assure que le rapport des puissances actives statorique et rotorique est constant et
égal au coefficient kpn. Le fait que notre contrôle ne satisfasse pas cette exigence
nous amène à penser qu’avoir négligé les termes résistifs n’est peut-être pas un
choix judicieux. L’équivalence entre répartition des puissances et répartition des
pulsations est aussi à repenser. Il est envisageable d’imposer les puissances sans
passer par une loi de répartition des pulsations.
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Chapitre 4

Commande à régime glissant
appliquée à la MADA

4.1 Introduction

Comme nous l’avons précédemment annoncé, ce chapitre est dédié à la com-
mande non-linéaire d’une MADA, alimentée par deux onduleurs de tension à MLI.
Il s’agit d’une Commande à Structure Variable (CSV) qui dans la bibliogra-
phie du génie électrique porte le nom de commande par mode de glissement.
Les commandes CSV sont réputées pour être des commandes robustes vis à vis des
variations paramétriques et peu gourmandes en temps de calcul. Nous l’applique-
rons successivement aux deux types de modélisations étudiées, modélisations en
courant et en flux, et nous comparerons les résultats ainsi obtenus.

Afin de pouvoir statuer sur la validité ainsi que sur les performances de ce type
de contrôle, nous nous fixons le même cahier des charges que celui utilisé lors du
contrôle linéaire. Par conséquent, la répartition des puissances sera mise en oeuvre
à travers deux méthodes :

– régulateurs répartis des pulsations
– réglage angulaire.
Nous présenterons dans un premier temps quelques éléments de la théorie de

contrôle non-linéaire utilisant le mode de glissement. Les résultats de simulation
obtenus avec ces différentes modélisations seront présentées. Une solution de réglage
mixte sera également proposée de façon à n’exclure aucune configuration dans les
conclusions.
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4.2 Généralités sur la théorie du contrôle par

mode de glissement

Dans les systèmes à structure variable utilisant la commande par mode de
glissement, on peut trouver trois configurations de base pour la synthèse des dif-
férentes commandes. La première correspond à la structure la plus simple où la
commutation a lieu au niveau de l’organe de commande lui même. On l’appel-
lera, structure par commutation au niveau de l’organe de commande. La deuxième
structure fait intervenir la commutation au niveau d’une contre-réaction d’état.
Et enfin, la dernière structure est une structure par commutation au niveau de
l’organe de commande avec ajout de la ”commande équivalente”. Cette dernière
structure est retenue pour la suite de notre étude.

4.2.1 Structure par commutation au niveau de l’organe de
commande

Le schéma d’une structure par commutation au niveau de l’organe de commande
est donné sur la figure 4.1. Cette structure de commande est la plus classique et

Umax

Umin

Ui

Perturbation

Sortie

X

∑

Loi de commutation Si(X)

Fig. 4.1: Structure de régulation par commutation au niveau de l’organe de com-
mande

la plus usitée. Elle correspond au fonctionnement tout ou rien des interrupteurs
de puissance associés dans une grande majorité d’application aux variateurs de
vitesse. Elle a été utilisée pour la commande moteurs pas-à-pas [7].

4.2.2 Structure par commutation au niveau d’une contre-
réaction d’état

Nous pourrons consulter le schéma d’une telle structure sur la figure 4.2.
D’après les études menées précédemment [7], c’est la structure la moins exi-

geante au niveau de la sollicitation de la commande. Elle a été mise en oeuvre
dans la commande de moteurs à courant continu et à aimants permanents, ainsi
que dans la commande de machines à induction. Un ouvrage a été consacré à ce
type de commande [13]. Elle s’appuie sur la commande par contre réaction d’état
classique où le réglage de la dynamique du système est réalisé par les gains de
réglage. La non linéarité provient de la commutation entre les gains donc on crée
une commutation au niveau de la dynamique du système.
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K1

K2

Ui

Perturbation

Sortie

X

∑

Loi de commutation Si(X)

Fig. 4.2: Structure de régulation par commutation au niveau de la contre réaction
d’état

4.2.3 Structure par commutation au niveau de l’organe de
commande, avec ajout de la commande équivalente

Une telle structure dont le principe est montré sur la figure 4.3, présente un
réel avantage. Elle permet de prépositionner l’état futur du système grâce à la
commande équivalente qui n’est rien d’autre que la valeur désirée du système en
régime permanent. L’organe de commande est beaucoup moins sollicité, mais on
est plus dépendant des variations paramétriques du fait de l’expression de cette
commande équivalente.

+

+

Ueq

∆U 1

−1

Perturbation

Sortie

X

∑

Si(X) Loi de commutation

Fig. 4.3: Structure de régulation par ajout de la commande équivalente

Nous avons choisi de baser notre étude sur ce type de configuration de la com-
mande, pour plusieurs raisons :

– une telle structure, de par sa constitution, est très simple et permet de moins
solliciter la commande. Il nous semble en effet naturel d’ajouter la commande
équivalente pour pré-positionner le système dans un état désiré permanent
et stable, et de jouer ensuite sur le terme de commutation pour assurer la
convergence vers cet état et pour y rester ensuite.

– cette méthode de commande a déjà été abordée dans les travaux antérieurs
[30] et [55]. Les auteurs mentionnent des résultats très satisfaisants pour des
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applications robotiques ainsi que des applications utilisant des machines à
induction.

– nous avons voulu placer notre étude dans un cas original en utilisant une
structure peu connue et peu usitée.

4.3 Principe de la commande à structure variable

4.3.1 Définition des systèmes non-linéaires

Le comportement des systèmes possédant des discontinuités peut être décrits
formellement par l’équation :

Ẋ(t) = f(X, t,U) (4.1)

X est le vecteur d’état, t le temps et f est la fonction décrivant l’évolution du

système au cours du temps. Cette classe de système possède un terme qui représente
à la fois la discontinuité et le contrôle, U.

Historiquement, les premiers régulateurs bâtis sur ce modèle ont été de simples
relais. Faciles à mettre en oeuvre, ils ont représenté les prémices du contrôle par
structure variable. Ils ont ainsi amené les automaticiens à développer une théo-
rie qui puisse décrire un tel fonctionnement. Les bases d’une telle théorie ont été
posées : il suffit de dire que le comportement du système est décrit par deux équa-
tions différentielles distinctes, suivant que l’équation d’évolution du système soit
supérieure ou inférieure à une surface dénommée hypersurface de commutation où
S(X, t) =

(
S1(X) . . . Sm(X)

)
. On a alors :

U(X) =

{
U+(X) si S(X) > 0

U−(X) si S(X) < 0
(4.2)

En se plaçant dans un espace à 2 dimensions, le principe de discontinuité de la

commande (Eq. 4.2) peuvent-être illustrés par la figure 4.4.

f(X, t, U+
i )

f(X, t, U−i )

Si = 0

Fig. 4.4: Convergence de la trajectoire vers la surface de commutation grâce à la
discontinuité de la commande
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Ainsi, le problème de l’existence du régime glissant se résume à analyser la tra-
jectoire du système, qui ne doit pas s’éloigner de l’hypersurface S. Nous cherchons
à vérifier que la distance et la dérivée de la distance (autrement dit, la vitesse
d’approche), entre la trajectoire et la surface de commutation soient opposées en
signe, cela peut-être exprimé par l’équation suivante :

lim
s→0−

Ṡ > 0 and lim
s→0+

Ṡ < 0 (4.3)

Il s’agit du principe d’attractivité. Des justifications mathématiques complémen-

taires, pourront être trouvées dans les ouvrages traitant des systèmes non linéaires,
[62], [60], [42].

4.3.2 Formulation des expressions générales de la commande
par mode de glissement

Considérons maintenant une classe particulière de système, i.e. les systèmes
linéaires vis à vis de la commande. Leur évolution est décrite par l’équation diffé-
rentielle suivante :

Ẋ = f(X, t) + B(X, t) U (4.4)

où f ∈ Rn est un champ de vecteur ou fonction vectorielle, X ∈ Rn est le vecteur

dont les composantes sont les variables d’état, B(X, t) est la matrice de commande
de dimension n ∗m, car U = (U1, U2, . . . , Um)T ∈ Rm.

U est le vecteur de commande tel que chacune de ces composantes Ui, subit une
discontinuité sur une hypersurface (variété) de dimension (n-1). Cela peut-être vu
comme une réduction de la dimension du problème sur l’hypersurface Si(X) = 0.
Dans ce cas nous obtenons :

Ui(X) =

{
U+
i (X) si Si(X) > 0

U−i (X) si Si(X) < 0
(4.5)

Le régime glissant s’effectue alors sur une variété S(X) = 0 de dimension (n−m)

qui résulte de l’intersection de toutes les m ”hypersurfaces” Si = 0. On peut écrire
cette variété sous la forme : S(X) = (S1, S2, . . . , Sm)T = 0 avec i = 1, 2, 3, . . . ,m.
Si Si, U

+
i , U

−
i sont des fonctions continues. Dans ce cas là et si Si(X) 6= 0 les fonc-

tions f(X, t) et B(X, t) sont telles qu’il existe une unique solution au problème
formulé par l’équation (4.4), alors nous sommes en présence d’un système à struc-
ture variable.

La fonction de commutation S sépare l’espace d’état en deux régions représen-
tant des structures différentes. C’est une fonction vectorielle dont les composantes
sont des fonctions scalaires représentatives d’une relation algébrique entre deux
grandeurs. Elle est définie par l’utilisateur afin d’obtenir les performances dyna-
miques désirées.

Lorsque nous sommes dans le ”mode” de glissement, la trajectoire restera sur
la surface de commutation. Cela peut être exprimé par :
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S(X, t) = 0

et

Ṡ(X, t) = 0

(4.6)

Nous pouvons donc introduire par dérivation partielle, le gradient de S, qui est un

vecteur pointant de la région où S < 0 vers la région où S > 0. Dans le cas du
régime de glissement (Eq. 4.6), nous obtenons :

Ṡ(X, t) =
dS

dt
=
∂S

∂X
�
∂X

∂t

=
∂S

∂X
� Ẋ = grad (S) Ẋ

= G �
(
f(X, t) + B(X, t) U

)
= 0

(4.7)

Cela traduit le fait qu’en régime de glissement, la trajectoire restera sur la surface

de commutation, autrement dit, sa dérivée ”fonctionnelle” sera nulle. La matrice G
peut-être présentée comme une matrice à m lignes et n colonnes :

G =
∂G

∂X
=


∂S1

∂X1

. . .
∂S1

∂Xn
...

. . .
...

∂Sm
∂X1

. . .
∂Sm
∂Xn

 (4.8)

Lorsque la surface de commutation est atteinte (Eq. 4.6) nous pouvons écrire

U = Uéq. L’équation (4.6) permet d’introduire un terme appelé Commande
équivalente qui peut-être exprimée comme suit :

Uéq = −(GB)−1
G f(X, t) (4.9)

Les composantes du vecteur commande équivalente sont alors définies comme les

valeurs moyennes des composantes du vecteur de commande U qui maintiennent
l’état du système sur la surface de commutation S. Ce sont des termes continus de
commande.

Les conditions d’existence d’un régime de fonctionnement dit ”mode glissant”
sont données par deux hypothèses :

1. le produit de matrice (GB) doit être inversible, c’est à dire que son détermi-
nant doit être non nul.

2. les conditions d’atteinte et de maintien en régime glissant respectent :

Umin < U < Umax (4.10a)

S Ṡ < 0 (4.10b)

Nous verrons que la deuxième condition servira à obtenir les gains utilisés pour la
régulation.
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Si maintenant, nous introduisons le terme de commande équivalente dans l’équa-
tion générale (4.4), l’équation qui régit l’évolution du système en régime glissant
est obtenue, soit :

Ẋ =
[
I− B(GB)−1

G

]
f(X, t) (4.11)

I est la matrice identité. Remarquons que dans l’équation (4.11), le terme de com-

mande U n’intervient pas. Seul, les paramètres du système et le gradient de la
fonction de commutation sont susceptibles de faire varier l’état du système.

En dehors de la surface de commutation, lorsque le système est en ”mode
d’approche”, (Reaching Mode), nous pouvons écrire l’équation traduisant l’évo-
lution temporelle des variables de notre système. Dans ce mode particulier, où
U = Uéq + ∆U l’équation d’état conduit au résultat suivant :

Ẋ =
[
I− B(GB)−1

G

]
f(X, t) + B∆U(X, t) (4.12)

Ce qui peut-être réduit à :

Ẋ = B∆U(X, t) (4.13)

Effectivement, cette relation est valable dans le cas le plus général mais aussi en

particulier lorsque G = I.
Dans ce mode particulier de fonctionnement, la réponse du système est exclusi-

vement assurée par la fonction ∆U. Si nous généralisons, nous exprimons de façon
pratique la condition d’atteinte du régime glissant :

Si (
∑

j∈[1,m] Gij Uj) < 0

Pour tout i ∈ (1, n)
(4.14)

Le vecteur de commande U permet donc de régler les dynamiques des deux
modes de fonctionnement :

– ∆U permet d’influer sur le mode d’approche,
– Uéq sur le mode de glissement.

4.3.3 Surface de commutation et vecteur de commande

Nous allons dans ce paragraphe, poser les hypothèses pour le choix de la sur-
face de commutation suivies du choix du vecteur de commande. Afin de définir le
vecteur de commande, nous devons, prendre une option sur le choix de la surface
de commutation.

4.3.3.1 Choix de la surface de commutation

Le procédé le plus judicieux et le plus simple consiste à choisir une surface de
commutation égale au vecteur erreur du vecteur d’état :

S = ∆X = Xréf −X (4.15)
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Le grad (S) pour une référence constante devient proportionnel à la matrice iden-

tité, soit :

G =


∂S1

∂X1

. . .
∂S1

∂Xn
...

. . .
...

∂Sm
∂X1

. . .
∂Sm
∂Xn

 =


−1 0 . . . 0

0
. . . . . .

...
...

. . . . . . 0
0 . . . 0 −1

 = −In (4.16)

4.3.3.2 Choix du vecteur de commande

Nous avons détaillé comment obtenir les composantes du terme de commande
”continue”, le vecteur de commande équivalente. Cela découle en partie de la modé-
lisation choisie pour le système, (Eq. 4.9). Nous avons par contre le choix du terme
”discontinu” du vecteur de commande, ∆U. Le vecteur commande à appliquer est
obtenu par ajout de deux termes de commande tels que :

U = Uéq + ∆U (4.17)

Dans cette expression, une majorité d’auteurs s’accordent à dire que Uéq représente

un terme ”Basse Fréquence” alors que ∆U représente un terme de ”Haute
Fréquence”. Nous ajoutons donc un terme représentant la valeur désirée en régime
permanent, (de type continu), à un terme commutant, permettant d’atteindre ce
régime final, (de type discontinu). ∆U peut être choisi de manière tout à fait
différente selon les utilisateurs. Pour notre part, nous l’avons choisi tel que :

Ṡ = −K|S|αjsign(S)

α ∈ R =]0, 1[, K = (K1, . . . , Km), j ∈ N = [1,m]
(4.18)

Dans cette expression si α ∼= 0 alors on est proche d’un fonctionnement tout

ou rien. Dans le cas contraire, α ∼= 1 le terme est pratiquement proportionnel à
l’inverse de l’erreur soit −K|S|sign(S). On exprime le terme discontinu du vecteur
de commande ∆U par :

∆U = −(GB)−1
K|S|αjsign(S)

= − Ṡ
(4.19)

Ainsi, en mode d’approche, la dynamique est connue (Eq. 4.13) et asservie par

l’équation (4.18).
Avec ce choix de vecteur de commande, nous assurons la convergence de l’er-

reur vers zéro. Effectivement, si nous considérons un exemple où l’espace a deux

dimensions, S = ε. Par conséquent Ṡ =
dS

dt
est la dérivée de l’erreur, donc sa

variation. Si nous choisissons une loi d’approche telle que :

K = K =


K1 si S >

∆ε

2

K2 < K1 si S <
∆ε

2

(4.20)
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Fig. 4.5: Loi d’approche en fonction de la variation de l’erreur

La courbe de variation en fonction de l’erreur est donnée sur la figure 4.5.

Dans cette figure, α = 0.4. Nous voyons que si l’erreur tend à diminuer, alors la
loi de commande aussi. Cette figure caractérise la loi d’approche en fonction de
l’erreur. Ainsi, en régime permanent :

si S = 0

alors ∆U = 0

et Ṡ = 0

(4.21)

Par conséquent, la condition permettant de limiter les grandeurs de commande

(protection du système) s’exprime par :

Umin < U < Umax (4.22)

Cela revient à s’assurer qu’en régime permanent on obtient :

Umin < Uéq < Umax (4.23)

Compte tenu des généralités mathématiques, que nous venons de décrire, il faut
donc maintenant les appliquer à notre cas bien précis de la MADA pour obtenir
les réponses souhaitées au niveau des variables de sortie.

4.4 Application à une modélisation de la MADA

de type courant

4.4.1 Modes rapides liés aux courants

4.4.1.1 Mise en équation avec un régulateur à mode glissant

Quand on cherche à appliquer la théorie du contrôle par mode de glissement
à la modélisation de type courant développée au chapitre 2, il faut repartir des
équations révélant les fonctions de transfert du système :

105
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Vsd1réf = Rs (1 + p Tsσ) Isd + P1d

Vsq1réf = Rs (1 + p Tsσ) Isq + P1q

Vrd1réf = Rr (1 + p Trσ) Ird + P2d

Vrq1réf = Rr (1 + p Trσ) Irq + P2q

(4.24)

ce qui peut s’écrire, dans l’espace d’état, sous la forme :

pX(p) = AX(p) + BU(p)− IP′(p) (4.25)

Nous prenons comme variable d’état le vecteur composé des courants de la machine

et comme vecteur de commande les tensions intermédiaires telles que :

X =


Isd
Isq
Ird
Irq

 U =


Vsd1réf

Vsq1réf
Vrd1réf

Vrq1réf

 (4.26)

Le vecteur composé des termes de couplage à compenser s’écrit :

P
′
=


P
′

1d

P
′
1q

P
′

2d

P
′
2q

 =



P1d

Lsσ
P1q

Lsσ
P2d

Lrσ
P2q

Lrσ


(4.27)

avec :

I =


1 0 0 0
0 1 0 0
0 0 1 0
0 0 0 1

 = I4 (4.28)

Enfin les différentes matrices peuvent être détaillées. La matrice dynamique s’écrit :

A =



− 1

Tsσ
0 0 0

0 − 1

Tsσ
0 0

0 0 − 1

Trσ
0

0 0 0 − 1

Trσ


(4.29)

La matrice de commande est :
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B =



1

Lsσ
0 0 0

0
1

Lsσ
0 0

0 0
1

Lrσ
0

0 0 0
1

Lrσ


(4.30)

Nous allons appliquer maintenant le concept de la régulation à mode glissant à
cette mise en équation.

Nous avons retenu une régulation à structure variable avec ajout de la com-
mande équivalente. Le vecteur de commande à appliquer sera :

U = Uéq + ∆U (4.31)

Par conséquent, nous devons exprimer le terme de régime permanent Uéq. Sachant

que :

S = λ ·∆X =


S1

S2

S3

S4

 =


Isdréf − Isd
Isqréf − Isq
Irdréf − Ird
Irqréf − Irq



avec λ = I4 =


1 0 0 0
0 1 0 0
0 0 1 0
0 0 0 1


(4.32)

Pour obtenir la commande équivalente, il faut que Ṡ = 0.

Les différentes conditions de stabilité sur la surface de commutation permettent
d’exprimer les différentes commandes équivalentes. Il vient alors :

Ṡ1 = 0 =
1

Tsσ
Isd −

Vsd1réf1éq

Lsσ
+ P

′

1d

=⇒ Vsd1réf1éq = Rs Isd + P1d

(4.33a)

Ṡ2 = 0 =
1

Tsσ
Isq −

Vsq1réf1éq

Lsσ
+ P

′

1q

=⇒ Vsq1réf1éq = Rs Isq + P1q

(4.33b)

Ṡ3 = 0 =
1

Trσ
Ird −

Vrd1réf1éq

Lrσ
+ P

′

2d

=⇒ Vrd1réf1éq = Rr Ird + P2d

(4.33c)
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Ṡ4 = 0 =
1

Trσ
Irq −

Vrq1réf1éq

Lrσ
+ P

′

2q

=⇒ Vrq1réf1éq = Rr Irq + P2q

(4.33d)

D’où l’expression vectorielle du vecteur de commande équivalente :

Uéq =


Vsd1réf1éq

Vsq1réf1éq

Vrd1réf1éq

Vrq1réf1éq

 =


Rs Isd + P1d

Rs Isq + P1q

Rr Ird + P2d

Rr Irq + P2q

 (4.34)

Le terme discontinu du vecteur de commande est donné par :

∆U = −(GB)−1
K |S|αj sign(S)

= K̃I |S|αj sign(S)
(4.35)

Avec j ∈ N ∈ [1, 4], et αj pouvant varier d’une composante à l’autre. Cela nous

permettra de moduler les composantes de la tension de commande suivant le côté
de la machine où l’axe concerné. K̃I n’existe que si B est inversible (car G = −I),
ce qui s’est vérifié dans notre cas.

La condition d’atteinte de la surface de commutation formulée par l’expression
(4.10b), permet d’exprimer la valeur minimale du gain à introduire de façon à
obtenir la convergence de la trajectoire. D’où

S Ṡ < 0

⇔ S
(
− K̃I |S|αj sign(S)

)
< 0

⇔ ∀ S, K̃I > 0

(4.36)

De même, la condition exprimée par la formule (4.10a) permet d’obtenir une valeur

maximale de la borne :

Umin < U < Umax

⇔ Umin −Uéq < ∆U < Umax −Uéq

avec Umin = −Umax

⇔ ∀ S, K̃I <
Umax −Uéq

|Smax|αj

(4.37)

Nous considérons l’erreur maximale, Smax, car c’est au début de la régulation,

lorsque l’erreur est grande que le gain peut avoir une influence sur le comporte-
ment du système. Effectivement, plus la trajectoire s’approche de la surface de
commutation, plus ∆U tend à s’annuler.

4.4.1.2 Schéma de commande des modes rapides avec un régulateur à
mode glissant

Le principe de commande énoncé plus haut peut être traduit par le schéma
donné sur la figure 4.6. Où va correspond à la valeur absolue de la variable d’entrée.

Nous testerons cette stratégie, avec les deux principes d’imposition des puis-
sances énoncés ci dessus :
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Isdréf

Isdmesure

Irdréf

Irdmesure

S1+

−

S3+

−

Rs

sign

|va|α1

Rr

sign

|va|α3

KIsd

+

+

P1d

KIrd

+

+

P2d

+ +

+ +

Vsd1réf1éq

∆Vsd1réf1

Vsd1réf1

Vrd1réf1éq

∆Vrd1réf1

Vrd1réf1

Vsdréf

Vrdréf

Système

Fig. 4.6: Principe de régulation à mode glissant sur les modes rapides : application
aux courants dans l’axe d

– régulateurs répartis de pulsations
– réglage angulaire.

4.4.2 Modes lents liés à la vitesse

4.4.2.1 Mise en équation avec un régulateur à mode glissant

Nous allons appliquer le principe de contrôle par mode glissant avec ajout de la
commande équivalente au schéma de vitesse. La variation de vitesse peut s’exprimer
comme ceci :

dω

dt
=
Np

Jt
Cem −

ft
Jt
ω − Np

Jt
Cr (4.38)

Le terme
Np

Jt
Cem est le terme de commande, tandis que

Np

Jt
Cr est un terme de

perturbation. Nous obtenons le terme de commande équivalente :

Ṡω = 0 = − Np

Jt
Ceméq +

ft
Jt
ω +

Np

Jt
Cr

⇔ Ceméq =
ft
Np

ω + Cr

(4.39)

Pour le cas Ṡω = 0, l’accélération étant nulle, nous ne nous éloignerons plus de
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la droite de commutation. Le fonctionnement est alors déterminé par le point de
régime permanent Ceméq .

En mode d’approche nous avons l’égalité Cemréf = Ceméq + ∆Cem. Nous choi-
sissons ∆Cem tel que :

∆Cem = Kω |Sω|αω sign(Sω) (4.40)

La valeur du gain Kω est donné par les règles précédemment évoquées (Eq. 4.10a)

(Eq. 4.10b), ce qui se traduit par :

0 < Kω <
Cmax − Ceméq
|Smax|αω

(4.41)

4.4.2.2 Schéma de commande du mode mécanique avec un régulateur
à mode glissant

Le schéma correspondant à la mise en oeuvre de cette régulation de vitesse à
base de régulation à structure variable correspond à la figure 4.7.

ωréf

ωmesure

ft
Np

+− Sω sign

|va|αω

Cr
+

+

KCem

Ceméq

∆Cem

+
+ Cemréf

1
Npφsn

Isqréf

Fig. 4.7: Principe de régulation à mode glissant appliquée aux modes lents

4.4.3 Résultats de simulation

Afin de conclure sur les performances de l’utilisation d’une régulation utilisant le
principe du mode de glissement, nous allons appliquer les mêmes critères que ceux
utilisés dans le chapitre 3. Le cycle de vitesse présenté sera utilisé, nous rappelons
qu’il se décompose de quatre zones de fonctionnement :

1. la première correspond à la magnétisation de la machine,

2. la deuxième correspond à une consigne de vitesse positive,

3. la troisième à une inversion de sens de rotation de la machine, une consigne
de vitesse négative est alors appliquée,

4. la quatrième correspond à une consigne de vitesse faible. Nous avons choisi
d’appliquer le millième de la vitesse nominale, Ωn

1000
.
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Au cours du cycle de vitesse proposé, nous appliquerons des échelons de couple
résistif Cr égaux à sa valeur nominale.

Nous ne donnerons pas l’ensemble des courbes de simulation. Effectivement,
la conclusion de l’ensemble des essais que nous avons fait lors d’un contrôle vec-
toriel a été que le choix des pulsations de transition minimisant la discontinuité
des fréquences conduit à la meilleure évaluation du critère IAE appliqué au flux
statorique et à la pulsation statorique. Nous allons donc sur la base de cette conclu-
sion présenter les résultats correspondant à cette plage de variation des pulsations,
[69]. Un tableau récapitulatif qui contient l’évaluation du critère IAE appliqué aux
mêmes variables sera tout de même présenté. Nous pourrons ainsi confirmer que
ce choix de plage de variation est justifié.

4.4.3.1 Régulateur réparti de pulsation

Deux régulateurs de pulsation sont utilisés. Le principe de régulation à mode
glissant énoncée précédemment est appliqué (Fig. 4.6, Fig. 4.7). Nous obtenons les
résultats suivants. La réponse en vitesse du système est donnée sur la figure 4.8.
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Ω et Ωréf (Rad/s)

Cr (Nm)

1

2

3

4

temps (s)

Fig. 4.8: Référence et vitesse mesurée - Régulateur réparti de pulsation

Cette réponse ne nous satisfait pas du tout, il y a une forte erreur de trâınage,
ainsi qu’une erreur statique. La courbe montre une sensibilité de la vitesse aux
variations du couple de charge. Pourtant, une consigne de vitesse faible (zone 4)
est suivie. Si nous observons sur la figure 4.9 la réponse dans le plan de phase de
la vitesse en fonction de l’accélération, nous retrouvons cette erreur de trâınage.
Cette représentation ne concerne le cycle de vitesse que jusqu’à t = 2s.
Cette figure illustre parfaitement la réponse de la vitesse, il y a une accélération
nulle en régime permanent. La vitesse a atteint la référence demandée, et n’oscille
pas autour de la valeur finale.

La réponse des pulsations du système est illustrée par la figure 4.10.
Cette courbe de réponse présente une sensibilité aux variations du couple de charge.
Lorsque le système subit un impact de ce dernier, ce sont les pulsations qui d’abord
accusent l’impact puis cela se répercute sur la réponse de la vitesse. Les impacts
de couple résistant ont été signalés sur cette figure.
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Fig. 4.9: Plan de phase - Vitesse et accélération - Régulateur réparti de pulsation
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Fig. 4.10: Pulsations désirées et mesurées - Régulateur réparti de pulsation

Lorsqu’on analyse la réponse des composantes du flux statorique au cycle de
vitesse précédent, nous obtenons la figure 4.11.
Dans cette courbe de réponse nous notons que toutes les variations provoquent
des oscillations de la réponse de la composante directe du flux statorique. Effec-
tivement, que ce soit les discontinuités des fréquences dans la loi de variation des
fréquences ou les impacts du couple de charge, le flux oscille à ces instants. Remar-
quons que l’oscillation la plus importante est provoquée par un impact du couple
résistant.

Le critère IAE appliqué aux flux statoriques et à la pulsation statorique pour
cette stratégie de commande est donné dans le tableau 4.1.
Les valeurs des critères confirment qu’une régulation à mode glissant appliqué à
une modélisation en courant de la MADA et à une répartition des puissances par
régulateur réparti ne donne pas de résultats satisfaisants au vue des évaluations du
critère déjà effectuées. Ce qui est particulièrement marquant c’est que les pulsations
ont des erreurs statique et de trâınage très importantes. Effectivement, le critère
ne cesse d’augmenter et ceci avec une valeur importante. Nous sommes déçus par
les conclusions que nous pouvons tirer de l’évaluation du critère IAE.
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Fig. 4.11: Composantes du flux statorique - Régulateur réparti de pulsation

Vitesse nominale
Magnétisation Vitesse nominale avec Cr

Domaine t1 = 0.3s t2 = 1.5s t3 = 2.5s

de variation IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs

Plage de varia-
tion maximale

0.032 0.85 0.069 62.468 0.092 71.934

Plage de varia-
tion classique

0.032 0.85 0.05 44.38 0.072 53.85

Plage de varia-
tion avec dis-
continuité mi-
nimale

0.032 0.85 0.045 35.8 0.067 45.36

Tab. 4.1: Critères IAE

4.4.3.2 Réglage angulaire

Nous appliquons maintenant la théorie de régulation à mode glissant sur une
stratégie de répartition des puissances par imposition angulaire. La réponse en
vitesse obtenue est illustrée sur la figure 4.12.
La courbe de réponse de la vitesse nous satisfait pleinement, elle répond à toutes
nos exigences, pas d’erreur statique, et pas d’oscillations lors des changements de
consigne ou lors de l’impact du couple de charge. Si nous observons sur la figure
4.13 la réponse dans le plan de phase de la vitesse, nous constatons de légères
oscillations de l’accélération autour de la vitesse de référence à t = 2s.
C’est une réponse assez caractéristique du régime glissant. Pourtant il est difficile de
l’exploiter d’avantage, car les références de vitesse n’ont pas été des échelons mais
des rampes. Par conséquent la notion de ”droite de commutation”que l’on pourrait
retrouver dans une analyse de plan de phase classique perd de sa signification.

La courbe de réponse des pulsations statorique et rotorique est donnée sur la
figure 4.14.
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Fig. 4.12: Référence et vitesse mesurée - Réglage angulaire
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Fig. 4.13: Plan de phase - Vitesse et accélération - Régulateur réparti de pulsation
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ωsréf et ωs
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Fig. 4.14: Pulsations désirées et mesurées - Réglage angulaire
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Contrairement à ce que nous avions obtenu sur la courbe des pulsations précédente
(Fig. 4.10), nous avons ici une régulation parfaite des pulsations. Les impacts du
couple de charge ne sont pas visibles. Les composantes du flux statorique ont une
réponse donnée sur la figure 4.15.
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Fig. 4.15: Composantes du flux statorique - Réglage angulaire

Les composantes du flux statorique présentent des oscillations en régime perma-
nent. Lors des variations de vitesse, c’est à dire lors des discontinuités des fré-
quences, de faibles oscillations apparaissent. Malgré les oscillations visibles sur la
composante en quadrature du flux, nous pouvons considérer que nous avons un bon
comportement des composantes du flux statorique. Effectivement, lors du régime
permanent de la vitesse, la valeur moyenne des oscillations du flux statorique en
quadrature est nulle. La stratégie de régulation à mode glissant permet dans cette
configuration de répartition des puissances d’amoindrir les oscillations du flux dans
l’axe d provoquées par les changements brutaux d’angle de transformation. C’est
effectivement lors des phases de transition de vitesse que les oscillations sont les
moins importantes. Il semble même que ce soit en régime permanent que le système
soit le plus oscillant.

Si nous observons maintenant les courants statoriques et le couple électroma-
gnétique de la machine sur la figure 4.16, nous retrouvons ces oscillations.
Le courant statorique direct reste globalement nul. Il subit quelques oscillations
aux mêmes instants que l’apparition des oscillations sur le flux statorique en qua-
drature. Le couple et son image, le courant statorique en quadrature, sont similaires
en régime transitoire. Nous pouvons donc confirmer, que le flux statorique direct
reste constant. Il apparâıt sur la courbe du couple que lorsque la machine est à
”vide” (Cr = 0) les oscillations sont les plus importantes. Le courant direct reste
très proche de zéro même s’il subit quelques oscillations. Notre volonté de garantir
un facteur de puissance unitaire au stator est donc respectée.

Nous obtenons sur la figure 4.17 une illustration des différentes surfaces de com-
mutation.

Nous dressons un bilan du critère IAE appliqué aux différentes plages de varia-
tion possible des pulsations. Le tableau 4.2 récapitule ces données.
En ce qui concerne le critère appliqué au flux statorique, nous constatons que le

115



4. Commande à régime glissant appliquée à la MADA
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Fig. 4.17: Représentation en 3 dimensions des surfaces des réponses du flux et du
courant statorique dans l’axe d et de la vitesse

critère est meilleur que précédemment (TAB. 4.1). La plus grosse évolution a ef-
fectivement lieu entre les instants t1 = 0.3s et t2 = 1.5s, ce qui confirme ce que
nous avons vu sur la figure 4.15. Un impact du couple de charge n’affecte pas énor-
mément la régulation du flux statorique. Pour ce qui est du critère appliqué à la
pulsation statorique, nous sommes ici en présence des valeurs minimales relevées.
L’amélioration est très nette, le comportement du système est très satisfaisant. Les
pulsations sont imposées à la valeur désirée bien que subissant de fortes disconti-
nuités.
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Vitesse nominale
Magnétisation Vitesse nominale avec Cr

Domaine t1 = 0.3s t2 = 1.5s t3 = 2.5s

de variation IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs

Plage de varia-
tion maximale

0.032 0.277 0.049 5.43 0.056 5.43

Plage de varia-
tion classique

0.03 0.277 0.044 4.096 0.051 4.096

Plage de varia-
tion avec dis-
continuité mi-
nimale

0.03 0.277 0.04 3.0 0.048 3.0

Tab. 4.2: Critères IAE - Régime glissant avec modélisation en courant

4.4.4 Conclusions

Nous avons dans cette partie appliqué à une modélisation en courant de
la MADA une stratégie de régulation à mode glissant à la fois sur les modes
lents (mécaniques) et rapides (liés aux courants). Nous avons testé les deux confi-
gurations possibles de répartition de la puissance, régulateurs répartis ou imposi-
tion (réglage) angulaire. Nous avons choisi des pulsations de transition minimisant
les discontinuités de fréquence. Les meilleurs résultats de simulation sont trouvés
pour une répartition des puissances utilisant un réglage angulaire. L’application
du critère IAE aux composantes du flux statorique et à la pulsation statorique
confirme ceci.

4.5 Application à une modélisation de type flux

4.5.1 Modes rapides, liés aux flux

4.5.1.1 Mise en équation avec un régulateur à mode glissant

La nouvelle modélisation en flux proposée s’exprime dans l’espace d’état :

pX(p) = AX(p) + BU(p) + IP(p)

Y(p) = CX(p)
(4.42)

Nous rappelons que le vecteur d’état X, composé des flux de la machine, et le

vecteur de commande U s’écrivent :

X =


φsd
φsq
φrd
φrq

 U =


Vsdréf
Vsqréf
Vrdréf
Vrqréf

 (4.43)

Nous définissons un vecteur P dont les composantes sont constituées des termes
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de couplages à compenser du système :

P =


P1d

P1q

P2d

P2q

 =



RsMsr

LrLsσ
φrd + ωs φsq

RsMsr

LrLsσ
φrq − ωs φsd

RrMsr

LrLsσ
φsd + ωr φrq

RrMsr

LrLsσ
φsq − ωr φrd


(4.44)

Nous pouvons alors définir les différentes matrices. La matrice dynamique est :

A =



− Rs

Lsσ
0 0 0

0 − Rs

Lsσ
0 0

0 0 − Rr

Lrσ
0

0 0 0 − Rr

Lrσ


(4.45)

Cette matrice est diagonale. Nous pouvons en déduire qu’il n’y aura aucune in-

teraction directe entre les différents axes des deux cotés. Il n’y a pas de terme de
couplage direct entre les différentes variables. La matrice B devient :

B =


1 0 0 0
0 1 0 0
0 0 1 0
0 0 0 1

 (4.46)

Nous exprimons la tension de commande équivalente Uéq en annulant l’ex-

pression de la dérivée de l’erreur, soit Ṡ = 0. La surface de commutation s’écrit :

S = ∆X =


φsdréf − φsd
φsqréf − φsq
φrdréf − φrd
φrqréf − φrq

 (4.47)

le terme de commande équivalente est exprimée par :

Ṡ = 0

⇔ −AX− BUéq − IP = 0

⇔ Uéq = −(B)−1 (AX + IP)

(4.48)

La matrice B est inversible, ce qui nous permet d’exprimer les composantes du

vecteur Uéq :
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Uéq =


Vsdéq
Vsqéq
Vrdéq
Vrqéq

 =



Rs

Lsσ
φsd − P1d

Rs

Lsσ
φsq − P1q

Rr

Lrσ
φrd − P2d

Rr

Lrσ
φrq − P2q


(4.49)

Le terme discontinu de commande est équivalent à l’expression (4.35) :

∆U = K̃φ |S|αj sign(S) (4.50)

Avec S = ∆X et αj pouvant varier d’une composante à l’autre. Les gains de la

matrice K̃φ peuvent être déterminés avec une expression similaire aux équations
(4.36) et (4.37) :

0 < K̃φ <
Umax −Uéq

|Smax|αj
(4.51)

4.5.1.2 Schéma de commande avec des régulateurs à modes glissants
appliqués aux modes rapides liés aux flux

L’application de la stratégie de commande à cette modélisation en flux de la
MADA est exprimée sur la figure 4.18.

Pour rester cohérent avec les contrôles linéaires déjà bâtis et pouvoir conclure
sur les performances de cette régulation associée à cette modélisation, nous la
testerons avec les deux principes d’imposition des puissances déjà énoncés :

– régulateurs de pulsations réparties
– réglage angulaire.

4.5.2 Modes lents liés à la vitesse

4.5.2.1 Mise en équation avec un régulateur à mode glissant

Les équations mécaniques étant tout à fait les mêmes que celles énoncées pré-
cédemment, nous pourrons consulter cette section (§4.4.2) pour obtenir la mise en
équation générale du système.

La relation liant le couple de référence Cemréf au flux de référence φrqréf est :

φrqréf =
Créf
Npφsn

Msr

(
1− Lr Ls

M2
sr

)
(4.52)

Notons

Kφ =
Msr

Npφsn

(
1− Lr Ls

M2
sr

)
(4.53)

tel que :

φrqréf = KφCréf (4.54)

Cela nous permet d’appliquer le principe classique de régulation en ”cascade” entre

les modes rapides et les modes lents.
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φsdréf
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Fig. 4.18: Principe de régulation à mode glissant appliqué aux modes rapides :
régulation des flux liés à l’axe d

4.5.2.2 Schéma de commande du mode mécanique avec un régulateur
à mode glissant

La loi de commande Cemréf = Ceméq + ∆Cem permet d’établir le schéma de
contrôle de la vitesse donné sur la figure 4.19.
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Fig. 4.19: Principe de régulation à mode glissant sur les modes lents
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4.5.3 Résultats de simulation

Nous allons appliquer le cycle de vitesse qui nous sert de cycle de test pour ce
mémoire. Les résultats de simulation présentés ont été obtenus en appliquant une
régulation à mode glissant à partir d’une modélisation en flux, avec des pulsations
de transition qui minimisent les discontinuités des fréquences. Pour les autres pos-
sibilités de pulsation de transition, seule l’évaluation du critère IAE sera présentée.

4.5.3.1 Régulateur réparti de pulsation

La réponse de la vitesse pour le cycle de vitesse de référence déjà présenté, est
illustrée sur la figure 4.20.
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Fig. 4.20: Référence et vitesse mesurée

Nous noterons que cette réponse est très satisfaisante bien que la vitesse ait une
erreur statique lors de l’application d’un couple résistant. La figure 4.21 présente
le plan de phase de la vitesse simulé jusqu’à t = 2s. Il s’agit de la variation de
l’accélération en fonction de la vitesse de rotation de la MADA, le temps est un
paramètre.
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Fig. 4.21: Plan de phase - Vitesse et accélération - Imposition angulaire
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Nous pouvons constater que la dynamique est meilleure. Les oscillations de l’accé-
lération en régime permanent sont moindres.

La réponse des pulsations statorique et rotorique est présentée sur la figure
4.22.
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Fig. 4.22: Pulsations désirées et mesurées

Nous retrouvons au niveau des pulsations la très faible erreur statique lors de
l’impact du couple de charge. Nous remarquons également, qu’au niveau des faibles
vitesse le comportement n’est pas celui attendu. Effectivement, lors d’un impact du
couple de charge il y a une perte de contrôle des pulsations. La fréquence minimale
de fonctionnement n’est momentanément pas assurée.

La réponse des composantes du flux statorique est donnée sur la figure 4.23.
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Fig. 4.23: Composantes du flux statorique

Nous pouvons être satisfait de la régulation de l’état magnétique de la machine,
effectivement, il ne subit pas d’oscillations. L’impact du couple de charge n’a pas
d’influence sur les composantes du flux statorique de la MADA. Par contre, on
notera une légère erreur statique en régime permanent suite à un changement de
consigne de vitesse de référence.
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La figure 4.24 présente la représentation dans l’espace à trois dimensions de
trois grandeurs de référence.
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Fig. 4.24: Représentation en 3 dimensions des surfaces des réponses du flux et du
courant statorique dans l’axe d et de la vitesse

Sur cette figure deux grandeurs restent sur leur surface de commutation, il s’agit du
flux statorique direct et de la vitesse. Nous constatons que lors des changements de
vitesse de référence, le courant statorique direct oscille beaucoup. Mais l’amplitude
de ces oscillations est faible. Nous en concluons que bien qu’imposé indirectement,
le courant statorique dans l’axe d est proche de zéro, ce qui garantit un facteur de
puissance très proche de l’unité pour le stator.

L’évaluation du critère IAE appliqué au flux statorique et à la pulsation stato-
rique est donné dans le tableau 4.3 suivant :

Vitesse nominale
Magnétisation Vitesse nominale avec Cr

Domaine t1 = 0.3s t2 = 1.5s t3 = 2.5s

de variation IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs

Plage de varia-
tion maximale

0.030 0.29 0.057 7.56 0.080 7.82

Plage de varia-
tion classique

0.034 0.3 0.054 5.74 0.077 6.0

Plage de varia-
tion avec dis-
continuité mi-
nimale

0.03 0.3 0.053 4.22 0.076 4.48

Tab. 4.3: Critères IAE

A la vue des résultats de ce tableau, nous pouvons conclure que le contrôle du
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flux statorique bien qu’a priori satisfaisant, n’est pas excellent. En effet, le critère
ne fait qu’augmenter preuve d’une erreur statique. Nous ne sommes donc pas en
présence d’une stratégie de contrôle idéale pour la mâıtrise de l’état magnétique
de la machine. Pour ce qui concerne les pulsations, au contraire de ce que nous
avons pu penser, le critère témoigne d’une très bonne régulation des pulsations.
Ce dernier fait parti des meilleures valeurs que nous ayons obtenu et ceci malgré
l’application d’un couple de charge. L’amplitude de l’erreur statique aperçue sur
la figure 4.22 est donc très limitée.

4.5.3.2 Réglage angulaire

Pour une stratégie de répartition des puissances utilisant le principe d’imposi-
tion angulaire, nous avons obtenu une réponse de la vitesse présentée sur la figure
4.25.
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Fig. 4.25: Référence et vitesse mesurée

La réponse en vitesse est très satisfaisante dans toutes les zones de fonctionne-
ment. Que la machine tourne à vitesse nominale ou à vitesse réduite, les impacts
de charge n’ont pas d’influence sur sa valeur.

Les réponses des pulsations sont illustrées par la figure 4.26.
Nous avons une très bonne régulation des pulsations. Une fréquence minimale de
fonctionnement est appliquée lors de la magnétisation et lors du fonctionnement
à faible vitesse. La répartition des pulsations a lieu en fonctionnement à vitesse
nominale. Le couple de charge n’a pas d’effet sur les réponses des pulsations.

La réponse des composantes du flux statorique est donnée sur la figure 4.27.
Nous constatons qu’en régime permanent, la composante directe du flux statorique
a une erreur statique. Un fonctionnement à faible vitesse n’a pas de conséquence
sur l’état magnétique de la machine. Les impacts du couple de charge ne perturbent
pas cette réponse. Nous pouvons tout de même noter une légère oscillation de la
composante en quadrature du flux statorique. Le plan de phase de la vitesse, et la
représentation en trois dimensions du flux et du courant direct statorique ne sont
pas donnés car ils sont très similaires aux figures déjà présentées.

Le critère IAE est donné dans le tableau 4.4 suivant, pour cette stratégie de
commande à mode glissant.

124
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Fig. 4.26: Pulsations désirées et mesurées
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Fig. 4.27: Composantes du flux statorique

Vitesse nominale
Magnétisation Vitesse nominale avec Cr

Domaine t1 = 0.3s t2 = 1.5s t3 = 2.5s

de variation IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs

Plage de varia-
tion maximale

0.030 0.27 0.057 5.43 0.080 5.43

Plage de varia-
tion classique

0.03 0.27 0.054 4.09 0.077 4.09

Plage de varia-
tion avec dis-
continuité mi-
nimale

0.03 0.27 0.053 3.0 0.077 3.0

Tab. 4.4: Critères IAE
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Nous remarquons deux choses suite à ce tableau :
– nous n’avons pas amélioré le critère du point de vue du flux statorique. Le

critère IAE a sensiblement les mêmes valeurs que celles trouvées précédem-
ment. Son augmentation aux divers instants témoigne de l’erreur statique
commise et des oscillations de la composante en quadrature.

– le critère relatif à la pulsation statorique est meilleur. Nous sommes beaucoup
plus précis sur la régulation des pulsations que sur la régulation de flux.

4.5.3.3 Conclusions

Nous avons dans cette section appliqué la théorie de régulation à mode glis-
sant à une modélisation de la MADA de type flux. La stratégie de contrôle non-
linéaire a été appliqué aux modes lents (mécaniques) et rapides (liés aux flux). Les
deux modes de répartition de la puissance ont été utilisés, régulateur réparti et im-
position angulaire. Les résultats de simulation présentés ont été trouvés pour des
pulsations de transition minimisant la discontinuité des fréquences. Les meilleurs
résultats de simulation ont été obtenus pour une stratégie de répartition des puis-
sances appliquant la méthode d’imposition angulaire. Le critère IAE appli-
qué au flux statorique et à la pulsation statorique confirme ces résultats. Pourtant,
il révèle aussi une erreur statique du flux en régime permanent. Ceci permet de
conclure que bien qu’étant performante au niveau du contrôle des pulsations cette
méthode de contrôle l’est moins pour l’état magnétique de la machine.

4.6 Régime glissant discret, application à une mo-

délisation en courant

Un certain nombres d’auteurs préconisent d’utiliser l’implantation discrète des
algorithmes de commande basés sur les stratégies à modes de glissement [2], [3],
[30], [56]. Comme nous avons utilisé lors de l’implantation du contrôle vectoriel
les expressions discrètes des régulateurs par la méthode de la transformé en Z,
nous nous sommes penché sur cette stratégie de contrôle discret. Nous sommes
parvenu à implanter cet algorithme discret pour une modélisation de la MADA de
type courant, en adoptant une stratégie de réglage angulaire pour la répartition
des puissances. Devant la complexité pour la mise en oeuvre et le peu de gain en
matière de résultats que cette méthodologie amène, nous nous contenterons donc
de ne l’appliquer qu’à la modélisation en courant de la MADA. Nous ne verrons pas
la modélisation en flux, et nous ne l’appliquerons qu’à la stratégie de répartition
des puissances par réglage angulaire. (Il n’y a qu’avec cette dernière stratégie que
les résultats peuvent être exploités et comparés aux précédents).

Les auteurs avertissent dans [2] et [3] que cette méthode de discrétisation s’ap-
parente d’avantage à un contrôle par loi d’approche qu’à un contrôle par mode
glissant. Les deux sont liés comme nous l’avons précisé. Effectivement l’utilisa-
tion d’un contrôle par mode de glissement nécessite la mise en oeuvre d’une loi
d’approche.

Ce contrôle à mode glissant discret est plus approprié au contrôle de la vitesse.
Pourtant, nous tâcherons de l’appliquer aussi à notre contrôle de courant de façon
à obtenir des algorithmes discrets, que ce soient pour les modes rapides liés aux
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courants ou pour les modes lents liés à la vitesse. Effectivement, nous voulons
avoir une démarche homogène pour l’ensemble du système quel que soit le mode
concerné, rapide ou lent.

4.6.1 Application aux modes rapides liés aux courants

4.6.1.1 Mise en équation

Nous n’appliquons ce mode de contrôle discret qu’au courant statorique direct
de notre système. Cela permet de considérer un système d’équations beaucoup plus
simple. Ensuite nous généraliserons cette démarche aux trois autres courants.

Nous considérons une loi d’approche discrète dont l’expression est :

∆S(k + 1) = −αS(k) (4.55)

k représente l’instant d’échantillonnage, k ∈ N = 0, 1, 2, . . . , n. α est une constante

positive. ∆ est l’opérateur tel que pour g, fonction quelconque,

∆g(k + 1) =
g(k + 1) − g(k)

Te
(4.56)

Te est la période d’échantillonnage et la condition initiale est ∆g(0) = 0 (point au

repos). L’expression de la surface de commutation s’écrit :

S(k + 1) = λ ε(k) + ∆ε(k) (4.57)

Dans le cas de notre étude, nous considérons

S(k) = SIsd(k)

ε(k) = εIsd(k) = Isdréf (k) − Isd(k)

∆ε(k) = ∆εIsd(k)

λ = λIsd

α = αIsd

(4.58)

Les gains λ et α seront donc différents suivant l’axe et le côté concerné. Avec la

loi d’approche définie (Eq. 4.55), la fonction de commutation va exponentiellement
tendre vers zéro avec la dynamique définie par α.

Nous rappelons maintenant les expressions des fonctions de transfert discrètes
déjà citées :
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T sI (z−1) =
z−1 as

1− z−1 bs

bs = exp
−Te
Tsσ

as =
(1− bs)
Rs

T rI (z−1) =
z−1 ar

1− z−1 br

br = exp
−Te
Trσ

ar =
(1− br)
Rr

(4.59)

En utilisant les expressions discrètes nous synthétisons l’algorithme discret dédié

au courant statorique direct :

Isd(k) − bs Isd(k − 1) = Vsd1réf1(k − 1) as (4.60)

Dans le cas d’une boucle fermée, et en utilisant les équations (4.56), (4.57) et (4.58),

nous obtenons :

∆S(k + 1) =
1

Te

·
[
(1 + λTe)

(
∆Isdréf (k + 1)− as

Te
Vsd1réf1(k) +

(1− bs)
Te

Isd(k)
)

−∆ε(k)
]

(4.61)

Puis, en combinant avec l’expression (4.55), nous obtenons l’expression de la tension

intermédiaire de commande suivante :

Vsd1réf1(k) =KIsd S(k)

+
(1− bs)
Te

Isd(k)− Te
as(1 + λTe)

∆ε(k)

KIsd =
αT 2

e

as(1 + λTe)

(4.62)

Cette dernière expression, correspond à une entrée de consigne de type échelon, ce

qui revient à annuler le terme ∆Isdréf de l’équation (4.61). La deuxième partie de
l’équation (4.62) contient le terme KIsdéq ∆ε(k), avec,

KIsdéq = − Te
as(1 + λTe)

(4.63)

qui peut-être vu comme l’équivalent discret de la commande équivalente Uéq pré-

cédemment définie. C’est le terme de commande qui permet de maintenir la tra-
jectoire sur la surface de commutation ∆S(k) = 0.
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Pour que la trajectoire converge vers la surface de commutation, [2], [3], nous
devons respecter l’inégalité :

0 < α <
2

Te
(4.64)

pour bs suffisamment proche de zéro, il vient :

bs = exp
−Te
Tsσ ∼= 1− Te

Ts σ
(4.65)

Finalement, nous pouvons définir les limites de KIsd , soit :

0 < KIsd <
2Ls σ

(1− λTe)
(4.66)

Nous procédons de la même façon pour déterminer les valeurs des gains, et les
expressions des tensions de commande à appliquer pour les autres courants. Par
conséquent la tension intermédiaire de référence qui concerne le courant statorique
dans l’axe en quadrature est :

Vsq1réf1(k) =KIsq SIsq(k)

+
(1− bs)
Te

Isq(k)− Te
as(1 + λIsq Te)

∆εIsq(k)

KIsq =
αIsq T

2
e

as(1 + λIsq Te)

KIsq éq = − Te
as(1 + λIsq Te)

0 < KIsq <
2Ls σ

(1− λIsq Te)

(4.67)

En ce qui concerne le courant rotorique direct, la commande à appliquer s’écrit

comme ci-dessous :

Vrd1réf1(k) =KIrd SIrd(k)

+
(1− br)
Te

Ird(k)− Te
ar(1 + λIrd Te)

∆εIrd(k)

KIrd =
αIrd T

2
e

ar(1 + λIrd Te)

KIrdéq = − Te
ar(1 + λIrd Te)

0 < KIrd <
2Lr σ

(1− λIrd Te)

(4.68)
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Le courant rotorique en quadrature sera contrôlée selon la loi de commande qui

s’exprime :

Vrq1réf1(k) =KIrq SIrq(k)

+
(1− br)
Te

Irq(k)− Te
ar(1 + λIrq Te)

∆εIrq(k)

KIrq =
αIrq T

2
e

ar(1 + λIrq Te)

KIrq éq = − Te
ar(1 + λIrq Te)

0 < KIrq <
2Lr σ

(1− λIrq Te)

(4.69)

Dans chacun de ces cas, αi et λi, i ∈
(
Isd, Isq, Ird, Irq

)
, peuvent avoir des valeurs

différentes et déterminés en fonction des paramètres de la machine. Dans notre
simulation de façon à rester cohérent avec les premières études réalisées, nous
avons choisi λi = 1∀i. Les αi sont choisis en fonction de la dynamique désirée.

4.6.1.2 Schéma de contrôle générique des modes rapides liés aux cou-
rants

Le schéma de la boucle fermée concernant le courant Isd est présenté sur la
figure 4.28.
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Système

Isd

Te

Fig. 4.28: Principe de régulation discrète à mode glissant sur les modes rapides :
application à une régulation de courant statorique dans l’axe d

Le bloc ”Système” représente ici l’ensemble des équations modélisant le système.
Ce schéma peut-être reproduit pour les trois autres courants.

4.6.2 Modes lents liés à la vitesse

4.6.2.1 Mise en équation

Le mode lent étudié ici correspond à la vitesse de rotation de la MADA. Nous
retiendrons ici l’hypothèse de la séparation des modes. Dans ce cas, on supposera
que la dynamique de la boucle interne de courant associé au courant statorique en
quadrature Isq est infiniment plus rapide par rapport à celle de la vitesse. Cette
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boucle de courant est représentée par un intégrateur discret noté Tint(z
−1). Les

délais introduits par cette boucle sont alors ignoré.
Sur le schéma que nous donnons plus loin, (Fig. 4.29), nous retrouvons les

fonctions de transferts et les paramètres considérés :

T sΩ(z−1) = Z
(
Tboz(p)T

s
Ω(p)

)
=

z−1 av
1− z−1 bv

bv = exp
−Te
Tv

av = (1−bv)
ft

Tv =
Jt
ft

Tint(z
−1) =

Te
1− z−1

Cemréf = KCem Isqréf

KCem = Np φsn

KT =
1

KCem

(4.70)

La discrétisation de la fonction de transfert ”continue” de la vitesse est obtenue par

l’utilisation d’un bloqueur d’ordre zéro Tboz(p). Nous considérons également dans
cette modélisation, que le flux est constant et qu’une relation de proportionnalité
lie le couple et le courant statorique en quadrature. Cette relation s’exprime par
le biais du gain KCem . Nous pouvons déduire des expressions (4.70) l’algorithme
discret liant la vitesse de rotation de la machine à la référence sortant du régulateur
de vitesse :

Ω(k) − (1 + bv) Ω(k − 1) + bv Ω(k − 2) = KCem Te av U(k − 1) (4.71)

Nous choisissons de prendre une surface de commutation telle que :

SΩ(k + 1) = λΩ εΩ(k) + ∆εΩ(k)

avec εΩ(k) = Ωréf − Ω
(4.72)

Nous introduisons ensuite l’équation (4.56), d’où :

∆SΩ(k + 1) =
(1 + λΩ Te)

Te

·
[
∆Ωréf (k + 1)− bvΩréf (k)−KCemavU(k)

+
(
bv −

1

(1 + λΩ Te)

)
∆εΩ(k)

] (4.73)

En choisissant α = αΩ et en la plaçant dans l’équation (4.55), nous obtenons pour

le couple de référence l’expression suivante :
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U(k) = KΩ SΩ(k) + KΩéq ∆εΩ(k) (4.74)

Avec

KΩ =
αΩ Te

KCemav(1 + λΩ Te)

KΩéq =
(1 + λΩ Te)bv − 1

(1 + λΩ Te)KCemav

(4.75)

En tenant compte de l’équation (4.64) et si on considère que bv est suffisamment

petit pour être très proche de zéro :

bv = exp
−Te
Tv ∼= 1− Te

Tv
(4.76)

Les valeurs limites du gain KΩ sont définies comme suit :

0 < KΩ <
2 Jt

(1− λΩ Te)KCemTe
(4.77)

Nous venons d’exprimer l’algorithme pour le mode lent lié à la vitesse de rotation

du moteur. Une présentation plus détaillée de la démarche employée lors de cette
synthèse est développée dans l’annexe C.

4.6.2.2 Mise en oeuvre du schéma de contrôle de la vitesse à partir
d’une ”discrétisation” du mode glissant

Cette stratégie de contrôle discrète appliquée à la régulation de la vitesse de
rotation de la MADA est résumée sur la figure 4.29.
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KΩéq

+
+

U

KCemTint(z) Tboz(z) TΩ(z)
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Fig. 4.29: Principe de régulation à mode glissant discrète sur les modes lents :
application à une régulation de vitesse de rotation

4.6.3 Résultats de simulation

Les résultats de simulation sont obtenus par application de la théorie précédente
aux modes lents et rapides d’une MADA modélisée en courant. Les pulsations de
transition sont choisies de façon à minimiser l’amplitude de la discontinuité des
fréquences.

La réponse au cycle de vitesse utilisé pour ce mémoire est donnée sur la figure
4.30.
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Ω et Ωréf (Rad/s)

Cr (Nm)

1

2

3

4

temps (s)

Fig. 4.30: Référence et vitesse mesurée - Mode glissant discretisé

Cette réponse est satisfaisante mais présente tout de même une erreur statique au
niveau de l’impact du couple de charge. La réponse à une référence de vitesse faible
est correcte. Dans cette zone de fonctionnement, on retrouve l’erreur statique lors
de l’impact de charge. Le plan de phase de la vitesse est donné sur la figure 4.31.
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Fig. 4.31: Plan de phase - Vitesse et accélération - Imposition angulaire

En régime permanent de vitesse, il n’y a pas d’oscillation de l’accélération. Comme
nous l’avons déjà constaté, nous avons un très bon asservissement de la vitesse.

La figure 4.32 présente la réponse des pulsations pour le même cycle de vitesse.

Dans toutes les zones de fonctionnement, l’asservissement des pulsations est satis-
faisant. L’erreur statique vue sur la vitesse est produite par une erreur statique sur
la pulsation rotorique et non compensée par la pulsation statorique.

La réponse des composantes du flux statorique est illustré sur la figure 4.33.
Sur cette figure, il est clair que les impacts du couple de charge n’ont pas d’influence.
Un fonctionnement à basse vitesse est possible sans que l’état magnétique de la
machine ne soit affecté. Par contre, la dynamique de réponse du flux est moins
bonne en comparaison aux réponses produites par les autres contrôles. Quand
nous décidons d’augmenter cette dynamique, l’ensemble du système diverge. Cette
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Fig. 4.32: Pulsations désirées et mesurées - Mode glissant discrétisé
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Fig. 4.33: Composantes du flux statorique - Mode glissant discrétisé

stratégie de régulation est très sensible à la valeur des gains de réglage.
Si nous nous intéressons maintenant à la réponse du couple électromagnétique

de la MADA, nous obtenons les courbes illustrées par la figure 4.34.
Dans ces courbes, il apparait que le couple est n’est pas oscillant en régime perma-
nent. La figure 4.35 présente la représentation dans l’espace à trois dimensions de
la vitesse, du courant et du flux statorique direct. Nous constatons que les réponses
restent confinées sur leur surface de commutation. L’intersection des trois surfaces
donne l’état du système en régime permanent.

Le tableau 4.5 présente les résultats du critère IAE appliqué au flux statorique
et à la pulsation statorique.
Le critère IAE appliqué au flux statorique confirme les mauvaises performances de
la régulation liée aux flux. En effet la valeur du critère en régime permanent après
magnétisation est élevée. Les valeurs de cette évaluation du critère ne changent pas
après impact du couple de charge à la vitesse nominale de rotation. Il semble qu’une
fois le flux installé, la régulation des modes rapides soit robuste aux variations
des paramètres mécaniques. Pour ce qui est du critère appliqué à la pulsation
statorique, nous voyons que c’est une des meilleures évaluation que nous ayons eu.
Pourtant nous avons vu une erreur statique au niveau de la réponse en vitesse.

134
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Fig. 4.34: Composantes du courant statorique, et couple électromagnétique de la
MADA - Mode glissant discrétisé
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Fig. 4.35: Représentation en 3 dimensions des surfaces des réponses du flux et du
courant statorique dans l’axe d et de la vitesse

Celle ci n’apparâıt pas dans l’évaluation du critère car elle a été produite par la
pulsation rotorique. La pulsation statorique quant à elle a été très bien asservie.

4.6.4 Conclusions

Une stratégie de commande à mode glissant discrète a été développée et
appliquée à une modélisation en courant de la MADA. Nous avons eu des
résultats intéressants pour une stratégie de répartition de la puissance utilisant la
méthode de l’imposition angulaire. Les pulsations de transition ont été choisies
de façon à minimiser la discontinuité des fréquences. Les courbes de simulation
montrent de bonnes performances du contrôle sur l’état magnétique de la
machine. Pourtant, la dynamique mesurée n’est pas particulièrement excellente.
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Vitesse nominale
Magnétisation Vitesse nominale avec Cr

Domaine t1 = 0.4s t2 = 1.5s t3 = 2.5s

de variation IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs

Plage de varia-
tion maximale

0.0499 0.279 0.053 5.43 0.0533 5.435

Plage de varia-
tion classique

0.049 0.27 0.0511 4.09 0.0514 4.099

Plage de varia-
tion avec dis-
continuité mi-
nimale

0.049 0.27 0.0511 3.0 0.0511 3.0

Tab. 4.5: Critères IAE

L’asservissement de la pulsation statorique est bien réalisé, nous avons au niveau
de cette dernière une très bonne évaluation du critère IAE. Par contre, la réponse
de la pulsation rotorique présente une erreur statique après un impact du couple
de charge. La courbe du couple électromagnétique très satisfaisante compte tenu
des discontinuités amenés par la discrétisation d’une commande déjà non linéaire.

Pourtant, malgré des résultats très positifs, cette méthode de régulation discrète
ne nous satisfait pas pleinement. En effet, elle est d’une part, complexe à synthéti-
ser, et d’autre part très sensible à la variation de ces gains de réglage. Cette
étude constitue de notre part un aperçu d’intérêt. Nous avons testé sa complexité
de mise en oeuvre face à ces résultats. Effectivement la nature même des lois de
commande liées à un régime glissant est en quelque sorte discrète. Mais comme
un certain nombre d’auteurs considèrent qu’il vaut mieux utiliser une régulation à
mode glissante discrète, nous l’avons testée dans ce chapitre.

4.7 Stratégie mixte

4.7.1 Mise en équation

Afin d’être le plus complet possible, nous étudions dans cette section un régu-
lateur à mode glissant discret pour la boucle de vitesse, associé aux régulateurs
discrets linéaires des courants. Il s’agit de développer une stratégie mixte et de
comparer ces résultats avec ceux obtenus précédemment. Il est à noter que cette
méthodologie est la plus souvent utilisée et décrite dans la bibliographie [3].

Dans ces conditions, la boucle de vitesse est obtenue selon la mise en équation
et le schéma déjà définis (§4.6.2). La boucle de courant est obtenue suivant la
stratégie de contrôle vectoriel linéaire développée (§3.3.1). L’équation de liaison
entre les deux stratégies de contrôle est :

Cemréf = KCem Isqréf (4.78)

136
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4.7.2 Résultats de simulation

Nous présentons les résultats de simulation obtenus pour des pulsations de
transition minimisant la discontinuité des fréquences. La stratégie a été appliqué
avec une méthode de répartition des puissances utilisant l’imposition angulaire.

La réponse en vitesse de la MADA au cycle de consigne de référence demandée
est présentée sur la figure 4.36.
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Fig. 4.36: Référence et vitesse mesurée - Stratégie ”mixte”

Nous sommes satisfaits de cette réponse. Effectivement, elle est parfaitement as-
servie à la vitesse de référence. Pourtant, un impact du couple de charge entrâıne
une erreur statique.

La réponse des pulsations statorique et rotorique est donnée sur la figure 4.37.
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Fig. 4.37: Pulsations désirées et mesurées - Stratégie ”mixte”

Nous constatons qu’à l’image d’une régulation à mode glissant discrète, c’est la
pulsation rotorique qui a une erreur statique après impact du couple de charge. Le
comportement de la pulsation statorique est quant à lui très satisfaisant.

La réponse des composantes du flux statorique est concluante. Elle est présentée
sur la figure 4.38.
Le flux statorique direct ne montre pas d’influence à une variation de la consigne
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Fig. 4.38: Composantes du flux statorique - Stratégie ”mixte”

de vitesse ou à un impact du couple de charge. Par contre, la composante en
quadrature, présente des légères oscillations lors d’un changement de consigne de
référence ou lors des impacts du couple de charge. Les courbes du plan de phase
de la vitesse et de la représentation dans l’espace à trois dimensions ne sont pas
données car elles sont très semblables aux courbes précédentes.

L’évaluation du critère IAE appliqué au flux statorique et à la pulsation stato-
rique est présenté dans le tableau 4.6 suivant.

Vitesse nominale
Magnétisation Vitesse nominale avec Cr

Domaine t1 = 0.3s t2 = 1.5s t3 = 2.5s

de variation IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs IAEφs IAEωs

Plage de varia-
tion maximale

0.0331 0.277 0.042 5.43 0.0424 5.434

Plage de varia-
tion classique

0.0331 0.277 0.037 4.095 0.0376 4.098

Plage de varia-
tion avec dis-
continuité mi-
nimale

0.033 0.277 0.035 3.0 0.0352 3.01

Tab. 4.6: Critères IAE - Stratégie ”mixte”

Nous constatons à travers ce tableau que le critère appliqué à ces deux variables est
très bon. Effectivement, sa valeur est l’une des meilleures que nous ayons obtenu.
Ces résultats sont à relativiser car effectivement, ils ne concernent que deux va-
riables. Si nous prenons par exemple la pulsation rotorique, les conclusions auraient
été différentes.
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4.7.3 Conclusion sur une stratégie mixte

Nous avons appliqué une stratégie à mode glissant discrète sur le mode lent,
liés à la vitesse. Nous avons ensuite utilisé pour l’asservissement des courants des
régulateurs linéaires (des PI discrets) dont la synthèse a été vue au chapitre
3. Cette stratégie mixte a été complexifiée par l’utilisation de la loi de répartition
de la puissance et notamment par la méthode d’imposition angulaire.

Nous voulions obtenir les performances du contrôle linéaire sur l’asservissement
indirects des flux, et les performances du régulateur à mode glissant discret sur
l’asservissement des pulsations. Les résultats obtenus confirment la validité de la
démarche.

4.8 Influence d’un modulateur à largeur d’impul-

sion

Nous allons essayer de caractériser l’influence d’un modulateur à largeur d’im-
pulsion sur une régulation à mode glissant. Pour cela nous allons nous placer dans
configuration donnant de bons résultats : il s’agit d’une régulation à mode glis-
sant basée sur une modélisation en flux de la MADA et dont la répartition de la
puissance est faite par imposition angulaire.

La modulation à largeur d’impulsion est dite régulière symétrique, la période
de découpage est de 200µs et les temps morts de 4µs.

4.8.1 Résultats de simulation

La réponse en vitesse du système est illustrée sur la figure 4.39.
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Fig. 4.39: Référence et vitesse mesurée - Influence MLI

Cette réponse est très proche des courbes que nous avons déjà obtenues. Elle est
satisfaisante dans toutes les zones de fonctionnement, nous voyons que l’impact
de couple de charge n’a pas d’effets sur la réponse en vitesse. L’accélération en
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fonction de la vitesse est donnée sur la figure 4.40. Cette figure illustre la légère
oscillation de l’accélération lorsque la vitesse est proche de zéro. Il s’agit de la zone
de magnétisation. Lorsque la vitesse a atteint son régime permanent (sur cette
figure lorsque t = 2s), il subsiste également une oscillation de l’accélération.

La réponse des pulsations statoriques et rotorique est identique à ce que nous
avons déjà obtenue. Nous nous reporterons donc aux figures précédentes (Fig. 4.26).
Les composantes du flux statorique sont présentées sur la figure 4.41.
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Fig. 4.41: Composantes du flux statorique - Influence MLI

La composante du flux statorique dans l’axe en quadrature est particulièrement
sensible aux impacts du couple de charge et aux variations de vitesse de référence.
Le flux statorique direct bien qu’asservi, oscille suivant les variations de vitesse et
les impacts du couple de charge.

Nous donnons sur la figure 4.42 les courbes de réponses des composantes des
courants statoriques et le couple électromagnétique.
Nous constatons sur cette figure des oscillations de couple lors du régime perma-
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 (N
.m

)

−10.0

0.0

10.0

20.0

 t(s)
0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0 4.5 5.0 5.5 6.0 6.5 7.0 7.5 8.0 8.5

 W
b

−0.5

0.0

0.5

1.0 φrd

φrq

Cem

temps (s)

Fig. 4.42: Composantes du courant statorique et couple électromagnétique - In-
fluence MLI

nent de la vitesse. L’introduction d’un modulateur à largeur d’impulsion amène
de fortes non linéarités. Ces dernières se combinent avec les discontinuités déjà
présentes (répartition des puissances, fréquence minimale de fonctionnement, . . .)
pour produire ces oscillations.
Par contre, on retrouve une composante du flux rotorique proportionnelle au flux
statorique désiré φsn. La composante en quadrature du flux rotorique est elle in-
versement proportionnelle au couple électromagnétique.

L’espace à trois dimension illustré sur la figure 4.43 permet de visualiser la
trajectoire de la réponse du système. Nous en concluons que le contrôle de l’état
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Fig. 4.43: Représentation en 3 dimensions des surfaces des réponses de la vitesse,
du flux et du courant statorique dans l’axe d

magnétique et de la vitesse de la machine est bon. Par contre, nous remarquons
sur toute la plage de fonctionnement des oscillations du courant statorique.

Le critère IAE évalué pour différentes pulsations de transition est présenté dans
le tableau 4.7.
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Domaine de va-
riation

Magnétisation Vitesse nominale
Vitesse nominale
avec Cr

t1 = 0.3s t2 = 1.5s t3 = 2.5s

Plage de varia-
tion classique

0.0405 0.0535 0.0657

Plage de varia-
tion avec discon-
tinuité minimale

0.0405 0.0533 0.0654

Tab. 4.7: Critère IAE appliqué au flux statorique - Influence MLI

Ce tableau confirme que les composantes du flux statorique oscillent fortement tout
au long des différents cycles appliqués. Pour des pulsations de transition maximi-
sant la discontinuité des fréquences, les simulations ne sont pas concluantes. Elles
ne sont donc pas données.

Les courbes de simulation des puissances actives statorique et rotorique et de
la puissance réactive statorique sont illustrées sur la figure 4.44.
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Fig. 4.44: Puissances actives statoriques et rotoriques, puissance réactive stato-
rique - Influence MLI

Il y a bien une répartition de la puissance active suivant un coefficient. Nous re-
marquons qu’en premier lieu la puissance réactive statorique est faible et proche
de zéro. Nous sommes donc satisfait de cette réponse. Les puissances actives sont
quant à elles réparties. Nous noterons qu’en fonctionnement à vitesse nominale
avec couple résistant, là où une MAS serait à puissance nominale de la machine,
nous n’atteignons pas sur chacun des côtés cette puissance. Nous avons donc en-
core une marge d’accélération de la MADA. Nous sommes satisfait du fait que les
puissances actives sont également asservies et réparties en régime transitoire.

Si nous traçons sur la figure 4.45, le coefficient de proportionnalité, entre les
puissances actives, nous remarquons qu’en régime permanent, il n’atteint pas la
valeur que nous souhaitions (kpn = 1.625).
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Fig. 4.45: Rapport des puissances actives - Influence MLI

A nouveau, lorsque le cycle de vitesse est en régime permanent avec un couple
résistant, nous constatons que la valeur du coefficient de proportionnalité n’est pas
très éloignée de la valeur de référence.

4.8.2 Conclusion

Dans ce paragraphe, nous avons cherché à caractériser l’influence d’un modu-
lateur à largeur d’impulsion sur une stratégie à mode glissant basée sur une
modélisation en flux de la MADA associée à une répartition de la puissance par
imposition angulaire. Nous choisissons cette stratégie, moins performante que
celle basée sur une modélisation de courant, car elle est se révèle beaucoup plus
flexible quand on lui applique un modulateur MLI. Ainsi, toutes les pulsations
de transition ont pu être testées. Cette stratégie a fonctionné dans une plage de
programmation des temps morts allant de 4µs à 10µs pour une période d’échan-
tillonnage de 200µs. Nous avons ainsi pu constater que les puissances actives
étaient bien réparties en régimes permanent et transitoire. Le coefficient de pro-
portionnalité n’est malheureusement pas respecté sur toute la plage de variation de
la vitesse. Les composantes du flux statorique présentent quelques oscillations. Les
oscillations constatées sur la réponse du couple électromagnétique comporte éga-
lement les oscillations. Nous pouvons émettre l’hypothèse que l’introduction d’un
modulateur à largeur d’impulsion vient ajouter des discontinuités dans un système
déjà fortement non linéaire : CSV, répartition des puissances, fréquence minimale
de fonctionnement, et surtout imposition angulaire. . ..
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4.9 Conclusion générale sur une stratégie à mode

glissant appliquée à la MADA

Nous avons dans ce chapitre balayé certaines possibilités de contrôle de la
MADA par une stratégie de contrôle non-linéaire. Le contrôle développé s’est ap-
puyé sur la théorie des systèmes à structures variables. La commande par mode
de glissement, a été testée sur les deux types de modélisations proposées pour la
MADA, une modélisation utilisant les courants comme variables de contrôle et une
modélisation utilisant les flux. Une stratégie de contrôle par mode glissant dis-
cret a ensuite été implantée et simulée. Enfin, une stratégie de contrôle mixte
a été testée. Le mode lent est asservi par un contrôle à mode glissant discret, tandis
que les modes rapides utilisent des régulateur PI discrets linéaires. Pour chacune
des stratégies de contrôle, nous avons également donné la valeur du critère IAE
appliqué au flux statorique et à la pulsation statorique.

Sur l’ensemble des stratégies pratiquement toutes ont donné des résultats de
simulation satisfaisants. Pourtant, on notera que la modélisation en flux a montré
quelques limites lors de l’utilisation de la stratégie à mode glissant. Nous avons vu
que le critère IAE était moins bon que pour une modélisation en courant. En effet,
la composante directe du flux statorique présente une légère erreur statique. A l’in-
verse, la composante en quadrature ne montre pas d’oscillations lors de changement
de vitesse de référence ou lors d’impact du couple de charge. L’association contrôle
par mode glissant - modélisation en flux est très intéressante car elle constitue une
étape préalable au fonctionnement vers lequel nous désirons tendre. Nous souhai-
tons supprimer à terme le modulateur et obtenir un contrôle par la méthode DTC.
En effet, le contrôle par mode glissant, de par sa constitution, définit en quelque
sortes des zones discontinues de tensions à appliquer. La modélisation en flux nous
permet d’avoir un lien direct entre la sortie du régulateur et la tension dans les axes
direct ou en quadrature. A l’opposé, une modélisation en courant fait intervenir
des tensions intermédiaires.

Les stratégies à mode glissant mixtes et discrètes, n’ont pas la simplicité des
premières. Nous pensons que la stratégie mixte, qui est d’ailleurs la plus souvent
retenue dans les études publiées, mériterait d’être approfondie. Par contre la straté-
gie à mode glissant discrète malgré des résultats étonnants ne nous a pas satisfait.
Effectivement, elle est très complexe à synthétiser et très sensible à des variations
des gains de réglage. Lorsqu’on fait varier leurs valeurs, elle est susceptible de faire
diverger les simulations. Pourtant elle a prouvé le très bon découplage entre le flux
et le couple qu’elle est capable d’atteindre.

La meilleure des stratégies de contrôle à mode glissant présentée est la stratégie
à mode glissant basée sur une modélisation en courant et utilisant la méthode de
l’imposition angulaire pour la répartition des puissances. Pourtant, lors des
tests avec un modulateur à largeur d’impulsion elle ne nous a pas donné pleine
satisfaction. Nous lui avons préféré une stratégie basée sur une modélisation en
flux avec une répartition des puissances basée sur la méthode de la répartition
angulaire.

Nous avons présenté pour ce contrôle l’influence d’un modulateur à largeur
d’impulsion. Cette stratégie a donné des résultats satisfaisants, confirmés par le
critère IAE, sur l’asservissement des composantes du flux statorique et sur la répar-
tition des puissances. Elle nous a autorisé un fonctionnement avec des temps morts
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valant 10µs. Nous avons pu constater que dans cette configuration les puissances
actives étaient réparties en régime transitoire puis permanent. Par contre lorsque
nous avons exprimé le ratio des puissances, nous avons constaté qu’il n’était pas
constant. Nous n’avons donc pas la répartition espérée au niveau des puissances
actives.

Sur l’ensemble de ces stratégies nous avons eu une vue des limites fonction-
nelles que nous avons atteintes. Effectivement, l’ensemble des discontinuités que
nous avons introduites, répartition des puissances, contrôle par mode de glisse-
ment, fréquence minimale de fonctionnement, limitation des tensions de sortie,. . .,
ne nous permet pas toujours de mâıtriser les réponses obtenues. Nous pensons qu’il
serait souhaitable de revenir sur cette étude en s’affranchissant de ces discontinui-
tés. Par exemple, l’absence de répartition de puissance et de fréquence minimale
de fonctionnement pourrait permettre de caractériser des phénomènes de commu-
tation propres aux lois de contrôle par mode glissant.
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Chapitre 5

Réalisation expérimentale

5.1 Introduction

Nous allons dans ce chapitre détailler la mise en oeuvre expérimentale des stra-
tégies de commande dont la faisabilité a été testée en simulation fine, dite quasi
expérimentation dans l’environnement de SABER. Dans une première partie, nous
détaillons les éléments de puissance et leur connexion. Puis, nous abordons dans
une deuxième partie les aspects de l’informatique industrielle avec le choix des
cartes de commande, les signaux et leur mode de communication. Nous verrons
également la programmation de ces cartes. Enfin, nous présentons les premiers
résultats expérimentaux obtenus pour la phase de magnétisation.

5.2 Partie puissance

Nous rappelons sur la figure 5.1 le schéma général du système électrique que
nous avons simulé. C’est suivant ce principe que la maquette expérimentale du
LEEI a été réalisée.

Réseau triphasé
Convertisseurs statoriques

Convertisseurs rotoriques

MADA

Cem Ω

Cr

Redresseur Onduleur

Fig. 5.1: Schéma général utilisant deux redresseurs alimentant deux onduleurs re-
liés aux enroulements statoriques et rotoriques d’une MADA

La réalisation expérimentale comprend une MADA reliée mécaniquement à une
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MCC qui servira de génératrice de charge. Chaque enroulement de la MADA est
alimenté par un onduleur de tension à deux niveaux indépendant. Chacun est
équipé d’un modulateur à Largeur d’Impulsion. Ce modulateur fait parti de la
commande rapprochée.

Afin d’avoir un fonctionnement réversible du variateur avec la MADA, et pou-
voir tester un fonctionnement en mode génératrice, nous avons introduit un conver-
tisseur Alternatif - Continu, qui permet d’imposer le couple de charge. Ceci se fait
par le pilotage de la Machine à Courant Continu (MCC) en mode moteur. Précisons
que la MCC fonctionnera à flux constant. Elle pourra être motrice ou génératrice.
La figure 5.2 présente l’ensemble du système réalisé avec sa charge.

Réseau triphasé
Convertisseurs statoriques

Convertisseurs rotoriques

MADA

Cem, Ω

MCC

Redresseur
Bus
Continu

Onduleur

Redresseur pour la MCC

Fig. 5.2: Schéma général utilisé pour la mise en oeuvre expérimentale

Nous pouvons finalement lister les éléments de puissance de la maquette néces-
saires à la réalisation expérimentale :

MADA : 4 kW
MCC : 4.5 kW
Convertisseurs Alternatif/Continu : deux redresseurs à diode, plus un re-

dresseur commandable à thyristor,
Convertisseurs Continu/Alternatif : deux onduleurs à MLI
Autres : Armoire de puissance avec éléments de sécurité et capteurs.
Dans le schéma précédent, nous avons regroupé la mise en série d’un conver-

tisseur Alternatif/Continu et d’un convertisseur Continu/Alternatif sous la forme
symbolique d’un convertisseur Alternatif/Alternatif.

147
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5.2.1 Machine asynchrone à double alimentation

La machine asynchrone à double alimentation a été fournie par la société Elec-
tronavale. Les caractéristiques de la machine asynchrone sont données dans le ta-
bleau 5.1. Certains de ces paramètres sont donnés par le constructeur de la MADA.
Les valeurs des paramètres internes de la machine sont obtenues par caractérisa-

P 4.0 kW

Usn (étoile) 400 V

Is 8.4 A

Urn (étoile) 130 V

Ir 19 A

Ωn 1435 tr/min

Rs 1.374 Ω

Rr 0.100 Ω

Ls 0.2241 H

Lr 0.0287 H

Msr 0.074 H

ωsn 2π50 Hz

Tab. 5.1: Valeurs des paramètres de la MADA

tion expérimentale à l’aide de la méthode des deux Wattmètres. Ces paramètres
concordent avec les valeurs issues du plan d’essais délivré lors de la livraison de la
MADA.

Afin de piloter la MADA à l’aide d’onduleurs de tensions, nous avons besoin
de définir un certain nombres de paramètres. Ils sont données dans le tableau
5.2. Nous retiendrons la valeur du coefficient de répartition des puissances, kpn,

kpn 1.3

fcmin 5 Hz

Tmort 2.5µs

Te 200µs

Tdécoupage 200µs

Tab. 5.2: Valeurs des paramètres électriques

défini selon [22]. Cette valeur est calculée en effectuant le rapport des puissances
actives statoriques et rotoriques. Nous définissons également la fréquence minimale
de fonctionnement admissible, fcmin, suivant [34]. Nous rappelons qu’elle définie la
fréquence minimale autorisée par la commande, pour le fondamental des signaux
liés aux enroulements statoriques et rotoriques. Autrement dit, les tensions, les
courants et les flux des enroulements statoriques et rotoriques ne pourront pas avoir
un fondamental dont la fréquence est inférieure à fcmin. Enfin, pour les onduleurs à
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MLI, nous retiendrons la période de découpage Tdécoupage qui est égale à la période
d’échantillonnage Te. Elle correspond à une fréquence de 5kHz. Les temps morts
sont fixés à 2.5µs, ce choix sera justifié par l’analyse des temps de commutation des
interrupteurs. Effectivement, nous considérons que la valeur minimale admissible
est 2.5µs. Nous justifierons ce choix dans le prochain paragraphe, §5.2.4.1.

L’ensemble de ces paramètres permet de mettre en oeuvre la stratégie de MLI au
sein du FPGA. Il s’agit de la commande rapprochée du système. La modulation à
largeur d’impulsion retenue est ”classique”ou ”naturelle”, il s’agit d’une modulation
sinus - triangle, où la modulante sous forme d’un ”sinus” sera comparée à une
porteuse de type ”triangle”. La période de la porteuse est synchrone de la période
d’échantillonnage Te.

5.2.2 Machine à courant continu

La machine à courant continu a été fournie par la société Leroy Somer. Les pa-
ramètres concernant la MCC sont donnés dans le tableau 5.3. Ces paramètres sont
disponibles sur la plaque signalétique délivrée par le constructeur de la machine.

P 4.5 kW

Usn (inducteur) 160 V

Urn (induit) 220 V

Ωn 1500 tr/min

k 1.8

Tab. 5.3: Valeurs des paramètres de la MCC

Avec k qui est le gain représentant le fonctionnement à flux constant de la MCC.
Cette valeur a été déterminée expérimentalement. Effectivement dans un fonction-
nement à flux constant, les équations de liaison électromécanique disponibles sur
l’induit de la MCC sont :

E = k(φ) Ω
C = k(φ) I

(5.1)

Avec E, le Force Electromotrice (fem), et C le couple électromagnétique de la
MCC. On considère donc qu’à flux constant, la fem est directement proportionnelle
à la vitesse de rotation de la MCC. De façon identique, le couple est proportionnel
au courant circulant dans l’induit.

5.2.3 Résumé des paramètres

Les valeurs des paramètres mécaniques des deux machines accouplées sont don-
nés dans le tableau 5.4. Il s’agit de l’inertie totale du groupe tournant, Jt, et des
frottements visqueux à vide ft en considérant que la génératrice ne débite pas de
courant dans le plan de charge.

Ces valeurs sont obtenues expérimentalement par un relevé de vitesse. Connais-
sant la valeur de k, nous pouvons, pour une vitesse donnée et par mesure du courant
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5. Réalisation expérimentale

Jt 0.01862 Nm/Rad/s2

ft 0.014 Nm.s/Rad

Tab. 5.4: Valeurs des paramètres mécaniques

d’induit, connâıtre le couple. La mesure de vitesse permet d’évaluer la valeur des
frottements totaux, ft. Effectivement, en régime permanent et sans couple résistant,
le couple est proportionnel à la vitesse :

Jt
d (Ω(p))

dt
+ ft Ω(p) = Cem(p)− Cr(p)

Régime Permanent⇒ Jt
d (Ω(p))

dt
→ 0

et Cr(p) = 0

⇒ Cem(p) = ft Ω(p)

(5.2)

Ensuite, nous entrâınons l’ensemble du groupe à une vitesse élevée, puis cessons

de l’alimenter, tout en relevant la caractéristique de freinage. Ces grandeurs mé-
caniques correspondent à une fonction de transfert de type premier ordre dont la
constante de temps mécanique est Tm = Jt

ft
= 0.889s et le gain Km = 1

ft
= 71.42 :

T (p) =
Km

1 + Tm p
(5.3)

5.2.4 Convertisseurs statiques

5.2.4.1 Convertisseurs statique liés à la MADA

Pour des raisons de disponibilité et de prix, nous avons utilisé des variateurs
produits par Schneider Electric (TéléMécanique). Ces deux variateurs de vitesse,
de la famille des Altivars 18, sont destinés à des machines asynchrones à cage. Ce
sont des ATV-18D16N4, d’une puissance de 11kW alimentés en triphasé. Les ca-
ractéristiques électriques extraites de la documentation technique de ces variateurs
sont présentées dans le tableau 5.5.

Tension d’alimentation 380 . . . 460 V 50/60 Hz triphasé

Courant de ligne 31.8 A

Puissance 11 kW

Courant de sortie permanent 22 A

Courant de sortie transitoire (Pendant 60
secondes)

33 A

Puissance dissipée à la charge nominale 261 W

Tab. 5.5: Caractéristiques des ATV-18D23N4
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Ces variateurs sont des produits commercialisés par les distributeurs de la
marque. Ils sont constitués d’un redresseur, suivi d’un onduleur. L’ensemble est
piloté par des cartes de commande comprenant un étage d’isolation galvanique
entre la puissance et la commande. Nous avons fait le choix de nous affranchir de
la partie commande. Nous nous sommes donc seulement intéressés aux convertis-
seurs de puissance réalisants la partie redressement et ondulation.

Redresseurs de tension : il s’agit de redresseurs triphasés à diodes, non réver-
sibles. La réversibilité est assuré par l’onduleur grâce à un bras de freinage auquel
l’utilisateur doit rajouter, si il le souhaite, une résistance de freinage. Le couple de
freinage alors accepté est de 150% du couple nominal. Si la résistance de freinage
n’est pas présente, le couple de freinage accepté est de 30% du couple nominal.

Onduleurs de tension : les onduleurs sont connectés aux redresseurs par des
capacités qui constituent le bus continu. Les interrupteurs de puissance sont as-
semblés sous forme de cellules de commutation réunies dans un ”pack”. Il s’agit
d’un ”pack” d’IGBT de chez TOSHIBA. Il comprend trois bras pour le fonctionne-
ment ”onduleur triphasé”, et un dernier interrupteur pour le bras de freinage, soit 4
cellules de commutation comprenants 7 interrupteurs de puissance commandables.
L’ensemble des connections à fournir au pack ainsi que son schéma équivalent sont
représentés sur la figure 5.3.

Dans ces deux représentations, la représentation du composant contenant sept
interrupteurs de puissance est décrite par la figure 5.3(a), alors que la représentation
schématique correspondante est illustrée sur la figure 5.3(b). Les Ci, i ∈ (1 . . . 7),
sont les ordres de commutation envoyés aux interrupteurs. Les V di et Gndi, i ∈
(1 . . . 3), correspondent à l’alimentation isolée à fournir aux drivers de puissance
des interrupteurs du ”haut”. Ce sont les interrupteurs de puissance situés entre
la borne positive du bus continu (notée A) et les points milieu de la cellule de
commutation (notés U , V , W ). L’alimentation des drivers est commune pour tous
les interrupteurs du ”bas”. Ce sont les interrupteurs de puissance situés entre la
borne négative du bus de tension continu (notée C) et les points milieu de la cellule
de commutation. Les points de connexion de l’alimentation sont notés V d4 et Gnd4.
La résistance de freinage doit être insérée entre les points B et C. La tension de
sortie du redresseur est donnée entre A et C. Les tensions entre phases à relier
aux enroulements rotoriques ou statoriques sont situées entre les bornes notées U ,
V et W . Un signal de défaut est renvoyé par le pack, il s’agit du signal FO qui
signale une mise en protection du pack dû à une surintensité. Ce défaut ne donne
pas d’indications sur l’interrupteur concerné par la surintensité. La réinitialisation
du pack après défaut est automatique.

Les caractéristiques électriques propres à ce composant sont présentées dans le
tableau 5.6.

Les temps de commutation en fonction de la commande délivrée sont illustrés
sur la figure 5.4.

La tension de commande à envoyer pour piloter l’interrupteur est notée Ci. Elle
doit être comprise entre 0 et +15V . IC est le courant traversant l’interrupteur, il
est exprimé en ampères (A). VCE est la tension aux bornes de l’interrupteur côté
puissance, c’est la tension entre le Collecteur et l’Émetteur.

Les temps moyens d’amorçage ou de blocage sont :
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Gnd1

Vd1

C1

Gnd2

Vd2

C3

Gnd3

Vd3

C5

Gnd4

Vd4

C7C2
C4C6

FO

A

B

C
U V W

IGBT

(a) Représentation générique

Gnd1

Vd1

C1

Gnd2

Vd2

C3

Gnd3

Vd3

C5

C7 C2 C4 C6

A

B

C

U V W

Gnd4Vd4

(b) Représentation schématique

Fig. 5.3: Pack IGBT de marque TOSHIBA

Gamme de fréquence de sortie 0.5 à 320 Hz

Courant transitoire maximum
150% du courant nominal du va-
riateur pendant 60 secondes

Fréquence de commutation 2.2 à 12 kHz

Tab. 5.6: Caractéristiques électriques du pack d’IGBT

toff = 1.9µs : temps de blocage de l’interrupteur,

ton = 1.3µs : temps d’amorçage de l’interrupteur.

Cela nous permet de justifier le choix de temps morts égaux à 2.5µs.

5.3 Partie commande

Pour des raisons de sécurité et de confidentialité des produits industriels, nous
n’avons pas pu obtenir de systèmes de commande grand public ”ouverts”, qui nous
aurait permis d’implanter la stratégie de notre choix tout en gardant l’aspect com-
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Ci +15V

+2.5V
+1.5V

Ic(A) VCE(V)

90%

10%

90%

toff ton

Fig. 5.4: Temps de commutation des interrupteurs de puissance en fonction de la
commande demandée

munication et protection intrinsèque au produit. Nous avons donc dérogé à notre
règle d’expérimentation, (§1.5.3) et avons pris un système de commande utilisé et
développé par R. RUELLAND et G. GATEAU au LEEI [54].

Ce système est basé sur l’utilisation conjointe d’une carte contenant un DSP,
et d’un composant FPGA lui même intégré sur une seconde carte élaborée au
LEEI. De façon à traiter les informations reçues (courants mesurés...) et à visuali-
ser ou envoyer certains signaux analogiques, nous utilisons une carte comprenant
des Convertisseurs Analogiques Numériques (CAN) et des Convertisseurs Numé-
riques Analogiques (CNA). Cette dernière carte, également développée au LEEI,
est dimensionnée pour servir d’interface entre les mesures du système et la carte
FPGA. Nous reviendrons sur les différentes cartes et leurs rôles dans l’ensemble de
la configuration testée.

Nous pouvons donc faire le bilan des différentes cartes qui constituent le système
de commande. Les trois cartes présentes dans le système de commande sont :

– une carte comprenant un composant de type DSP
– une carte comprenant un composant de type FPGA
– une carte avec ses convertisseurs CAN et CNA.

5.3.1 Carte comprenant un composant de type DSP

Cette carte est un produit standard de chez TEXAS INSTRUMENT. La pro-
grammation du Digital Signal Processor (DSP) est réalisé en langage C à l’aide
du logiciel Code Composer Studio [1]. Cette carte est répertorié sous la dénomina-
tion TMS 320C6711. Cette carte travaille en virgule flottante, avec une fréquence
d’horloge de 150MHz et une mémoire RAM de 512kBits.

Le développement du programme à implanter aura lieu sur un système hôte
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et sera transféré après compilation vers le système cible. Nous nommerons dans la
suite du mémoire cette carte sous l’appellation générique DSP.

5.3.2 Carte comprenant un composant de type FPGA

Ce composant provient de la société ALTERA, il appartient à la famille ACEX
1K. Sa référence ”produit” est EP1K 100 QC 208-2. Il se programme par l’in-
termédiaire d’un logiciel de programmation sous forme graphique ou en langage
AHDL (Altera Hardware Description Language, dérivé du VHDL et adapté aux
composants d’ALTERA).

Ce composant a été intégré dans une carte développée au sein du LEEI [54]. Il
appartient à une famille de composants qui possèdent 208 pattes et 4992 éléments
logiques simples. Il travaille en virgule fixe.

De façon identique au DSP le développement et la simulation de la program-
mation a lieu sur un système hôte de développement tandis que le programme à
exécuter est téléchargé vers le système cible. Nous nommerons dans la suite du
mémoire cette carte sous l’appellation générique FPGA.

5.3.3 Carte CAN-CNA

Cette carte réalise l’interconnexion entre les signaux analogiques et digitaux.
Elle est équipée de 2 convertisseurs analogiques - numériques de quatre voies cha-
cun, d’un convertisseur analogique - numérique rapide, non utilisé dans notre ap-
plication, et d’un convertisseur numérique analogique comprenant quatre voies de
conversion. Ce dernier nous permettra de visualiser certaines variables de notre
programme en C. Nous avons donc la possibilité de mesurer 8 signaux en parallèle,
et de visualiser quatre signaux analogiques simultanément.

Les convertisseurs analogiques - numériques acceptent des signaux dont l’ampli-
tude est comprise entre ±5V . Ils ont un temps de conversion de l’analogique vers le
numérique pour les quatre canaux de 1.6µs. Il s’agit d’une conversion multiplexée
sur 8Bits.

Les convertisseurs numériques - analogiques ont le fonctionnement inverse. Ils
traduisent des signaux numériques codés sur 8Bits en des signaux analogiques
±5V .

5.3.4 Schémas de connection entre cartes

5.3.4.1 Généralités sur les signaux échangés

De façon à illustrer la communication entre les cartes, nous donnons ici les
schémas nécessaires à la compréhension du fonctionnement des cartes les unes par
rapport aux autres. La figure 5.5 illustre le schéma général de la connectique.

Dans ce mode de communication, l’information qui transite entre les trois cartes
est la mesure des signaux, (ici les courants), et la visualisation d’une variable de
commande. Les ordres de commande sont envoyés aux Drivers de Puissance des
IGBT par la carte contenant le FPGA. Effectivement, il reçoit les six modulantes
(trois par onduleur) et élabore les ordres de commande à partir de la comparaison
entre une porteuse et les modulantes. L’intégration de temps morts est effective
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Carte FPGA

Carte DSP

Visualisation

de variables

Ordres

de commande

Port parallèle

de communication

Mesures

Mesures
Modulantes

Signal à visualiser

Signal à visualiser

Fig. 5.5: Connection et informations échangées entre les cartes du système de com-
mande

lors de l’élaboration des signaux de commande. La carte DSP communique avec
un calculateur hôte via le port parallèle.

La communication est effective par le biais d’un bus d’adresse et d’un bus de
données de 32Bits chacun.

5.3.4.2 Allocation mémoire

Au sein du DSP, la mémoire est allouée selon une répartition illustrée par le
tableau 5.7.

Adresse mémoire Allocation

0000 0000

0000FFFF
Mémoire interne

9000 0000

9001FFFF
Mémoire flash

9002 0000

9FFF FFFF
Zone utilisateur n◦1

A000 0000

AFFF FFFF
Zone utilisateur n◦2

B000 0000

FFFF FFFF
Zone utilisateur n◦3 et n◦4

Tab. 5.7: Allocation de la mémoire du DSP

De façon générique le bus d’adresse sera noté Ai, i ∈ [0, 31] permettant ainsi de
désigner le bit n◦i. De la même façon, le bus de données sera noté Di, i ∈ [0, 31].
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Comme nous pouvons le constater sur la figure 5.6, la carte DSP utilise une
partie de son bus d’adresse pour accéder aux registres du FPGA. Ces 12 Bits seront
notés A21 à A10 . La zone mémoire concernée par cette partie, est la zone utilisateur
n◦2. Lors de l’accès à cette zone, des signaux de contrôle sont également transmis
au FPGA. Ces signaux permettent notamment de spécifier le sens de transfert de
la donnée (lecture ou écriture).

Les données sont échangées entre le DSP et le FPGA par les 16 Bits de poids
faible du bus de données. Ces Bits de poids faibles constituent une ressource par-
tagée entre les deux cartes. Sur l’ensemble des registres mémoire du FPGA, 16
registres vont être alloués à l’utilisateur. Ces 16 registres sont divisé en deux sous-
ensemble de 8 registres : 8 sont des registres à Lecture et Écriture, et les 8 derniers
sont des registres à Écriture seule.

Registres à Écriture Les 8 registres à Écriture sont utilisés pour l’envoi des
références de tension devant servir à l’élaboration de la MLI finale. Le tableau 5.8
présente les registres et les bits concernés par cette affectation.

Numéro de registre Utilisation

1 Temps morts, paramètres MLI

2 Paramètre porteuse

3 Rapport cyclique première cellule statorique

4 Rapport cyclique deuxième cellule statorique

5 Rapport cyclique troisième cellule statorique

6 Rapport cyclique première cellule rotorique

7 Rapport cyclique deuxième cellule rotorique

8 Rapport cyclique troisième cellule rotorique

Tab. 5.8: Registre à écriture seule

Les rapports cycliques seront délivrés sur les 9 derniers bits des registres 3 à
8. Le deuxième registre qui est défini comme acceptant un ”paramètre” pour la
porteuse, prendra sur ces 9 derniers bits la valeur entière de discrétisation de la
porteuse. Par exemple, si la valeur choisie est 255, la porteuse est générée par un
compteur allant de 0 à 255 puis de 255 à 0. La réinitialisation de ce compteur
est synchrone de la période d’échantillonnage. C’est à l’utilisateur de choisir ce
paramètre, en fonction de l’amplitude que peuvent prendre ces rapports cycliques
et de la fréquence de porteuse désirée. La valeur des temps morts est codée sur 8
bits. Les trois derniers bits du registre n◦1 sont alors utilisés pour autoriser ou pas
le fonctionnement de la MLI. Ce sont des signaux que l’on utilise également dans
le FPGA pour venir bloquer l’envoi de référence de commande aux bras d’IGBT en
cas de détection de défauts. Nous détaillons la programmation du registre ci après.

Registre n◦1 = 16 Bits = D15...D0
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répartis comme suit :

Réinitialisation compteur de position = D15

Valeur en entier des temps morts = D10...D3

Réinitialisation compteur porteuse = D2

Autorisation incrémentation porteuse = D1

Validation des sorties des comparateur MLI = D0

Carte

DSP

Bus
d’adresse

32 Bits 32 Bits

Bus
de données

12 Bits
A21...
A10

16 Bits

A31. . .A0 D31. . .D0

Vers carte FPGA
D15...
D0

Signaux
de contrôle

Fig. 5.6: Bus d’adresse et de données, échanges de données entre la carte DSP et
le FPGA

Registres à Lecture - Écriture Il s’agit de 8 registres bidirectionnels qui nous
permettent d’échanger des données entre DSP et FPGA. Le tableau 5.9 présente
les registres Les registres 9 et 10 contiennent la valeur codée en entier sur 16Bits
de la vitesse et de la position. Ces données sont déduites du traitement effectué sur
les signaux envoyés par le codeur incremental au FPGA. Le registre 13 contient la
valeur d’une constante prédéterminée à l’avance. Lors de l’exécution du programme
en C, pour s’assurer de la présence de la carte FPGA, le DSP va lire cette valeur
et la comparer à une constante prédéfinie dans le programme principal du DSP. Si
la FPGA est présent, alors le fonctionnement de la MLI est autorisée, si la carte
n’est pas présente ou mal connectée, le résultat de ce test est négatif, et donc le
fonctionnement de la MLI et donc de la tâche de régulation est interdit. Les autres
registres ne sont pas utilisés dans notre application.

5.3.4.3 Fonctionnement de la carte FPGA ACEX1K

Le schéma de principe de fonctionnement de la programmation du FPGA est
présentée sur la figure 5.7. Nous retrouvons sur cette figure les signaux de contrôle,
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Numéro de registre Utilisation

9 Valeur de la vitesse

10 Valeur de la position

11 Non utilisé

12 Non utilisé

13 Constante de test

14 Non utilisé

15 Non utilisé

16 Non utilisé

Tab. 5.9: Registre à Lecture - Écriture

Adresses

Bus de données

MLI Stator MLI Rotor Mesure position

Rapport cyclique Rapport cyclique Nombre de ”tops”

Signaux de contrôle

Décodeur d’adresse

CAN n◦1 CAN n◦2 CNA

Vers registre DSP
Connecteur FPGA

Activation des modules

correspondants

Fig. 5.7: Programmation du FPGA

d’adresse et le bus de données échangées avec le DSP. Nous constatons que la pro-
grammation a été faite de telle sorte qu’un décodeur d’adresse permette d’orienter
la valeur contenue par le bus de données vers le registre pointé. Le bus de données
est bien bidirectionnel car il est possible d’obtenir le nombre de ”tops” délivrés par
le codeur incremental, comme de renseigner la valeur des temps morts par exemple.
Cette information sera par la suite traitée au sein d’une fonction du programme
principal dans le DSP. Le décodeur d’adresse permet également d’activer la conver-
sion des CAN. Le signal à convertir est reçu sur un des connecteurs disponibles sur
le FPGA comme le montre la figure 5.5. L’information est ensuite délivrée directe-
ment sur un des connecteurs du DSP spécialement réservé à cet effet. Le processus
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de visualisation d’une variable numérique sous forme analogique est exactement
l’inverse. L’information provient directement du DSP. La demande de conversion
permet l’obtention de la variable sous forme analogique sur un connecteur de sor-
tie, permettant la visualisation des signaux. Lors de la demande d’accès au blocs
MLI Stator ou MLI Rotor, une référence de rapport cyclique est déposée sur le
bus de données. Celle ci provient du DSP, via la fonction d’interruption réalisant la
régulation. Ces blocs du FPGA traitent cette information en intégrant les données
suivantes :

– valeur des temps morts,
– valeur maximale du rapport cyclique,
– valeur minimale du rapport cyclique.

5.3.4.4 Fonctionnement de la carte DSP TMS320

Le mode de fonctionnement choisi est un mode à interruption. De façon à pou-
voir visualiser des points mesurés par les capteurs grâce à des logiciels spécifiques
permettant de traiter les signaux, nous allons utiliser pour la programmation du
DSP le mode dit RTDX pour Real Time Data Exchange. Ce mode de fonc-
tionnement permet d’échanger des données entre le système cible (ensemble des
cartes DSP, FPGA et CAN-CNA) et le système hôte, ici un calculateur de déve-
loppement. De façon à coordonner cet échange d’informations, une interface devra
être développée.

Le système choisi au LEEI, est basé sur une interface Excell-Visual Basic. Elle se
présente sous la forme d’un panneau graphique avec un certain nombre de boutons.
Ces derniers permettent d’agir en temps réel sur le procédé, par le biais de variables
de commande. Cette interface est présentée sur la figure 5.8. A chaque bouton
présent sur cette interface est associé une variable déclarée dans le programme
principal du DSP. Ils ne concernent donc que des variables globales. Chaque action
sur un de ces boutons, entrâıne un changement de la valeur contenue par la variable
concernée.

Interface Homme-Machine : Intéressons nous maintenant aux fonctionnalités
de cette interface.

L’interface possède un bouton Start Regulation qui autorise ou inhibe (suivant
son état) le fonctionnement de la MLI. Le changement d’état de cette variable à
un effet sur la valeur des 3 derniers bits du registre n◦1 détaillé auparavant dans
tableau 5.8.

Nous pouvons également sélectionner une variable de façon la faire varier en
temps réel. Il s’agira alors d’avoir effectué la déclaration adéquate dans le pro-
gramme principal. Cette fonctionnalité peut-être très utile pour ajuster en temps
réel les gains d’un régulateur par exemple, ou pour donner les valeurs de consigne
pour les variables de contrôle.

Nous pouvons intervenir en temps réel sur des paramètres propres à la MLI
tels que les temps morts. Dans ce cas de figure, la valeur rentrée dans cette fenêtre
est directement la valeur entière que l’on sauvegarde dans le registre n◦1 ou n◦2
comme présenté dans tableau 5.8.

Enfin la dernière zone permet de déclencher le rapatriement des points de
mesures. Suivant le bouton utilisé, le rapatriement peut-être rafrâıchi tous les X
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Paramètres

de la MLI

Variation temps réel d’une variable

Rapatriement

des points

sauvegardés

Fig. 5.8: Interface graphique utilisée

points, on parle alors d’affichage temps réel, ou simplement sauvegardé. Nous pou-
vons également constater que cette interface peut servir d’affichage. Deux courbes
peuvent alors être visualisés à partir des points rapatriés et sauvegardés. Les points
sauvegardés sont disponibles dans l’environnement Excell au format texte. Ils sont
alors exploitables par la plupart des logiciels de traitement des signaux.

Le dernier bouton, Quitter, permet de stopper la MLI, et quitter l’environne-
ment de l’interface.

5.3.4.5 Programmation de fonctions dans le DSP

Le mode d’interruption choisi permet un fonctionnement tel que décrit la figure
5.9. L’interruption est déclenchée et gérée par la carte DSP. Elle interrompt le
déroulement du programme principal pour exécuter une ou plusieurs fonctions
dites d’interruption.

Lors de la programmation algorithmique du DSP, nous hiérarchisons l’ensemble
de la commande autour de trois fonctions :

– le programme principal,
– la fonction d’interruption (associée à la tâche de régulation),
– une fonction annexe.

L’organigramme présenté sur la figure 5.10 présente l’articulation des différentes
tâches.

Le programme principal sert à initialiser :
– l’ensemble des variables utiles lors de la régulation,
– les sécurités relatives au modulateur MLI,

160
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CAN

DSP

FPGA

It

Conversion puis envoie des mesures 1.6µs

200µs

Initialisation

Régulation

Porteuse

Modulante

Comparaison

Ordre de commande

vers onduleur

Fig. 5.9: Chronogramme de la fonction d’interruption

Lancement de l’éxécutable Temps Réel

Marche/Arret

Programme Principal

Interruption ?

Fonction Régulation

Fin d’éxécution programme

Arret

Marche

Oui

Non

Fig. 5.10: Organigramme de la programmation des fonctions
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– les compteurs de vitesse, de position et de la porteuse.
La (ou les) fonction(s) d’interruption contient(nent) l’algorithme discret pro-

grammé en langage C Ces fonctions permettent de réaliser la fonction d’asservis-
sement des variables définies.

Une tâche dite de ”surveillance” est également utilisée. Cette tâche, synchrone
du signal d’interruption mais dont la période est plus importante, scrute les opé-
rations que l’utilisateur souhaite faire. C’est ainsi que régulièrement, le système
cible vient s’assurer du changement de valeur d’une variable masquée par l’inter-
face graphique. Par exemple, le bouton Marche/Arret définie sur la figure 5.10 est
intégré à cette fonction de surveillance.

5.3.4.6 Niveau hiérarchique des interruptions

Le DSP possède une hiérarchie pour ce qui concerne les signaux d’interruptions.
Nous avons choisi une interruption de type Hardware par opposition à Software.
Il s’agit d’une interruption de niveau prioritaire. Elle est multiple et synchrone de
l’horloge interne du DSP. Nous avons synchronisé comme le montre la figure 5.9
l’activation d’une fonction d’interruption sur ce signal, ainsi que l’échantillonnage
des grandeurs, (chez nous les courants). Elle entrâıne une lecture des signaux de
mesures, ainsi que la synchronisation de la porteuse.

5.4 Résultats expérimentaux

Nous allons présenter dans cette partie les premiers résultats expérimentaux
obtenus. Ils l’ont été pour une stratégie de commande basée sur un modèle en flux
de la MADA.

La stratégie de commande mise en oeuvre est dite à Structure Variable. Elle
est de type à mode de glissement, avec ajout de la commande équivalente, §4.5.3.2.
La répartition de la puissance est assurée par la méthode de l’imposition angulaire
des pulsations. Une fréquence minimale de fonctionnement est imposée à 5Hz.

La figure 5.11 suivante présente la phase de magnétisation de la MADA en
alimentant les enroulements statoriques et rotoriques simultanément. Précisons que
l’amplitude exacte des flux est trouvée en divisant par 10 la valeur lue. L’acquisition
a enregistré, 500 points en 100ms, soit 1 points toutes les 200µs.

La correspondance temporelle peut être obtenue par :

temps(s) = Nbpoints ∗ 1.e−3

Une consigne de type rampe est appliquée. Le profil de cette consigne est décrit
par : 

φsdréf =
φsn
Trampe

temps(s)

φrdréf =
Lr
Msr

φsdréf

si t < 200ms


φsdréf = φsn

φrdréf =
Lr
Msr

φsn
si t > 200ms
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Tracé expérimental :
φsd φrd�

@
@
@
@R

φrd =
Lr
Msr

φsn

φsn = 1.2Wb

Trampe = 200ms

10 ∗Wb

Nbpoints

Fig. 5.11: Flux statorique et rotorique dans le repère d,q de Park

Pendant cette phase particulière, la consigne permettant d’imposer un couple est

maintenue nulle : {
φsqréf = 0

φrqréf = 0

Nous constatons que la machine est magnétisée correctement à la valeur no-
minale du flux statorique. L’effet de discrétisation qui peut-être constaté sur cette
figure est dû au fait que la sauvegarde des variables a lieu en virgule fixe. La
troncature provoque alors cet effet de discrétisation.

Sur les figures 5.12 et 5.13, nous voyons que les formes des courants statoriques
et rotoriques en régime permanent sont périodiques. La fréquence des ces signaux
est la fréquence minimale de fonctionnement fcmin. Nous constatons effectivement
que lors de la magnétisation, alors que la vitesse de rotation de la machine est
nulle, la fréquence du signal est égale à la fréquence minimale de fonctionnement.

Ces essais sont concluants quant à la mise en oeuvre des stratégies de com-
mande. Effectivement, nous avons mis en oeuvre une stratégie de régulation à
mode glissant aussi bien pour les modes lents que rapides.

Cela confirme les performances envisageables avec ce type de stratégie de com-
mande appliquée à une MADA. Le développement futur et l’ensemble des tests que
nous ferons nous permettront de démontrer la validité expérimentale de l’ensemble
des résultats que nous avons explicités dans ce mémoire.

5.5 Conclusion sur la mise en oeuvre expérimen-

tale

Nous avons vu dans ce chapitre concernant la réalisation expérimentale,
une solution de validation expérimentale que nous détaillons. La démarche adop-
tée nous autorise un maximum de configurations de la partie puissance possibles,
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Tracé expérimental : Is1 Is2

6 6

100 ∗ A

Nbpoints

fcmin

Fig. 5.12: Courants statoriques mesurés

Tracé expérimental : Ir1 Ir2
6 6

100 ∗ A

Nbpoints

Fig. 5.13: Courants rotorique mesurés

avec un minimum d’investissement. La maquette est prioritairement conçue pour
être utilisée dans une configuration double alimentation. Nous alimentons alors
les enroulements statoriques et rotoriques par deux associations indépendantes de
convertisseurs de type redresseur et onduleur. Mais cette configuration n’est pas
figée. Effectivement, grâce aux convertisseurs et à la structure de l’armoire de puis-
sance retenue, nous pourrons envisager d’autres types de configurations et fonc-
tionnements. Il est par exemple possible de fonctionner en mode générateur avec
une seule association redresseur/onduleur au rotor. Cette configuration est celle
que l’on rencontre typiquement dans les applications éoliennes. Lors de la mise en
oeuvre expérimentale, nous avons utilisé un système de commande axé sur une
technologie à base de cartes utilisant des composants FPGA et DSP. Nous avons
superposé une troisième carte qui permet de convertir les signaux analogiques en
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signaux logiques et inversement. La communication entre ces cartes est détaillée
par des figures et des organigrammes. Au niveau de la hiérarchisation de la com-
mande, une fonction d’interruption est programmée. Elle est déclenchée sur
interruption Hardware du DSP et est synchrone de l’échantillonnage des gran-
deurs à mesurer. Elle permet de réaliser l’asservissement temps réel de la MADA.
La commande rapprochée du système avec son système de protection propre est
associée à la carte contenant le FPGA. L’ensemble permet de mettre en oeuvre
une surveillance et une protection propre à chaque niveau de commande.

Enfin, des résultats expérimentaux réalisés lors de la phase de magnétisation de
la machine sont présentés. Ils démontrent le bon contrôle de l’état magnétique de
la MADA tout en respectant la condition de fonctionnement à fréquence minimale
pour les courants réels, donc les flux. Ces résultats sont très encourageants pour la
mise en oeuvre de l’asservissement en vitesse de la MADA.
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Dans ce mémoire de thèse, nous avons vu les étapes succesives permettant
d’élaborer une stratégie de commande pour la MADA jusqu’à sa mise en oeuvre.

Nous proposons dans le premier chapitre une étude bibliographique sur la
MADA. Celà nous permet de conclure sur deux points :

1. la première concerne la configuration majoritairement utilisée pour l’utilisa-
tion d’une MADA.

La plupart des articles traitant de MADA, l’aborde dans un fonctionnement
en générateur avec comme application la génération d’énergie à partir d’éo-
liennes. Dans ce mode de fonctionnement et d’application, la MADA possède
un onduleur du côté de ses enroulements rotoriques, tandis que les enroule-
ments statoriques sont reliés à un réseau triphasé.

La deuxième configuration est une machine asynchrone à rotor bobiné dont
les enroulements statoriques et rotoriques sont reliés à des onduleurs de ten-
sion à MLI indépendants. Ces onduleurs tirent leur énergie d’un redresseur
qui peut-être commun, ou propre à chaque onduleur. Chacune de ces variantes
à ses avantages et ses inconvénients. Nous retiendrons que la deuxième confi-
guration permet de gérer les échanges d’énergie entre le stator et le rotor.

2. La deuxième conclusion concerne les différentes stratégies de commande qui
ont été testées avec ces deux configurations.

Il apparait que la stratégie de pilotage très majoritairement utilisée sur ce
type de machine électrique est le contrôle vectoriel. Ce contrôle est basé sur
le principe d’orientation d’un champs. De cette manière, les tensions, les
courants, et les divers flux ont été pris comme axe de liaison avec le repère
tournant nécessaire.

Au vue de ces conclusions, nous avons orienté notre recherche sur l’utilisation
d’un MADA en fonctionnement moteur. Il s’agit d’une configuration utilisant deux
onduleurs. Toutes nos stratégies auront pour base un contrôle vectoriel à orientation
de flux statorique. Après avoir decrit quelques avantages et quelques inconvénients
propres à notre choix, nous avons présenté des critères à prendre en compte lors
de la réalisation expérimentale.

Au cours du deuxième chapitre, nous présentons les modélisations auxquelles
nous avons accès en vue de piloter la MADA. Nous décidons d’utiliser une modélisa-
tion valable en régimes, transitoire et permanent, basée sur les courants statoriques
et rotoriques de la MADA. De façon à être le plus proche possible d’un fonction-
nement DTC, nous proposons également une deuxième modélisation basée sur les
flux statoriques et rotoriques. Dans ce deuxième chapitre, nous dressons un schéma
équivalent en régime permanent de la MADA. Nous constatons que nous pouvons
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dresser des schémas équivalents de régime permanent très proches de ceux utilisés
pour représenter une machine asynchrone à cage d’écureuil.

Ensuite, nous développons un modèle graphique afin de représenter la MADA
d’une manière orignale. Ce schéma, construit à partir de la théorie de la Repré-
sentation Energétique Macroscopique des systèmes, permet d’obtenir de façon syn-
thétique et visuelle un formalisme des couplages mis en jeu dans la modélisation
choisie. Ainsi, nous constatons que la modélisation en courant présente visuelle-
ment un bon découplage entre axes, alors que la modélisation en flux présente
graphiquement un bon découplage entre côtés.

Nous obtenons donc à la fin de ce chapitre les modélisations analytiques et gra-
phiques, valables en régimes permanent et transitoire en vue d’élaborer la stratégie
de pilotage de la MADA.

Nous avons décidé d’adopter dans notre étude, le principe de répartition des
puissances. Dans le troisième chapitre, nous développons analytiquement cette ré-
partition. Nous y ajoutons une contrainte supplémentaire : nous désirons garantir
une fréquence minimale de fonctionnement. Suite aux deux modélisations proposées
dans le chapitre précédent, nous montrons dans le chapitre trois que la répartition
des puissances est équivalente à une répartition des pulsations. Nous synthétisons
donc une loi globale de variation des pulsations, qui fait commuter les pulsations
statorique et rotorique suivant quatre zones de fonctionnement. Les commutations
entre les différentes zones de fonctionnement est possible grâce à la définition de
pulsations de transition. Nous démontrons dans ce chapitre que plusieurs pulsa-
tions de transition peuvent être choisies, suivant le fonctionnement où l’application
visée. Nous proposons trois définitions des pulsations de transition.

Ensuite, nous cherchons à mettre en oeuvre cette répartition des pulsations.
Les équations analytiques des modélisations en courant et en flux conduisent à une
première méthode d’imposition des pulsations, l’utilisation de régulateur réparti de
pulsation. Nous remplaçons le régulateur de vitesse classiquement utilisé par deux
régulateurs dont les entrées sont d’un côté l’erreur commise sur la pulsation stato-
rique et de l’autre côté l’erreur commise sur la pulsation rotorique. L’inversion des
schémas obtenus par le formalisme REM, montre qu’il existe une deuxième posi-
bilité de répartition des pulsation, la méthode d’imposition (ou réglage) angulaire.
Nous venons agir directement sur les angles servant aux transformations triphasées
- diphasées pour imposer les pulsations.

Au cours du troisième chapitre nous développons deux contrôles vectoriels à
orientation du flux statorique, un pour la modélisation en courant, l’autre pour
la modélisation en flux. Pour chacun des contrôles, des résultats de simulations
sont présentés. Les différentes configurations sont testées, que ce soit pour la mé-
thode de répartition des puisances ou pour le choix des pulsations de transition.
Le critère IAE est appliqué au flux statorique et à la pulsation statorique, afin
de conclure. Au vue de ce critère, la meilleure configuration est obtenue pour une
modélisation en flux et l’utilisation de la méthode de réglage angulaire pour la ré-
partition des pulsations. Ces résultats sont confirmés lorsqu’on cherche à analyser
l’influence des temps morts sur la stratégie de commande. Nous avons vu que les
différentes pulsations de transition avaient une conséquence sur les oscillations de
flux. Il vaut mieux utiliser des pulsations de transition qui minimisent les disconti-
nuités de fréquence. La méthode d’imposition angulaire est performante mais elle
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est sensible aux discontinuités de fréquence. Au contraire, la méthode de répari-
tion des puissances par régulateur réparti n’est pas trop sensible aux discontinuités
des fréquences mais présente de moins bons résultats au regarde du critère. L’as-
servissement des pulsations est moins bien réalisé, alors que le contrôle de l’état
magnétique de la machine présente des performances équivalentes.

Dans le quatrième chapitre nous développons une commande non-linéaire. Nous
rappellons des éléments de théorie pour la mise en oeuvre d’une régulation à struc-
ture variable. La struture retenue est une configuration utilisant le principe de
la commande équivalente. Nous choisissons des surfaces de commutation qui sont,
pour le modèle en courant, il s’agit des erreurs des courants statorique et rotorique,
pour le modèle en flux, il s’agit des erreurs commises sur les flux. Le vecteur de com-
mande équivalente permet de maintenir le système en mode glissant sur la surface
de commutation. Un second mode existe, il s’agit du mode d’approche. Dans cette
phase, le système évolue vers la surface de commutation. La dynamique du mode
d’approche est définie par le vecteur de commande commutant, dont l’expression
est propre à chaque auteur.

Les résultats des simulations sont présentés pour les deux modélisations. Les
courbes obtenues pour un cycle de variation de la vitesse de référence sont satisfai-
santes. Nous avons appliqué pour chaque modélisation et contrôle à mode glissant
associé, les deux méthodes de répartition de la puissance. Les pulsations de tran-
sition ont été choisies de façon à minimiser les discontinuités des fréquences. Le
critère IAE appliqué aux composantes du flux statorique et à la pulsation stato-
rique présente les meilleurs résultats pour une stratégie basée sur une modélisation
en courant. La méthode de l’imposition angulaire pour imposer la répartition des
puissances est alors recommandée.

Une stratégie de commande utilisant le principe de discrétisation des régula-
teurs est mise en oeuvre. Il s’agit de comparer les résultats avec ceux obtenus
par discrétisation des régulateurs d’un asservissement linéaire. Cette méthodologie
usuellement adoptée pour la synthèse de régulateurs des modes mécaniques a été
généralisée de façon à être employée également pour la synthèse des régulateurs
liés aux modes rapides électriques. Elle donne de très bons résultats vis à vis de son
homologue linéaire. Elle est même meilleure pour ce qui concerne l’asservissement
des pulsations. Son inconvénient majeur est sa complexité de mise en oeuvre et sa
sensibilité à des variations de ses gains de réglages.

Ensuite, nous développons une stratégie mixte, qui utilise un régulateur à mode
glissant discret pour la régulation de vitesse et des régulateurs linéaires discrets
pour les modes rapides liés aux flux. Cette stratégie se base pour sur une modéli-
sation en flux de la MADA et pour une imposition angulaire de la répartition des
puissances.

En dernier point de ce chapitre, l’influence des temps morts est analysée. Des
courbes de simulation sont présentées pour des temps morts allant de 4µs à 10µs.
Alors que la meilleure stratégie dévelopée en régime glissant est celle basée sur une
modélisation en courant et une imposition angulaire, elle ne donne pas de résultats
satisfaisants lorsque nous effectuons des simulations qui tiennet compte des temps
morts. Nous avons utilisé une stratégie basée sur une modélisation en flux et une
répartition des pulsations par imposition angulaire. Les résultats sont satisfaisants.
Les composantes du flux statorique présentent toutefois quelques oscillations. Nous
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vérifions que la réparition des puissances existe. Pourtant, le rapport entre les puis-
sances actives n’est pas constant.

Le cinquième chapitre est consacré à la réalisation pratique de la maquette ex-
périmentale. Des éléments précis concernant le dimensionnement de la châıne de
puissance sont donnés : caractéristiques des deux machines électriques, la MADA
et la MCC, caractéristiques des onduleurs de tension utilisés, caractéristiques des
redresseurs. Le système de commande utilisé est également commenté. Il s’agit
d’un système basé sur la technologie DSP - FPGA. La communication des cartes
de commande entre elles, les langages utilisés sont ainsi détaillés. Enfin des résul-
tats expérimentaux sont présentés.

Nous avons contribué, par ce mémoire, à poser quelques limites à la méthode de
répartition des puissances. Effectivement, nous avons vu que nous avions le choix
entre deux méthodes pour imposer les puissances via les pulsations. Il nous semble
clair que la méthode d’imposition angulaire bien qu’étant celle réalisant dans l’en-
semble les meilleures performances, possède un couplage voir une certaine rigidité
entre le flux statorique et l’angle. La loi de répartition des pulsations conduit à
prendre en compte des discontinuités des fréquences qui peuvent être préjudiciables
au contrôle de l’état magnétique de la machine. Mais est-ce la méthode ou ce à
quoi elle est employée qui la rend sensible ? Ne devrait-on pas d’avantage l’utiliser
pour la génération d’énergie afin de mâıtriser la pulsation du signal ?

Nous avons vu que dans l’ensemble, il y a un dilemne entre l’imposition des
puissances et l’imposition des fréquences. Lorsque nous obtenons de bonnes per-
formances au niveau de l’asservissement des pulsations, celà ne se reproduit pas
au niveau de la répartition des pulsations. Effectivement, le rapport des puissances
actives n’est pas constant. Ne doit on pas repenser l’imposition des puissances en
ne passant plus par l’imposition des fréquences ?

Cette étude est une contribution au dimensionnement des convertisseurs à
mettre en oeuvre, lors de l’utilisation de MADA dans un système. Elle contri-
bue à faire quelques propositions en matière de stratégie de commande linéaire et
non-linéaire des MADA. Pourtant avant de statuer sur les performances des diffé-
rents contrôles, nous pensons qu’il serait judicieux de reprendre cette étude pour
la partie non-linéaire et de chercher à caractériser les influences des phénomènes
non-linéaires de la commande à mode glissant en s’affranchissant des autres dis-
continuités représentées par : la répartition des puissances, la fréquence minimale
de fonctionnement . . ..
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Annexe A

Transformation triphasée -
diphasée

A.1 Grandeurs réelles - Grandeurs α− β
La transformation utilisée pour calculer les composantes α − β, dans le repère

fixe d’une grandeur triphasée telle que X = (X1, X2, X3)T est :

 Xα

Xβ

X0

 =

√
2

3


1 −0.5 −0.5

0
√

3
2

−
√

3
2

1√
2

1√
2

1√
2


 X1

X2

X3

 (A.1)

La transformation inverse peut donc être obtenue et s’écrit :

 X1

X2

X3

 =

√
3

2


2
3

0
√

2
3

−1
3

1√
3

√
2

3

−1
3
− 1√

3

√
2

3


 Xα

Xβ

X0

 (A.2)

A.2 Grandeurs α− β - Grandeurs d− q
La transformation des grandeurs diphasées du repère fixe alpha - beta vers le

repère tournant d - q s’exprime par :[
Xd

Xq

]
=

[
cos(θ) sin(θ)

−sin(θ) cos(θ)

] [
Xα

Xβ

]
(A.3)

θ est l’angle entre le repère diphasé fixe et le repère tournant d − q. La transfor-
mation inverse qui permet de passer de variables exprimées dans le repère diphasé
d - q vers des variables exprimées dans le repère alpha - beta est :[

Xα

Xβ

]
=

[
cos(θ) −sin(θ)

sin(θ) cos(θ)

] [
Xd

Xq

]
(A.4)
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A.3 Synthèse

Nous avons adopté pour ce mémoire une définition des angles et des repères
illustrée sur la figure A.1.

θs

θ

θr

+

Sα

Sβ

Rα

Rβ

Axe d

Axe q

ω

ωs

Fig. A.1: Repères de référence : statorique Sα−Sβ, rotorique Rα−Rβ et tournant
d-q

L’expression liant les angles θs, θr et θ entre eux est :

θs = θr + θ (A.5)

Par conséquent, les grandeurs seront exprimés dans le repère d-q suivant :
– pour les grandeurs statoriques :

Xs
dq = Xs

αβe
−jθs (A.6)

– pour les grandeurs rotoriques :

Xr
dq = Xr

αβe
−jθr (A.7)
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Annexe B

Régime glissant discret

B.1 Régime glissant discret appliqué aux modes

lents

La loi d’approche est définie telle que :

∆S(k + 1) = −αS(k) (B.1)

L’opérateur ∆ est défini tel que :

∆g(k + 1) =
g(k + 1) − g(k)

Te
(B.2)

La surface de commutation tient compte de l’erreur et de la variation de l’erreur :

S(k + 1) = λ ε(k) + ∆ε(k) (B.3)

S(k) = SΩ(k)

ε(k) = εΩ(k) = Ωréf (k) − Ω(k)

∆ε(k) = ∆εΩ(k)

λ = λΩ

α = αΩ

(B.4)
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Nous rappelons les fonctions de transfert discrètes utilisées :

T sΩ(z−1) = Z
(
Tboz(p)T

s
Ω(p)

)
=

z−1 av
1− z−1 bv

bv = exp
−Te
Tv

av = (1−bv)
ft

Tv =
Jt
ft

Tint(z
−1) =

Te
1− z−1

Cemréf = KCem Isqréf

KCem = Np φsn

KT =
1

KCem

(B.5)

Elles correspondent aux variables suivantes :

T sΩ(z−1) =
Ω(z−1)

Cemréf (z−1)
Tint(z

−1) =
Isq(z

−1)

U(z−1)
(B.6)

Nous pouvons exprimer l’équation discrète mettant en liaison la vitesse de la ma-
chine et la commande de référence (sortant du régulateur de vitesse) à rentrer dans
la régulation de vitesse :

Ω(k) − (1 + bv) Ω(k − 1) + bv Ω(k − 2) = KCem Te av U(k − 1) (B.7)

Nous rappelons que nous considérons que la boucle de régulation interne du courant
se comporte comme un intégrateur pur. Exprimons maintenant la loi d’approche :

∆SΩ(k + 1) =
SΩ(k + 1)− SΩ(k)

Te

=

[
λΩ ∆εΩ(k + 1) + ∆εΩ(k)− λΩ εΩ(k + 1)− εΩ(k)

Te

]

=
1

Te

[
(1 + λΩ Te)

Te
Te∆εΩ(k + 1)−∆εΩ(k)

] (B.8)

En développant (B.8) à partir de

∆SΩ(k + 1) =
1

Te

[
(1 + λΩ Te)∆εΩ(k + 1)−∆εΩ(k)

]

=
1

Te

[
(1 + λΩ Te)

(
∆Ωréf (k + 1)−∆Ω(k + 1)

)
−∆εΩ(k)

] (B.9)
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Si on exprime ∆Ω(k + 1) cela donne :

∆Ω(k + 1) =
Ω(k + 1) − Ω(k)

Te
(B.10)

Or

Ω(k + 1) = KCem Te av U(k) + (1 + bv) Ω(k) − bv Ω(k − 1) (B.11)

Ce qui nous permet de réduire (B.9) à :

∆SΩ(k + 1) =
1

Te

[
(1 + λΩ Te)

(
∆Ωréf (k + 1)− bv

Te

(
Ω(k)− Ω(k − 1)

)
+KCemavU(k)

)
−∆εΩ(k)

] (B.12)

En utilisant le fait que :

∆εΩ(k) =
εΩ(k) − εΩ(k − 1)

Te

=
Ωréf (k)− Ω(k)−

(
Ωréf (k − 1)− Ω(k − 1)

)
Te

(B.13)

Ce qui donne la vitesse à l’instant (k-1) :

Ω(k − 1) = Te ∆εΩ(k) − Ωréf (k) + Ω(k) + Ωréf (k − 1) (B.14)

Ainsi, en combinant avec (B.12) nous pouvons trouver l’équation finale :

∆SΩ(k + 1) =
(1 + λΩ Te)

Te

·
[
∆Ωréf (k + 1)− bvΩréf (k)−KCemavU(k)

+
(
bv −

1

(1 + λΩ Te)

)
∆εΩ(k)

] (B.15)

Finalement, nous pouvons écrire :

U(k) = KΩ SΩ(k) + KΩéq ∆εΩ(k) (B.16)

Avec :

KΩ =
αΩ Te

KCemav(1 + λΩ Te)

KΩéq =
(1 + λΩ Te)bv − 1

(1 + λΩ Te)KCemav

(B.17)
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Annexe C

Glossaire

C.1 Principales notations utilisées

A : matrice dynamique ou d’évolution

B : matrice de commande

C : matrice de sortie ou d’observation

Cem : couple électromagnétique

Cr : couple résistant

Cn : couple nominal de la machine

fcmin : fréquence minimale de fonctionnement

ft : frottements visqueux totaux des pièces tournantes

Isd, Isq : courants direct et en quadrature statoriques

Ird, Irq : courants direct et en quadrature rotoriques

Jt : inertie totale des pièces tournantes

kpn : rapport des puissances

Ls : inductance cyclique statorique

Lr : inductance cyclique rotorique

Msr : inductance mutuelle cyclique stator - rotor

Np : nombre de paires de pôles

ωs : pulsation lié à l’axe d

ωr : pulsation du repère fixe rotorique par rapport à l’axe d

Ω = ω
Np

: pulsation du repère fixe rotorique par rapport à l’axe d

Ωn : vitesse nominale de la machine

ωt1 : pulsation de transition n◦1

ωt2 : pulsation de transition n◦2

P : matrice des termes de couplage lié à la modélisation ”flux”

P
′ : matrice des termes de couplage lié à la modélisation ”courant”

φsd, φsq : flux direct et en quadrature statoriques

φrd, φrq : flux direct et en quadrature rotoriques
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φsn : flux statorique nominal

P1d, P1q : termes de couplage direct et en quadrature liés aux enroulements stato-
riques

P2d, P2q : termes de couplage direct et en quadrature liés aux enroulements roto-
riques

Ps, Qs : puissance active et réactive statorique

Pr, Qr : puissance active et réactive rotorique

Rs : résistance statorique

Rr : résistance rotorique

S : vecteur surface de commutation

σ = 1− M2
sr

LsLr
: coefficient de dispersion

θ : position angulaire du rotor par rapport au stator

Te : période de discrétisation

Tmort : valeur des temps morts

T sI (p) : fonction de transfert statorique, modèle type ”courant”, modes électriques

T sϕ(p) : fonction de transfert statorique, modèle type ”flux”, modes électriques

TΩ(p) : fonction de transfert lié aux constantes de temps mécaniques

U : vecteur de commande

Ueq : vecteur de commande équivalente

∆U : vecteur de commande discontinu

Vsd, Vsq : tensions directe et en quadrature statoriques

Vrd, Vrq : tensions directe et en quadrature rotoriques

X : vecteur de variables

Xréf : variables de référence
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[58] P. F. Seixas – « Commande numérique d’une machine synchrone autopilo-
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alimentation », dans Proc. 6me JCGE (St Nazaire, France), juin5–6 2003.

[65] P. E. Vidal, P. Delarue, A. Bouscayrol & M. Pietrzak-David –
« Control of a bi-converter bi-machine using the energetic macroscopic repre-
sentation », dans Proc. 16th ICEM (Cracow, Poland), sept.5–8 2004.

[66] P. E. Vidal & M. Pietrzak-David – « Commande vectorielle discrète
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