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Résumé

Contribution a la Commande et ’Estimation d’un Variateur de
Vitesse Asynchrone par I’Approche du Mode Glissant

Associée a des convertisseurs de puissance, la machine asynchrone constitue un
variateur de vitesse dont I'utilisation industrielle ne cesse de croitre. C’est le moteur le plus
courant dans de nombreux domaines en raison de ses avantages intrinséques bien connus.
Cependant, sa nature non linéaire et ses incertitudes internes rendent sa commande plus
compliquée. L'une des plus performantes solutions proposées pour résoudre ce probléme est
l'utilisation de la commande par mode glissant SMC (Sliding Mode Control).

La commande par modes glissants pour les systemes non linéaires a été¢ largement
¢tudi¢e et développée depuis son introduction. Celle-ci appartient a une classe plus large
appelée commandes a structure variable. L'objectif de la méthode est, a l'aide d'une
commande discontinue, de contraindre et forcer le systtme a évoluer au bout d'un temps fini
et de se maintenir sur une surface, appelée surface de glissement, ou le comportement
résultant correspond a la dynamique souhaitée. Le régime du systéme ainsi commandé est
appelé mode glissant et la dynamique de celui-ci peut étre rendue insensible aux variations
paramétriques, aux erreurs de modélisation et a certaines perturbations externes. La loi SMC
est de conception relativement simple et en particulier présente des qualités de robustesse vis-
a-vis de certaines classes de perturbations.

Dans cette optique, et afin d'atteindre cet objectif, tout d'abord une présentation rapide
des commandes classiques a été faite, ensuite les techniques de commande par mode glissant
ont été¢ développées pour assurer un controle séparé du flux et de la vitesse et dont la
robustesse aux incertitudes paramétriques est élevée.

De plus, et afin de réduire le maximum possible le phénomene de chattering, qui est le
principal obstacle a la mise en ceuvre de la technique de mode glissant en temps réel, plusieurs
techniques ont été testés et qui ont apportés une amélioration a savoir la fonction barriere.
Encore et pour ¢éliminer I'utilisation de capteurs, des observateurs classiques et des
observateurs basés sur le mode glissement ont ét¢ introduits pour I’estimation du flux, de la
vitesse et du couple de charge.

Enfin, et dans le but de mettre en évidence les avantages et les limitations de cette
technique, les lois de commande classiques et par mode glissant ont été testées par simulation
et expérimentalement sur un banc d'essai a base d'une carte DSPACE 1104.

Mots-clés: machine asynchrone, variateur de vitesse, commande par mode glissant,

chattering, fonction barriere, observateur, commande sans capteur, implémentation.



Abstract

Contribution to the Control and Estimation of an Asynchronous
Variable Speed Drive by Sliding Mode Approach

Associated with power converters, the induction motor constitutes a variable speed
drive whose industrial use is continuously growing. It is the most common motor in many
fields due to its well-known intrinsic advantages. However, its nonlinear nature and internal
uncertainties make its control more complicated. One of the most efficient solutions proposed
to solve this problem is the use of sliding mode control (SMC).

Sliding mode control for nonlinear systems has been widely studied and developed
since its introduction. This kind of control belongs to a large class known as variable structure
control. The objective of this method is, using a discontinuous control, to constrain and force
the system to progress after a finite time and to maintain itself on a surface, called the sliding
surface, where the resulting behavior corresponds to the desired dynamics. The regime of the
controlled system is called sliding mode and its dynamics can be made insensitive to
parametric variations, modeling mismatches and some external disturbances. The SMC law is
of relatively simple design and in particular strong robustness against (matched) uncertainties
or disturbances.

In this perspective, and in order to achieve this objective, first of all a quick presentation
of the classical controls are made, then the sliding mode control techniques are developed to
ensure a separate control of the flux and the speed with a strong robustness against parametric
uncertainties.

In addition, to overcome the inherent problem for implementation of the sliding mode
technique in real time, several techniques have been tested to reduce or eliminate the
chattering effect, such as the barrier function. Moreover, in order to eliminate the use of
sensors, classical and sliding mode observers have been introduced for the estimation of flux,
speed and load torque.

Finally, to highlight the advantages and limitations of this technique, the classical and
sliding mode control laws have been tested by simulation and experimental implementation
based on real-time interface using DSPACE 1104 board.

Keywords: induction machine, variable speed drive, sliding mode control, chattering, barrier

function, observer, sensorless control, implementation.
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Introduction Générale

Pendant trés longtemps, l'effort physique humain et animal a été la seule source
d'énergie disponible pour les activités quotidiennes de I'homme (transports, machines,
agriculture, etc.), Au 19e siccle, les moteurs ont ét¢ inventées pour faciliter le travail humain.
Les moteurs électriques sont plus performants que les moteurs a vapeur, hydrauliques, diesel,
etc., ils sont maintenant utilisés dans la plupart des applications industrielles.

Le moteur électrique est un dispositif qui peut convertir I'énergie mécanique en énergie
¢lectrique ou I'énergie électrique en énergie mécanique. Le premier moteur électrique
construit s'inspire par la découverte de l'induction électromagnétique par Michael Faraday et
Joseph Henry en 1831. Plus tard en 1834, M. Jacobi a inventé le premier moteur a courant
continu. En 1888, Nikola Tesla a obtenu un brevet pour son invention des moteurs a courant
alternatif qui comprennent un moteur synchrone, un moteur a réluctance et un moteur
asynchrone [KIM’17].

Traditionnellement, les moteurs asynchrones ont été¢ largement utilisés dans des
applications a vitesse constante en raison de leur faible cotit et de leur construction robuste.
D'autre part, les moteurs a courant continu ont été largement utilisés pour les applications de
controle de vitesse et de position en raison de la facilit¢ de leur contréle en raison du
découplage naturel qui existe entre le couple et le flux. Cependant, les machines a courant
continu (MCC), en plus de leur colt ¢levé, ont aussi des problémes de maintenance liés aux
collecteurs et aux balais qui limitent le fonctionnement de la machine dans le domaine des
grandes puissances. Face a ces limitations et avec la disponibilité des convertisseurs statiques
de puissance, le role de ces machines a été remplacé par les machines a courant alternatif et
plus particulierement par les machines asynchrones.

La machine asynchrone est la machine la plus utilisée dans l'industrie en raison de sa
construction robuste, de son colt relativement faible et de sa fiabilité. Aujourd'hui, on les
retrouve dans plusieurs applications telles que les trains a grande vitesse (TGV), les
ascenseurs, les téléphériques, les compresseurs, les ventilateurs, etc. Ainsi que dans des
applications a haute performance telles que les véhicules électriques et autres applications
embarquées [ARA’12]. Toutefois, la commande de la MAS est une tache plus difficile que la
commande de la MCC, car elle représente un systeme complexe (systéme non linéaire multi
variables fortement couplées) puisqu'il y a deux entrées indépendantes et deux sorties a
controler : la sortie principale est la vitesse du rotor pour atteindre la performance dynamique
requise, tandis que la sortie secondaire est le module de flux du rotor pour la maximisation de
l'efficacité énergétique.

Grace aux progrés de I'¢lectronique de puissance, I’automatique et I'outil informatique,
de nombreuses stratégies de commande ont été¢ développées et mises en ceuvre sur les moteurs
asynchrones. Parmi les techniques de commande classiques, on peut trouver la commande
scalaire et les commandes vectorielles (tels que FOC et DTC).

A ce jour, la méthode la plus simple est la commande scalaire classique qui occupe
jusqu’a aujourd’hui une grande partie des applications industrielles a faible performance
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[REZ’15], elle est basée sur I’imposition d’un rapport constant entre le module de tension
d’alimentation et sa fréquence (V/f) [MEZ’09], cependant, cette stratégie ne permet pas
d'obtenir une bonne précision dans la réponse en vitesse et la réponse dynamique est lente en
raison de la simplicité de sa structure qui ne prend en compte que le régime permanent
[MER’09].

Autre technique classique de la MAS est la commande vectorielle a flux orienté
développée par Karl Hasse et Blaschke [HAS’69], [BLA’72], son principe consiste a
supprimer le couplage entre le couple et le flux, elle permet donc d'obtenir un fonctionnement
similaire a celui de la MCC a excitation séparée. Cette technique permet d'obtenir de bonnes
performances dynamiques mais utilise des régulateurs classiques de type PI qui sont trés
sensibles aux variations paramétriques.

La commande directe du couple (DTC) introduit par Takahashi et Depenbrock
[TAK’86], [DEP’87], est également une technique populaire pour la MAS. Contrairement a
la commande a flux orienté, la DTC ne nécessite pas de transformation de coordonnées ou de
régulateur de courant. Elle contrdle le flux et le couple directement en fonction de leurs
erreurs instantanées, ce qui entraine une réponse rapide du couple. De plus, la DTC minimise
l'utilisation des parametres de la machine, elle est donc trés peu sensible a la variation des
paramétres [ZHA’10]. Cependant, la DTC conventionnelle utilise des comparateurs a
hystérésis, qui font varier la fréquence de commutation de 1'onduleur et provoquent donc des
oscillations au niveau du courant, du couple et du flux [SAK’17]. De plus, cette commande
présente encore quelques problémes lorsque le moteur tourne a basse vitesse (influence du
terme résistif).

Ces derniéres années, de nombreuses améliorations ont été apportées a la DTC classique
et qui ont permis d'obtenir une meilleure réponse en terme de réduction de I’ondulation du
couple, mais au prix d'une plus complexité de cette commande.

Pour améliorer les performances des commandes de la MAS et surmonter les
problémes susmentionnés, on peut appliquer des commandes non linéaires robustes, par
exemple la commande par mode glissant ou la commande backstepping. En outre, il existe
des techniques basées sur l'intelligence artificielle comme la logique floue, les réseaux de
neurones artificiels et les algorithmes génétiques.

L'un des problémes de contrdle les plus importants est le controle dans des conditions
d'incertitude. Dans la résolution de tout probléme pratique, il y aura toujours une divergence
entre le systéme réelle et son modele mathématique. Cette divergence (ou inadéquations)
proviennent de perturbations externes inconnues ou de dynamiques non modélisées, ce qui a
suscité un grand intérét pour le développement des méthodes de contrdle dites robustes,
censées résoudre ce probléme [SHT’14].

Commande a structure variable

Au milieu du siecle dernier, de nombreux travaux ont été¢ développées pour rechercher
une loi de contrdle capable de fournir une robustesse aux variations des parametres du
systéme pour les applications militaires et aéronautiques. A la fin des années cinquante,
Emelyanov et plusieurs co-chercheurs comme Utkin et Itkis de I'union soviétique, ont proposé
une nouvelle technique de commande dans le domaine de l'ingénierie des systémes de
contrdle [EME’67], [POP’50], [HUN’93] connue sous le nom de commande par mode
glissant ou commande a structure variable, qui est liée au terme de robustesse.
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L'idée de la commande par mode glissant (SMC) n'était pas connue de la communauté
du controle  jusqu'a ce qu'ltkis [ITK’76] publie un livre et Utkin publie un article de
recherche [UTK’77] dans les transactions IEEE. Par conséquent, la commande par mode
glissant a été largement ¢tudiée et mise en ceuvre comme solution a divers problémes en
robotique et en machines électriques [UTK’08]. Ensuit, les modes glissants sont devenus le
principal mode de fonctionnement des systémes a structure variable [UTK’ 78], [UTK’92],
[HUN93], [FER’96].

L'approche de la commande par mode glissant a ¢ét¢ reconnue comme I'un des
commandes robustes pour les systémes non linéaires complexes fonctionnant dans diverses
conditions d'incertitude [UTK’08]. La conception d'une SMC nécessite de deux étapes :
premi¢rement, la surface de glissement est choisie d'une maniére appropriée qui est
strictement liée a l'objectif de contrdle. Ensuite, la commande est congue pour amener le
systeme a atteindre la surface de glissement en un temps fini.

Bien que les SMC aient prouvé leur grande précision et leur robustesse contre les
perturbations internes et externes, ils révelent également leur principal inconvénient : ce que
I'on appelle le "chattering" ou "Ripple" dans la littérature de 1'électronique de puissance, qui
sont des vibrations dangereuses a haute fréquence dans le systetme contrdlé [LEV’10],
[LEE’06]. Le chattering du mode glissant est causé par la fréquence ¢levée, théoriquement
infinie, de la commande discontinue [LEV’10]. Si I'en supposant que la commande
discontinue commute idéalement, le chattering peut également étre causé par une dynamique
rapide non prise en compte pour les capteurs, les actionneurs, les retards ou les effets de
discrétisation dans tels systémes [HEI’08], [LEV’10]. Ce phénoméne peut réduire la précision
de la commande et provoquer des bruits indésirables, une forte dégradation des picces
mécaniques et des pertes de chaleur importantes dans les circuits de puissance [HEI'08],
[UTK’09]. Cela limite sérieusement la mise en ceuvre de la SMC en temps réel.

Pour éviter le chattering dangereux qui est souvent associés au mode glissement du
premier ordre, certaines approches ont été proposées. Parmi elles, une commande équivalente
a été¢ ajoutée pour réduire ce phénoméne [UTK’92] ou le remplacement de la fonction
« sign» par une fonction similaire lisse telle que la fonction de saturation [SLO’83],
[SLO’84] ou la fonction sigmoide [AMB’84]. L'idée de cette derniére approche est de suivre
une dynamique lisse afin d'éviter la discontinuité de la commande discontinue. Cependant,
certaines propriétés du mode glissement ont été perdues [LEV’02]. En plus du probléme de
chattering, les modes de glissement classiques sont associés a un degré relatif égal a un. C’est-
a-dire que le terme de contrdle doit apparaitre dans la dérivée premicre de la variable glissante
[LEV’14].

Les modes de glissement d'ordre supérieur [LEV’85], [LEV’93] ¢€liminent la restriction
du degré relatif mentionnée ci-dessus et conservent les caractéristiques principales du mode
de glissement, tout en éliminant totalement 1'effet de chattering [LEV’02], [LEV’07]. D'une
manicre générale, les commandes par mode glissant d'ordre deux ont été largement étudiées,
conduisant a des algorithmes bien établis comme l'algorithme de twisting [LEV’85], super-
twisting [LEV’93], et l'algorithme sous-optimal [BAR’97]. Les modes de glissement d'ordre
deux font disparaitre les variables de glissement en temps fini, lorsque le degré relatif de la
variable est égal a deux, et sont capables de résoudre le méme probléme au moyen d'un
controle continu, si le degré relatif est égal a un, cela permet d'éliminer les vibrations
dangereuses dans le systéme [SHTE’14].
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Les concepts et les principes de la commande par mode glissant appliquée aux moteurs
¢lectriques sont présentés dans [UTK 93] et certains aspects de la mise en ceuvre sont illustrés
dans [UTK’99]. Dans la littérature, plusieurs travaux utilisant cette approche pour le controle
des moteurs asynchrones ont ¢t¢ développées [BEN’99], [RAS’05], [MOR’18], [WAN’18],
[FAR’22]. Dans [UTK’99], la SMC du premier ordre a été utilisée pour controler la vitesse et
le flux du moteur sans impliquer explicitement le controle du courant, et dans [RAS’05], la
SMC du second ordre a été¢ développée pour découpler et contrdler la vitesse et le flux du
moteur. D'autre part, la SMC a également été combinée avec des commandes classiques pour
améliorer les performances de la MAS, comme dans [OLI’15] la SMC a ét¢ lice ala
commande FOC et dans [LAS’20] elle a été associée a la commande DTC. Les résultats des
techniques combinées ont ét¢ comparés avec des contrdleurs PI classique sur la base des tests
expérimentaux. En plus, Dans [MOR’18], la MAS a été controlée par la combinaison d'une
commande feedback linéarisation et la SMC de second ordre. Cependant, toutes les
approches mentionnées ci-dessus rivalisent en termes de réduction du chattering et de
robustesse ¢levée.

Commande sans capteur

Plusieurs techniques de commande de la MAS nécessitent une bonne connaissance des
variables d'é¢tat afin d'étre utilisées dans une boucle de contréle. Dans les applications
pratiques, la minimisation du nombre de capteurs est nécessaire, car l'ajout des capteurs
augmente le colt de 1'installation et affecte la fiabilité¢ du controle [HOU’ 14].

Ainsi, au cours de la derniére décennie, on s'est beaucoup intéressé a 1'élimination des
capteurs mécaniques et a leur remplacement par des observateurs. Cette technique est souvent
appelée "commande sans capteur" ou encore "sensorless" dans la littérature anglo-saxonne.

Les observateurs pour une MAS utilisent un modéle mathématique de la machine pour
produire des estimations des grandeurs rotorique a partir de mesures simples des courants et
des tensions du stator. Il existe dans la littérature une grande variété d'observateurs d'état pour
la. MAS, qui montrent des performances supérieures en termes de conditions de
fonctionnement, parmi lesquels on trouve l'observateur de Luenberger [ORL’89], le systéme
adaptatif a modele de référence (MRAS) [CAO’93], le filtre de Kalman étendu [BAR’07], les
réseaux neuronaux [WOL’04], et l'observateur par mode glissant proposé par Utkin
[UTK’93].

La difficult¢ majeure de la commande sans capteur est I'estimation des variables d'état
dans des conditions d'incertitude. Récemment, beaucoup d'attention a été accordée aux
commandes sans capteur de la MAS basées sur la théorie de la SMC. Comme d¢ja
mentionné, le succeés de ce type de commande est principalement dii a son rejet des
perturbations, sa grande robustesse et sa facilité de mise en ceuvre. Dans la littérature, il existe
plusieurs articles qui visent cette approche pour l'estimation des grandeurs rotorique de la
MAS (JRAO’09], [AUR’07], [BEN’99]).

Objectifs de la thése
Les objectifs visés pour cette thése sont :

v" Mettre en ceuvre et comparer plusieurs lois de commande par mode glissant afin
d’améliorer les performances d’un variateur de vitesse avec machine asynchrone.

v' Afin de diminuer le nombre de capteurs, des observateurs a base du mode glissant
seront développés pour I’estimation du flux, de la vitesse et du couple de charge.
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v La validation par simulation et expérimentale des différentes lois de commande par
mode glissant sur un banc d'essai a base d'une carte DSPACE 1104 afin de mettre en
évidence les avantages et les limitations de cette technique.

La contribution principale de cette thése est la mise a jour des gains de la SMC d'ordre 2 afin
qu'il varie en fonction de la perturbation du systéme, cette approche €limine le chattering
nuisible tout en préservant les propriétés du mode glissant.

Organisation de la these
Cette these est organisée en cing chapitres principaux :

Le premier chapitre sera consacré a une bréve description du principe de
fonctionnement de la MAS triphasée, ou nous présenterons le modéle mathématique de la
MAS dans un repere biphasé, aussi que la modélisation et les techniques de commande de
'onduleur triphasé a deux niveaux.

Dans le deuxiéme chapitre, trois types de commandes conventionnelles de la MAS
seront présentés, tout d'abord, la stratégie de la commande vectorielle a flux orienté (FOC)
sera discutée, puis la commande directe du couple (DTC), qui est une alternative intéressante
de la commande vectorielle sera détaillée, et enfin nous présentons la commande feedback
linéarisation. Toutes ces commandes seront validées par simulation.

Le troisiéme chapitre sera dédi¢ a introduire des principaux concepts de la commande
par mode glissant (SMC) et a 1'explication des étapes de conception de cette commande. De
plus, dans ce chapitre nous présenterons plusieurs variantes de la commande par mode
glissant telles que la SMC d’ordre 1 et d’ordre 2, la SMC lisse et la SMC discréte, toutes ces
commandes seront appliquées a la MAS et comparées en termes de chattering.

Dans le quatriéme chapitre, le sujet de la commande sans capteur sera abordé, nous
présenterons certains observateurs conventionnels et quelques observateurs basés sur le mode
glissant pour l'estimation des grandeurs rotoriques d'une machine asynchrone. Tous ces
observateurs seront simulés en environnement MATLAB-Simulink.

Quant au dernier chapitre, il s’intéressera a la validation expérimentale de toutes les
techniques classique vue dans cette thése aussi que quelque technique par mode glissant. Le
banc d’essai utilisé pour cet effet est a base d’une carte DSPACE 1104.

Le travail de cette theése s’achévera sur une conclusion générale récapitulant I’essentiel
des résultats obtenus et les suggestions et les recommandations pour la poursuite de ce travail.
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Chapitre I Modélisation d’un Variateur Asynchrone

I.1 Introduction

Dans les systémes physiques, la modélisation est une étape essentielle pour analyser les
différentes évolutions de leurs grandeurs électromagnétiques et mécaniques. La machine
asynchrone est un systéme dynamique non linéaire. Par conséquent, la mise en ceuvre des
stratégies de commande et d'observation efficaces pour cette machine nécessite un bon
modele mathématique reflétant son comportement statique et dynamique. En effet, la
répartition des enroulements triphasée de la MAS rend son mod¢le difficile a mettre en ceuvre.
Cependant, I’utilisation de Ila transformation de PARK, sous certaines hypothéses
simplificatrices, permet de passer vers une représentation diphasée équivalente. Cela permet
de réduire la complexité du modéele et d'obtenir des équations simples qui reflétent fidélement
le fonctionnement de la machine [MER’09], [BER’16].

Ce chapitre est organisé en trois parties principales : la premiere partie donne une breéve
description du principe de fonctionnement de la MAS. Ensuite, nous présenterons
mathématiquement le modele triphasé de la machine asynchrone et sa transformation dans le
systeme biphasé selon le choix du repere, tournant ou stationnaire. La troisiéme partie de ce
chapitre est consacré a la modélisation de I’onduleur qui sera utilis¢é pour alimenter la
machine.

1.2 Principe d’un variateur asynchrone

Le moteur asynchrone triphasé est l'une des machines qui convertissent 1'énergie
¢lectrique en énergie de production, cette machine peut étre alimentée directement par une
source sinusoidale parfaite, elle ne peut donc pas étre contrélée, ou au moyen d'un
convertisseur statique permet la mise en ceuvre de divers algorithmes de contrdle.

1.2.1 Principe de fonctionnement du moteur asynchrone

La machine asynchrone se compose principalement d’un stator cylindrique et d’un
rotor mobile autour de 1’axe symétrie de la machine. Le fonctionnement d'un moteur
asynchrone a cage d'écureuil repose sur la connexion d'une alimentation triphasée a la partie
stator, ce qui amene les enroulements du stator a produire un champ magnétique tournant
(Rotating Magnetic Field RMF) qui tourne a la vitesse synchrone. Tant que les conducteurs
du rotor (court-circuités) sont stationnaires, selon les lois de Faraday et de Lenz, une force
¢lectromotrice (FEM) est induite dans les conducteurs du rotor, et en raison de cette FEM, des
courants commencent a circuler dans les barres du rotor [GIR’13]. C'est pourquoi ce moteur
est appelé moteur a induction, le courant du rotor est produit en raison de la force
¢lectromotrice induite. Le courant induit dans le rotor génére un flux alternatif autour de lui,
l'interaction entre ce champ magnétique et la RMF dans les enroulements du stator produit un
couple mécanique qui fait tourner le rotor. Pendant ce temps, le rotor du moteur a induction
tourne a une vitesse nominale inférieure a la vitesse synchrone de RMF, car la rotation a
vitesse synchrone n’induit pas de courant dans le rotor, et donc aucun couple ne serait produit
[BAR’03]. Cette vitesse relative est appelée vitesse de glissement et elle est responsable de la
rotation du rotor, c'est la raison pour laquelle le moteur a induction est également connu sous
le nom de moteur asynchrone.

1.2.2 Principe de commande du moteur asynchrone

D'apres le principe de fonctionnement du moteur asynchrone triphasé, on constate que
la vitesse du rotor est liée a la vitesse synchrone du champ tournant, qui est proportionnelle a
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la fréquence d'alimentation et inversement proportionnelle au nombre de paires de pdles
créées par les enroulements.

I existe différentes maniéres de faire varier la vitesse du moteur, la premiére consiste a
changer le nombre de pdles, comme dans le cas des moteurs Dahlander, cette méthode
permet d'obtenir deux vitesses dans un seul moteur, mais ce changement de poles constitue un
changement physique du moteur. L'inconvénient de cette méthode est que la taille de ces
moteurs devient beaucoup plus grande que celle des moteurs a vitesse unique, environ 1.6 fois
plus grande [GAB’18], en raison du doublement des enroulements dans le moteur. Cette
méthode provoque également une distorsion harmonique ¢€levée pendant la commutation des
poles.

La deuxiéme méthode pour faire varier la vitesse du moteur consiste a adapter la
fréquence ¢électrique du stator, mais cet ajustement influence la densité de flux dans l'entrefer,
car elle est directement relative a l'amplitude de la tension d'alimentation et inversement
proportionnelle a la fréquence d’alimentation [BAR’03]. Dans la pratique, si la densité de flux
diminue a un niveau trés bas, le couple diminuera et affectera les performances du moteur, et
si le flux magnétique augmente de manicre significative, cela provoquera des contraintes
thermiques et des pertes mécaniques sur le moteur [BAR’03].

Ainsi, pour éviter la saturation magnétique et garantir le couple nominal dans toutes les
plages de vitesse, la densité de flux doit étre maintenue constante, ce qui signifie que la
tension statorique doit étre ajustée dans la méme proportion que la fréquence lors du contrdle
de la vitesse. D'ou l'appellation anglaise de Variable Voltage, Variable Frequency converter
(VVVF) [KUM’18], [BAR’03].

Il existe de nombreux termes pour décrire les dispositifs qui peuvent contrler la
vitesse, tels que Variable Frequency Drive (VFD), Adjustable Speed Drives (ASD), Variable
Speed Drives (VSD) [SAI’12].

1.2.2.1 Variateur de vitesse asynchrone

Redresseur Hacheur
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: <—m | <—>
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Fig. I.1 Schéma d'un variateur de vitesse asynchrone

Un Variateur de Vitesse Asynchrone (VSD) est un convertisseur d'énergie qui permet
d'adapter la vitesse en modulant 1'énergie électrique fournie au moteur. Les deux principaux
types de VSD sont connus sous le nom d'onduleur de source de tension (VSI) et d'onduleur de
source de courant (CSI). En d'autres termes, le VSD est appelé VSI si la tension d'entrée reste
constante et CSI si le courant d'entrée est reste constant [WIS’02].
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Dans les marchés industriels, la topologie VSI s'est avérée avoir une réponse
dynamique plus efficace et plus rapide lors du fonctionnement des machines asynchrones de
faible et moyenne puissance [KHA’15]. Le systtme VSD type VSI avec un moteur
asynchrone est illustré dans la figure I.1.

a) Architecture d’un variateur de vitesse
Le variateur de vitesse est souvent composé des étages de puissance suivants :
v Redresseur a diodes

Le redresseur a diodes (également connu sous le nom PD3 a diodes) est un convertisseur
de puissance électronique utilisé pour convertir le courant alternatif fourni par le réseau en
courant continu. Ce convertisseur possede une topologie de pont triphasé basée sur des diodes
de puissance supposées parfaites, fonctionnant en commutation naturelle.

v" Filtre Passe-bas

L'inductance et le condensateur se comportent comme un filtre passe-bas et sont utilisés
pour :

o filtrer la tension redressée et d'obtenir un courant continu lisse.
e protéger l'onduleur contre les surtensions et les surintensités.
e réduire les bruits et les harmoniques de courant alternative d'entrée.

e fournir une puissance réactive nécessaire au fonctionnement de la MAS.

v Hacheur de freinage

Entre le filtre et I'onduleur, la résistance de freinage (hacheur de freinage) est insérée
pour dissiper la puissance électrique prise de la MAS lorsque ce moteur freine ou agit en
génératrice.

v" Pont onduleur

L'onduleur (appelé aussi convertisseur DC/AC) est la derniére partie du variateur de
vitesse, il permet d'alimenter le moteur avec des grandeurs électriques variables, en
convertissant la tension continue filtrée en une tension de sortie alternative dont 1'amplitude et
la fréquence sont controlables. Cette conversion est assurée par la commutation rapide des six
interrupteurs IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor) de cet onduleur. Typiquement, ces
interrupteurs IGBT sont activés et désactivés par la technique de modulation de largeur
d'impulsion (MLI).

b) Avantages d’un variateur de vitesse

Les VSD sont devenus une méthode techniquement viable et économique pour faire
varier la vitesse du moteur et fournir un contrdle lisse. Les avantages de I'application de VSD
sont [RAS’11], [TAM’13] :

v" Fonctionnement a des vitesses différentes de la vitesse synchrone (décélération,
accélération et inversion du sens de rotation).

v" Ajustement de la vitesse du moteur pour répondre aux exigences de cahier de charge et
fournir une commande lisse de vitesse.

v" Grandes économies d'énergie et augmentation de la durée de vie des composants
grace a une vitesse de fonctionnement plus faible.
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v' Réduire les contraintes thermiques et mécaniques (démarrages progressifs) sur le
moteur.

v Réduire la consommation d’énergie électrique du moteur de 30-60 %.

v' Facteur de puissance élevé.

1.3 Modélisation de la machine asynchrone triphasée

1.3.1 Modéle de 1a machine asynchrone triphasée

Une bonne étude du fonctionnement de la machine nécessite avant tout un modéle
mathématique efficace. La MAS est un systtme trés complexe a étudier. Avant de
commencer la synthése des lois de commande, il est nécessaire de développer un modele
plus simple. Le modele mathématique d'une MAS doit représenter toutes les équations
décrivant les principales grandeurs électriques, magnétiques et mécaniques.

La figure 1.2 illustre la structure des enroulements triphasés du moteur asynchrone: la
partie statorique est constituée de trois enroulements identiques décalés de 120 degrés les uns
par rapport aux autres. Tandis que la partie rotor, puisque il s’agit d’une cage d'écureuil, peut
étre représentée par trois enroulements identiques dont la tension aux bornes de chaque
enroulement est nulle.

Fig. 1.2 Représentation schématique des enroulements de la MAS triphasée

Dans le schéma de la machine ci-dessus, les lettres majuscules (ABC) correspondent au
stator et les lettres minuscules (abc) au rotor, et 1'angle 6 définit la position des axes du rotor
par rapport aux axes du stator.

La machine asynchrone, avec la répartition de ses enroulements et sa géométrie propre,
est un systéme trés complexe, il est difficile de prendre en compte tous les phénomenes
physiques qu'elles contiennent dans sa modélisation. Certaines hypothéses conventionnelles
sont généralement adoptées afin de simplifier I'analyse et d'obtenir un modele mathématique
satisfaisants. Nous considérons les hypotheses suivantes [SAK’17], [KUZ’19]:

v' La machine est symétrique (symétrie axiale, enroulement triphasés équilibrés).

v" L'entrefer est supposé constant et I’effet d’encoche est négligeable.

9
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v' La distribution spatiale des champs magnétiques dans I’entrefer est considérée comme
sinusoidale.

v' La saturation du circuit magnétique, 1’hystérésis et les courants de Foucault sont
négligeables.

v’ Effet de peau et les pertes fer sont négligés.

v Toutes les inductances sont considérées constantes.

v L'équivalence du rotor en court circuit a un enroulement triphasé équilibré.
1.3.1.1 Equations électromagnétiques triphasées

Avec les hypotheses précédentes, les équations ¢€lectriques de la machine asynchrone dans le
repere triphasé sont :

VSA Rs 0 0 Z'SA SOSA
Vi | =[0 B Olfigy |+l (L1)
VSC O O Rs ?;SC 8050

Celles du rotor sont:

‘/7'(1 RT' 0 0 ra d (pT(l
Vol=10 R0l |+, =|0 (1.2)
-‘/;( 0 0 RT' .7( (p’!(

En forme réduite, nous écrivons :

[VSABC] = [RsH?;SABC] +£[¢SABC]
dt
. d
[I/mbﬁ] = [Rr Hzmbc] +%[@mbc]

Les valeurs instantanées des flux de la machine pour toutes les phases peuvent étre exprimées
comme suit:

(L3)

Poape | _ [Ls] [Msr:| iSABC
e | (M) (2] i Y
Ou les inductances impliquées dans la dynamique sont :
L, M, M, L M, M,
L)=m L Ml[L|=|M L M (15)
M, M, L M M, L
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Et:

COS(@) cos 0+2—7T cos|f — —
3 3

[M ] = [MTS]T = M |cos [0 — 2%] COS(@) cos (1.6)

0 — %”] cos|0)

A vpartir des équations des flux (I4), il est possible de voir la complexité du
comportement du moteur asynchrone triphasé, ou les inductances mutuelles entre deux
enroulements varient périodiquement en fonction de la position du rotor. Afin de résoudre ces
équations matricielle, il existe de nombreuses options logicielles telles que MATLAB ou
méme LABVIEW, qui nécessite un effort de calcul élevé pour obtenu un résultat. La solution
alternative est de résoudre toutes ces équations dans l'axe biphasé, ce qui va certainement
réduire 1'ordre de ces matrices et faire disparaitre les termes non linéaires.

1.3.2 Transformation triphasée -biphasée

Pour simplifier la modélisation du systéme de la machine, il est courant de transformer
les variables d'état du systéme triphasé (abc) en quantités biphasées équivalentes, c'est-a-dire
que les tensions, courants et flux des trois phases sont transformés en variables biphasées par
des transformations mathématiques appropri¢es [VUK’13]. 1l existe principalement deux
transformations:

v" Transformation de Clarke
v" Transformation de Park

Ces équations peuvent étre simplifiées en utilisant la notation de vecteur d'espace complexe et
2

r e
le vecteur de décalage v = e * :

X z\/g(x +aX, +a’V )= X, + X, (L7)

Ou le vecteur X peut étre un courant, une tension ou un flux. L'avantage de ces
transformations est de réduire le nombre de composantes de phase, ce qui signifie une
réduction du nombre de contréleurs nécessaires, ainsi que 1'élimination de toutes les
inductances variant dans le temps des €quations de tension du moteur.

b

Fig. 1.3 Transformation triphasée —biphasée
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1.3.2.1 Transformation de Clarke
La transformée de Clarke est une transformation linéaire qui convertit les quantités
triphasées en une référentiel stationnaire orthogonal a deux axes (a3 ), ou chaque vecteur de

tension, de flux ou de courant peut étre représenté comme la somme de deux composantes,
qui sont des projections du vecteur sur une représentation orthogonale comme indiqué sur la
figure .3 [WAN’13], [VUK’13].

Le processus de transformation peut étre décrit comme suit :

X
Xd = |Z,] ? (1%

;11

_ 2 9
T,)=0C,, . ﬁ ) ﬁ (L9)

2 2

Si la constante C,, prend la Valeur2/ 3, cette matrice conserve l'amplitude des
grandeurs mais pas la puissance ni le couple (elle doit étre multipliée par un coefficient3 / 2).
Alors que si elle prend la valeur \/2/73 , elle conserve la puissance mais pas les amplitudes
des grandeurs [SAK’17].

1.3.2.2 Transformation de Park

La transformation de Park, également appelée la transformation d-q, est une révolution dans
I'analyse des machines car elle convertit un systtme ABC triphasée en un systéme d-q
orthogonal tournant, qui tourne de maniére synchrone avec le champ du stator, ce qui fait que
toutes les variables sont observées comme des valeurs constantes a I'équilibre. La figure 1.4
donne la nouvelle représentation des enroulements de phase dans le repére d-q :

Ogq: axe direct (indice d)
Oq: axe quadratique (indice q)
Oy: axe homopolaire (indice 0).

Le processus de transformation entre les grandeurs réelles (courants, tensions et flux) en
leurs grandeurs équivalentes peut €tre décrit par 1'équation suivante :

Xd XA
x,|=P(o)]x, (1.10)
XO XC

Ou X est la composante homopolaire et €gale a zéro lorsque le systéme est equilibré.
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C
Fig. 1.4 Transformation d-q

La matrice de transformation de Park applicable aux grandeurs triphasées statoriques est :

cos (Q) cos [05 — 2?7?] cos [05 + 2?7?]

[P(HS )} = 3 —sin(@s) —sin[@s — 2?7?] —sin [05 + 2?7?] (I11)
1 1 1

V2 V2 V2

a partir de X 4a0 la transformation inverse de Park est introduite

De méme, pour obtenir X, ,

C
comme :
. 1
COS — S1n —
o) i) 4
2
-1 2 2w ) 2w 1
[P(eg)} = g COS [09 —?] —S1n 9§ —?] E (112)
cos|f +2_7r —sin |6 —1—2—7T 1
S 3 1 8 3 \/5

1.3.2.3 Opérateur de rotation

Les structures de contrdle peuvent inclure deux référentiels en méme temps, pour
changer les variables électriques d'un systéme stationnaire orthogonal biphasé (grandeurs
sinusoidales) a un référentiel orthogonal tournant par rapport au stator, la matrice suivante est
appliquée :

X, (g X cos 6 sinf || X 13
X, N [ < ”’)} X, —sinf  cosO || X, (L13)
La transformation inverse est également appliquée comme :
X cosf ~ —sinf || X,

V=1. ° ’ (I.14)
X, sin 6 cos 6 X,
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Cette transformation peut étre illustrée dans la figure 1.5.

B B

N

Fig. L.5 Transformations entre les axes biphasés

Toutes ces transformations de Park, de Clarke ou celle permettent le basculement, elles sont
utilisées pour le développement du modéele da la MAS.

1.3.3 Modéle de la MAS
1.3.3.1 Equations de la MAS

Les équations de tension du moteur dans les axes biphasés sont données par :

— - dp. . _
V,=Ri +—=+jwo,

jﬁ (L15)
I7r :Rr;r + dgotr +'jwsl¢r

Les flux de la machine sont donnés par :

7, =L, + M,

= - L.16
(ﬁ/' :LTZ‘T + MZS ( )
L’équation associée du mouvement mécanique s'écrit sous la forme :
d).
L (L17)

1.3.3.2 Choix de référentiel

Le modele de la MAS admet plusieurs classes de représentations d'état. Ces classes
dépendent directement des objectifs de commande (position, vitesse, couple) et du choix des
variables d'état (flux ou courants, statoriques ou rotoriques) [GHO’05].

Le basculement entre les trois références statorique (S), rotorique (R) ou champ tournant (C) se
fait comme suit [SAK’17] :
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Tableau I.1: Basculement entre référentiels

Formule de passage

Grandeur exprimée au statoret ramen¢ au rotor X( R) — X( S ) 6-1'6,.

Grandeur exprimée au rotor et ramené au stator X’(S) =X (R) e

Grandeur exprimée au stator et ramené au champ tournant )_((C ) = X’( S ) 67]-53

Grandeur exprimée au champ tournant et ramen¢ au stator X’(S ) - X (C) e

Grandeur exprimée au rotor et ramené au champ tournant )_((C )= X(R) e

Grandeur exprimée au champ tournant et ramen¢ au rotor X ( R) — X(C ) eﬂ’M

a) Reéférentiel lié au stator

C’est un référentiel immobile fixe au stator (repere stationnaire), utilisé dans I’étude
des observateurs, des régimes de démarrage et de freinage des machines alternatifs. Ce
référentiel est le mieux adapté pour travailler avec des grandeurs instantanées car il ne
nécessite pas de transformation vers le systéme réel, les variables prennent une forme
sinusoidales, et la matrice de transformation est constante.

Les expressions du vecteurs de tension de la MAS sont données par :
— — dp (S
7(8)=R7(S)+ 2245
dt (118)

7 (B)=0=R7(R) + 2

Les équations des flux en fonctions des courants dans un repére li¢ au stator sont données
comme suit :

(S)=Li (S)+ Mi (R)e™

€

2 R, (1.19)
o (R)=Li(R)+ Mi(S)e "
A partir de 1'équation ci-dessus, les courants rotoriques s'écrivent :
= 1/ = -Jpf
i (R) :L—(%(R) - Mi (S)e ) (1.20)
Par dérivation, on a :
di (R) 1 [dp (R) di (S) _,, oae - —
T [ T _M S e JpY,. + T MZ S e o, 121
it L | dt it gy ML) (121
A partir des équations de tension du rotor (I.18), on peut trouver :
dp, -
d—t’(R) =—-Ri(R) (1.22)
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En remplacant I'équation (1.20) dans 1'équation (I1.22), ce qui conduit a :

g (R) R RM

= ""%(R)+ (S)e " 1.23
G A 123)
En substituant (I.23) dans (1.21), nous aurons :
di. R di (S) . o |- ;
L) — B - WA gy LM g o ot S ] i($)e ™ (1.24)

En dérivant I'expression du flux statorique de 1'équation (I.19), on obtient :

dz,(S) _, di(S) . di(R) do

o +M e™ + jp—= Mi (R)e™" 1.25
a dt =gy M) (1.25)

Par substitution de (I1.24) dans (I.25), le vecteur tension statorique s'écrit comme suit :

_ MM _ |- di (S) M|[. d0 R |_ jpl

V(S)=|R +——R |i(S)+ Lo———~+—|jp————L|p (R)e"" 1.26
B s ey ey LA (1.26)

M2
Ou: o=|1- 7 est le coefficient de dispersion magnétique de Blondel.

La pulsation rotorique w_ est directement liée a la vitesse angulaire du rotor €2 par le nombre

de paires de pdles comme :
ao w
- (1.27)

0 =
! dt D

Pour I'¢quation du flux rotorique :
2.(5) =@.(R)e™ (1.28)

La dérivée temporelle de 1'équation ci-dessus est :

dp,(S) _dp (R) ,, . db 5, _
r — r A r o R 1.29
” L€ e g (R) (1.29)
En remplacant (1.23) dans (1.29) on obtient :
iz (S) ( R _, . RM- do
- =|———Lo(5)+—- S)|+ Lo (S 1.30
” L 2,(5) L 4(9) |+ ip— = @,(9) (1.30)

Les équations de tension statorique en termes de variables de la machine peuvent étre écrites
comme :

_ MM _ |- di (S) M. d0 R |_
V(S)=|R +——R S)+ L 4+ — L— L S
g< ) ’ T Lr ' ZS( ) 50’ dt Lr Jp dt LT' gpr( ) (131)
dg (S) RM_ _do _ '
T — T S o T S
it L LS B )
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La projection sur les axes « et 5 donne :
\_/s <S) = I/sa + '7 I/s;’f (ET (5) = gora + 'jgoﬁ’f Z <8) = Z.sa + jis,ﬁ (132)

La réécriture de systéme d'équations (1.31) donne :

i
vo|r + XM el ypo%e Mg, 0
L L todt L LT
di_, R
V., =R, L MM B +L,a—‘”’+% PRy ——Lo
L L 7' todt L L (133)
dp. RM R 0 '
_— = I —
dt Lr sau LT S07(1 p 7'(’073
de., RM R
—=—L—4 + pQ ——Lp
\ d t LT sB p rsoroz Lr gpr,‘f
Ensuite, 1'équation associée du mouvement mécanique s'écrit sous la forme :
ds)
/e =C, -C (134)

L'expression du couple ¢lectromagnétique peut étre écrite en termes des variables d'état :

C, = P%(@,ﬂ% — i) (1.35)

f : coefficient de frottement visqueux

C : couple résistant a appliquer sur I’arbre du moteur

J : inertie du moteur

A partir de systéme d'équations (I.33), le modele de la machine en termes de variables d'état

(z’m,z’sﬂ,gom,gom) et de variables d'entrée (V V., ) s’écrit comme suit :

[ di 1

M M MR M db
sa R + - - R :
dt Lo| ™ L L L L™ at 7
di_ 1 M M M df M R
R L R L it *m"
7 r (1.36)
de. RM R do.
_— = P P
dt L " L Pra TP P
de, RM do. R
P Z p—
dt LT s dt ra LT (’0738

A partir de I’équation précédente, nous obtenons le modele d'espace d'état global de la MAS
dans le repére stationnaire comme suit :

= Az + Bu
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T ' 1
i Ty o 00
bl Lo oy 2ol [
dt T i 0 — oV
d st L sa
Wu My L, ollel|x oL, v, (L37)
dt T T " 0 0 o
d@m M 1 gorﬂ r
— 0 — w —-—— 0 |IQ
dt TZ“; T 1’; T _1
4, =i vv T
dt 0 0 iy, —pi, —
Avec:
T T
T = Zau Zad (’Dr'u (’Drd Qr} ) U= [ sa 5[3}
L 1 M’ M PM
T; = Y = — s U= = ——
R Lol TL| LLo" JIL

b) Référentiel li¢ au champ tournant

Ce référentiel est généralement utilisé pour obtenir les variables d'états sous forme
continue, car il convertit les grandeurs sinusoidales en régime permanent d’un repére
triphasé (A, B, C) a un référentiel diphasé tournant avec le champ statorique.

Le mod¢le mathématique de la MAS dans un repére stationnaire est décrit par le systéme
d’équation suivant :

— MM _ |- di (S) M| df R |_
V(S)=|R +——R |i(S)+ Lo "”( ) —|jp————"12(9)
s L L T|C s dt L d L | 138)
dp(S) RM — ~d0 R |_ '
r — r S + o r S
7 L i(S)+|Jp T P.(S5)

En partant de ce systéme et on raméne chaque vecteur, exprimé dans le stator, au champ
tournant, c'est-a-dire:

X(S) = X(C)e™ (1.39)
- C)e” R
V(C)e" =|R +L%%R ]z’s(C)e’e +Lo *(dt)e +L% = 2.(C)e”
' ror r " 1.40
B _ EM 7 pem 1| e, -l e -
= 1 e — e
g L " JpeL, L P,

Considérons les termes dérivés suivants :

di (C)e™  di(C) , o=
ZS(dt)e _ Zzi(t )6‘79‘ _i_jwseﬁsis(c) (1.41)
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dp.(C)e"  dp (C) | ;
@,Zt%z _ ¢Z§ )eﬁs%_jageﬂgz<cu (1.42)

En ¢éliminant les termes de dérivation dans (1.40), a 'aide de (1.41) et (1.42), on obtient :

[ MM o dZ(C) 0~
V(Ce =R +——R Cle™ + Lo|————e " (C
(O =\R A T R[TOR™ + Lo| =522 + e (0)
R .
' L3 (C)e™ 143
L T_Q@A) (1.43)
d@(o) 70 R - . R — [
- =—L—4(Ce Q —jw ——L C)e’
” Qs() s —j L L(C)
Alors :
_ M M dife) M| . R]|_
V(C)=|R, —|—f—R + jLow, (C)+L di )—l—L— ij—L—’” (O)
e (C) R M r R v r (1.44)
4 - . . _
- 1 (C)+|jpQ2 — jw —— C
m L (C) +{ L2, — o, wa)
La projection sur les axes d et q donne :
Le systéme d'équations de la machine en coordonnées (d, q) s'écrit :
M M di M M
V.=|R +——R —Lowi, +Lo—L——Ryp ——pQd
LI ] T e T P
di
V. =Lowi,6 +|R, +%%R A+ Lo—" -l—%pQ @ ——=Ro
4 oo L L K dt L " LQT o (1.46)

dp, RM R

;] —
d ¢ LT sd LT rd
dp,, RM

T T ; Rr
i g e,

(. =92 ),

T T

Le couple électromagnétique peut étre exprimé en termes de courants et de flux de la
machine comme suit:

C,p = Pl = 0]

Cc, = P(gpm i, =P m)
Cc = PM(Z i, — 11 ) (1.47)

sq rd sd rq

c =P ]I\,/[ ((,07(1 Y gowz'sd)

T

A partir de systéme d'équations (1.46), le modele de la machine en termes de variables d'état

(i .0 0 )et les variables de commande (V ,V ) s’écrit comme suit :
sd’ “sq rd rq sd’?  sq
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di 1 MM v Iy
= —| R+ Rli +Lowi +—Ryp +—p)
dt LS o sd s LT L r | sd s s sq L? fr(prd LT D r@rq
Sy 1 MM M u
=7V, ~Lowi, | B+ R, e, + SR
db Lol ™ L oLttt (148)

dey,, B R M R

T

Z ) J—
dt L L
de, RM

-0, +(w, =2 ),

T

L

r r

Finalement, le mode¢le de la machine alimentée en tension li¢ au champ tournant sous forme
d'espace d'état s’écrit:

T = Ax + Bu
% -y w, i bw, 0 1
dt T, —= 0 0
% —w, -y —bw LA 0 || % 75 .
dt T, i, 0o — 0]V,
d M 1 ‘ L ‘
R I R R N | (2 7% v, (1.49)
dt T T - 0 0 0 o
deo,, M 1 & 0 0 0"
dt 0 ? —wsl —F 0 QT 1
40, ’ o vV

1.4 Modélisation de I’onduleur a MLI
1.4.1 Modélisation de I’onduleur triphasée

L’onduleur est un convertisseur statique permettant de convertir une tension
d’alimentation continue en une tension alternative. Son objectif est de générer des formes
d'onde de tension ou de courant proches de la forme sinusoidale avec une amplitude et une
fréquence contrdlables.

Les circuits d’onduleurs communs peuvent étre classés en onduleurs a source de tension
ou a source de courant. Dans le cas d'un onduleur a source de tension (VSI), 'onduleur est
alimenté par une source de tension continue constante ou a faible impédance telle qu'une
batterie ou un redresseur. D'autre part, I'onduleur a source de courant (CSI) est alimenté par
un courant controlé provenant d'une source de courant continu a haute impédance. Dans le
présent travail, seul le type d'onduleur VSI est considéré tout au long de la these.

1.4.1.1 Modele mathématique de ’onduleur de tension

L’onduleur de tension est principalement constitué¢ de trois bras indépendants portant
chacun deux interrupteurs, chaque interrupteur est composé d’un transistor et d’une diode de
roue libre montée en antiparalléle. Dans cette structure, Les interrupteurs constituant un
méme bras sont commandés de mani¢re complémentaire, ou des temps morts sont introduits
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pour éviter le court-circuit de I'alimentation continue (ouverture simultanée de deux
transistors d'une méme branche).

T S, S S
~ t% Q {} L‘%} LE MAS
2

Ay s} o

Fig. 1.6 Représentation schématique de 1’onduleur de tension

Les interrupteurs d'un onduleur sont généralement des composants de puissance, il peut
s'agir de MOSFET, d'IGBT ou méme de GTO, et sont choisis selon la puissance de I'onduleur
et de la fréquence de commutation.

Habituellement, 1'onduleur obtient son alimentation continue par un redresseur ou d'une
autre source continue [AMM’17]. La figure 1.6 donne une représentation schématique de cet
onduleur.

Les gros condensateurs connectés a la borne d'entrée servent a rendre l'entrée DC
constante et aussi a supprimer les harmoniques renvoyées a la source. Afin de simplifier la
modélisation de I’onduleur, nous supposerons que les différents interrupteurs sont parfaits,
(la commutation est instantanée et les pertes sont négligeables), la charge triphasée est
équilibrée et couplée en étoile. L'onduleur est commandé a partir des signaux d'entrée

binaires S.(i = a,b,c), définis comme suit :
S, =1 cas ou I'interrupteur du haut est ferme et celui du bas ouvert.
S, = 0 cas ou I'interrupteur du haut est ouvert et celui du bas fermé.

Dans le cas d'une commutation parfaite des interrupteurs, on peut écrire les tensions V. en

fonction des signaux de commande S, comme suit :

1 =a,b,c (1.50)

i de’

v, =[5, -3y
0 i 9

L'expression des tensions composées sont définies par les relations suivantes :

U{zb = I/(m - ‘/;m
Ubﬁ = I/;m - I/("n (151)
Um = V;'n - VY{m

La charge constituée par la machine est équilibrée, on aura donc:

V. +V, +V. =0 (1.52)

an bn cn
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Nous pouvons exprimer également les tensions simples a partir des tensions composées
comme suit :

' 1

I/(m = g(Uab - Um)
1

V;m = E(Ub( - Uab) (153)
1

an = g(Uca - ch)
Les tensions simples aux bornes de la charge sont:

1/:1’”, = I/:l() - V!LU

-‘/;JTL = ‘/bﬂ o VH,U (1'54)

‘/CTL = ‘/CU o V!LO

On peut déduire le potentiel entre le point neutre coté source et le point neutre de la charge
comme suit :

|4

=5V v, ) (L55)

Ou : o est le neutre fictif c6té source, n est le neutre de la charge triphasée couplée en étoile.

A partir de la relation (1.50) on obtient:

v, =[s. -3V

1
‘/;m = Sb_§ ‘/dﬁ (156)
v, =55

En remplacant I’équation (I.55) dans le systéme (I.54) on aura :

BN P
an 3 ao 3 0 3 co
1 2 1
Wo=—=V 4=V —=V 1.57
bn 3 ao 3 bo 3 co ( )
cn 3 ao 3 bo 3 co

A partir des équations (1.56) et (I.57), les tensions délivrées a la charge triphasée (MAS) sont
exprimées mathématiquement par:

. v 2 -1 —1j|5,

— el 1 9 _1|ls (L58)
bn 3 2
. -1 -1 2 5'3
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Puisque notre objectif est de controler la vitesse de la machine asynchrone, Il existe plusieurs
techniques de commande MLI permet de produire des tensions d'amplitude et de fréquence
variables a la sortie de 1'onduleur. On mentionnera la technique bien connue, appelée MLI-
sinus-triangle.

1.4.2 Techniques de commande de I'onduleur triphasée

Les principaux avantages des convertisseurs de puissance modernes, tels qu'un
rendement ¢élevé et un fonctionnement rapide, sont obtenus grace a I'utilisation du
fonctionnement en mode commutation, dans lequel les dispositifs semi-conducteurs de
puissance sont commandés en mode ON/OFF.

Plusieurs méthodes ont été développées dans le but de générer a la sortie de 1'onduleur
une tension sinusoidale avec le moins d'harmonique possible. Une tension de sortie variable
peut étre obtenue en faisant varier le gain de 1'onduleur, tandis que la fréquence est déterminée
par la vitesse a laquelle les dispositifs a semi-conducteurs sont allumés et éteints. Ceci peut
étre réalis¢ par l'utilisation de la modulation de largeur d'impulsion (MLI/ en anglais dite
Pulse Width Modulation) dans le circuit de commande de 1'onduleur [WIS’02].

De nombreuses techniques MLI ont été développées pour atteindre les objectifs
suivants: large plage de modulation linéaire, moins de pertes de commutation, moins de
distorsion harmonique totale (THD), ainsi que une mise en ceuvre facile et moins de temps de
calcul [MIS’14]. Parmi les différentes techniques MLI on peut citer [REZ’15], [KAM’14] :

1) Modulation sinusoidale-triangulaire (SPWM).

2) Modulation vectorielle (SVPWM).

3) Modulation de largeur d'impulsion a hystérésis (Delta).
4) Modulation aléatoire (RPWM).

5) Modulation d'injection harmonique.

1.4.2.1 Commande par modulation de largeur d'impulsions

La MLI est le terme utilisé pour décrire I'utilisation d'un signal numérique pour générer
un signal de sortie analogique [LU’11]. Cette technique est couramment utilisée dans des
applications telles que le controle de la vitesse du moteur, les convertisseurs, les
amplificateurs audio, ...etc.

a) Principe de la technique sinus-triangle

Le principe de cette stratégie est la détermination des portions de temps (durée de
modulation) qui doivent étre allouées a chaque vecteur de tension pendant la période
d'échantillonnage [BEN’16]. Pour ce faire, on compare un signal de référence sinusoidal
(signal modulant) avec une forme d'onde triangulaire (signal porteur), la fréquence du signal
modulant étant la fréquence fondamentale (égale a f=50) et la fréquence porteuse définissant
la fréquence de commutation (haute fréquence). Le résultat de la comparaison de ces deux
signaux est un signal rectangulaire, que l'on considére comme les ordres d’ouverture et de
fermeture des interrupteurs du circuit de puissance.
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Le principe de ce type de modulation et la forme d'onde du signal de commande sont
illustres par la figure 1.7.

Modulation sinus-triangle

R
UL
Y I UUHI\IV
NUARARRARRARRARAAR

0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.0 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02

Modulante
Porteuse
T

||

Signal de commande

0.5

0

0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016 0,018 0.02
Offset=0 Temps (sec)

Fig. 1.7 Principe de la technique MLI.

Les trois phases références de la MLI sont décalées de 120" et donc le signal de sortie

sera constitué¢ de tensions triphasées symétriques. Il ya deux parameétres caractérisent cette
commande :

1) L’indice de modulation qui définit le rapport entre la fréquence de la porteuse et la
fréquence de la référence :

m, = o (1.59)

2) Le taux de modulation (ou rapport cyclique) qui donne le rapport entre I’amplitude
de la modulante et la valeur créte de la porteuse:

Vg <1 (1.60)
r=-— .
oS
p
Ou:
fp : fréquence du signal porteur qui définit la fréquence de commutation.
L, ;o fréquence du signal de modulation (signal sinusoidal).

wa : tension maximale de la modulante.

vV tension maximale de la porteuse.
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b) Inconvénients de la technique MLI

Dans la majorité des cas, ’onde idéale est sinusoidale. L'implémentation de la MLI est
trés simple et permet de se rapprocher du signal désiré, mais il existe des problémes associés a
cette technique, a savoir [SAK’17], [MIS’14]:

1) La MLI géneére des harmoniques dans la tension de sortie, provoquant des oscillations
du couple.

2) Aucune gestion des déséquilibres du systéme triphasé.
3) Des pertes dans le réseau et dans la charge (des pertes fer et des pertes Joule)
4) Des bruits acoustiques et des résonances ¢lectromécaniques.

5) Grande difficulté a contréler les variables avec des références sinusoidales : les
régulateurs PI ne peuvent pas effectuer une régulation sinusoidale sans endommager la
référence sinusoidale.

Les inconvénients mentionnés de la MLI sinus-triangle sont réduits en utilisant la
technique modulation vectorielle (SVM). La SVM consiste a utiliser un schéma de
commutation spécial des six interrupteurs d'un convertisseur de puissance triphasé. Cette
technique utilise plus efficacement la tension du bus et génére moins de distorsion
harmonique dans l'onduleur de tension triphasée. Bien que la SVM soit plus compliquée que
la technique MLI sinus-triangle , il peut étre facilement mis en ceuvre avec les cartes DSP
modernes [MIS’14].

1.5 Conclusion

Ce chapitre a été consacré a la détermination du modéle mathématique de la MAS
triphasée alimentée en tension ainsi qu'a la modélisation de I’onduleur qui sera utilisé pour
alimenter cette machine. La premiére partie de ce chapitre a été consacrée a une bréve
description du principe de fonctionnement d'un variateur de vitesse asynchrone. Ensuite, la
modélisation de la machine asynchrone triphasée alimentée en tension a été présentée.
L'application de la transformation de Park a permis de réduire la complexit¢ du modele et
d'obtenir un modele biphasé de la MAS dans différents référentiels. Enfin la modélisation de
I'onduleur triphasé a deux niveaux et sa commande par la technique MLI a ét¢ développée.

Le chapitre suivant sera consacré a la présentation de trois types de commandes
conventionnelles de la MAS: la commande vectorielle a flux orienté (FOC), la commande
directe du couple (DTC) et la commande feedback linéarisation.
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I1.1 Introduction

Aujourd'hui, il existe de nombreuses techniques de commande du moteur asynchrone,
les principales différences entre elles étant les performances, la viabilité et le colit de la mise
en ceuvre réelle. Il convient de noter que les progres significatifs en informatique et le
développement de I’¢lectronique de puissance ont permis de réduire les cofits et d'améliorer
les performances des moteurs a courant alternatif ainsi que de mettre en ceuvre en temps réel
de méthodes complexes de commande de ces machines.

Ce chapitre est consacré a la présentation de quelques techniques de commande
classiques pour le controle de la MAS triphasée. Les principes de base et les caractéristiques
de chaque méthode seront donnes en détail. Tout d'abord, la commande vectorielle a flux
rotorique orienté sera discutée d’une manicre détaillée. Ensuit la commande directe du couple
dite en abrégé (DTC), et qui est une alternative intéressante a la commande vectorielle sera
présentée. Enfin, le principe, la théorie et la mise en équations de la commande linéarisation
par bouclage dans le sens entrée-sortie seront développés. Les trois techniques appliquées a la
machine asynchrone seront validées par simulation dans un environnement MATLAB-
SIMULINK.

I1.2 Commande vectorielle a flux rotorique orienté

Les machines a courant continu sont utilisées en robotique et dans les applications a
vitesse variable, ces machines ayant une qualité intrinséque, elles permettent un controle
indépendant du flux et du couple [GRE’97].

Dans toute application de contrdle de vitesse et de position, le couple est la variable
principale qui doit étre contr6lée. Dans un moteur a courant continu a excitation séparée,
comme indiqué sur la figure IL.1, le flux et le couple électromagnétique sont controlés
directement et indépendamment par le courant d’excitation et le courant d'induit. Pour un
courant de flux constant, le courant d'induit détermine de maniére unique et linéairement le
couple électromagnétique résultant [MOH’14], [FIL 13].

Comparés aux moteurs a courant continu et a courant continu sans balais, les moteurs
asynchrones se caractérisent par un colt inférieur, une construction plus robuste et une
maintenance relativement facile. Nous avons donc cherché a les remplacer par des machines
asynchrones [MOH’14], [GRE’97]. Au contraire, la machine asynchrone présente un fort
couplage entre toutes ses grandeurs ¢lectromagnétiques [BEN’16]. D'apres les principes de
I'¢lectrotechnique, il est connu que les grandeurs triphasées des machines a courant alternatif
triphas¢€ peuvent étre résumées en vecteurs complexes. Ces vecteurs peuvent étre représentés
dans des reperes cartésiens, qui sont spécifiquement choisis pour présenter convenablement
les relations physiques des machines [QUA’15]. Grace a ces relations et aux avancées
technologiques dans le domaine de 1'¢lectronique de puissance et de signal, la commande
vectorielle a flux orienté (Field Oriented Control (FOC)) a été introduite au début des années
1970 [REZ’15].

A la fin des années 60 et au début des années 70, des chercheurs allemands ont proposé
une nouvelle théorie de commande, appelée commande a flux orienté, qui s'applique a la fois
aux machines asynchrones et synchrones. Le but de la commande vectorielle (commande a
flux orienté¢) d'une machine asynchrone est d'émuler le comportement d'une machine a
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courant continu a excitation séparée. Cela est réalisé en séparant les courants statoriques de la
machine asynchrone en deux composantes: 1'une composante directe produisant le flux et
l'autre une composante quadrature produisant le couple, en utilisant des transformations
biphasées de Park, [BOS’87], [VAS’98], [FIL’13], [NAM’18]. L’implémentation de cette
stratégie de contrdle améliore le comportement dynamique et statique de la machine [WIS’02]
[BEN’16]. De plus, cette commande fondée sur le principe du découplage entre le flux et le
couple a permis aux machines alternative d’étre largement utilisées dans l'industrie, aussi
bien dans les domaines de la traction électrique que dans celui de la robotique [GRE’97].

Dans cette section, nous présentons la commande vectorielle a flux rotorique orienté de la
machine asynchrone alimentée en tension.

I1.2.1 Techniques d'orientation du flux

Dans le cas de la MAS, la technique d'orientation du flux est triée selon le choix de la
référence du flux que I'on souhaite orienter. Par conséquent, trois types d'orientation du flux
sont possibles :

v" Orientation du flux rotorique : ¢, = ¢, ¢ =0
v" Orientation du flux statorique : ¢, = ¢, ¢ =0

v' Orientation du flux d’entrefer: ¢, = ¢, ¢, =0

L'orientation du flux rotorique est le plus populaire pour sa simplicité et sa bonne
nature de découplage [NAM’18].

Un obstacle technique est la difficulté de mesurer ou d'estimer l'angle du flux rotorique.
Selon la méthode d'obtention du module de flux et d'acces a son angle, les controles orientés
sont classés en méthode directe DFOC et indirecte [IFOC. La commande directe est basée sur
des estimations ou des mesures de flux pour pouvoir effectuer sa régulation [NAM’18],
[VAS’98] tandis que la méthode indirecte repose sur I'équation de glissement [MEL’18].

I1.2.2 Principe de la commande vectorielle

Dans le contrdle vectoriel a flux rotorique orienté, 1'axe d est considéré comme l'axe de
référence et le vecteur de flux est aligné avec cet axe principal (figure I1.2). Cela se fait en
transformant les courants triphasés instantanés en un référentiel biphasée, ce qui produit deux
composantes, la composante directe joue le role du courant d’excitation qui permet d'ajuster la
valeur du flux, et la composante quadratique, étant orthogonal a l'axe d, joue le role du
courant induit et permet de controler le couple [NAM’18], [GLU’15].

Par conséquent, si les deux composants i ,, = ctaient completement indépendants I'un

de l'autre, et donc complétement découplés, le concept fonctionnerait parfaitement avec deux
contrleurs PI de courant séparés.

Dans les deux cas d'alimentation, en courant ou en tension, le principe de la commande
vectorielle est le méme, c'est-a-dire que le controle des deux composantes de courant est
indépendant [SAK’17].
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—| Composante du couple I—

Fig. I1.1 Analogie de la MAS avec MCC a excitation séparée

I1.2.3 Commande vectorielle de la MAS
I1.2.3.1 Mise en équation de la commande vectorielle

Dans un repere mobile li¢ au champ tournant, les équations des tensions statoriques et
rotoriques de la MAS ainsi que I'équation de couple, sont les suivantes:

di M M
— e ——pQp

V.= ai,—Lowi +Lo —
17 sd s s sq s dt Z—LLT rd L

sd

r

di_ M M
V, =Lowi, +ai +Lo “4 2 Qe — M

dat L TL
< dzd _ %Z - Ti@ o, - ), (IL1)
c = PL%((,DT dz'sq — 907-qis d)
Avec :
a, = Rs—i—;\ir ,T,.:]l;:

I1.2.3.2 Orientation du flux rotorique

Par principe de la commande vectorielle, le flux rotorique est enticrement orienté selon
I’axe d, si le repere est parfaitement orienté, la composante du flux en quadrature devient
nulle :

Ly =¢. ¢,=0 (I1.2)

Elle peut étre représentée par le schéma suivant :
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Fig. I1.2 Schéma représentatif de 1’orientation du flux rotorique

L'angle 0 , reflete la position de l'axe direct (d) du nouveau référentiel tournant par rapport a

I'axe du référentiel fixe. Apres orientation du vecteur flux rotorique selon I'axe direct (d), le
mode¢le du moteur asynchrone est simplifié de la fagon suivante :

di M
ng —alzsd - LSO'LUSZS(] + Lsa dt fT,L7 SOT
o di, M
V;q :Lso-wszsd + alzsq T LSO-E * prgO,
dp M 1
lae, w1 1.3
i T 7% (IL3)
Mi
w, =—
s 1_;807«
cC = P% ?
em L T sq

11.2.3.3 Estimation de la pulsation statorique

L'angle d'orientation est calculé a partir de la pulsation statorique qui est reconstruite en

utilisant la vitesse ¢électrique ajoutée a la pulsation de glissement :

M
w=w fw, =p +— (IL.4)
| | Te,
La position du flux rotorique est alors déterminée par l'intégration de la pulsation statorique:
0, = [wat (IL5)
Ou:

w, : pulsation statorique (de synchronisme).
w,, : pulsation de glissement.

w_ : vitesse mécanique qui peut Etre mesurée ou estimee.

11.2.3.4 Expression du flux rotorique

En appliquant la transformée de Laplace aux systemes d’équation (I1.3), le flux
rotorique s’écrit :
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M

@,

11.2.3.5 Expression du couple électromagnétique

Par ’application d’orientation du flux rotorique de la machine, le couple électromagnétique
se réduira a :

M
Ccm = PL_(’Drqu

r

(IL.7)

Les relations (I1.6) et (II.7) montrent qu’il est possible d’agir indépendamment sur le
flux rotorique et le couple électromagnétique, a partir des grandeurs des courants statoriques

iy et i, respectivement, ce qui donne a la machine asynchrone des caractéristiques
analogues a celles de la MCC a excitation séparée [GOL’94], [MER’07]. Les caractéristiques
sont linéaires, si le flux rotorique est constant, on voit que le couple électromagnétique est

proportionnel a la composante by > ainsi que l'amplitude du flux rotorique est déterminée par la

composante directe 7 , . Aux vitesses inférieures ou €gales a la vitesse nominale, la stratégie

du controle vectoriel maintient le flux constant a sa valeur nominale afin d’assurer a tout
moment un couple électromagnétique maximale.

Plusieurs applications nécessitent un fonctionnement en survitesse a puissance
constante, sachant que la puissance mécanique maximale est proportionnelle au produit du
couple et de la vitesse nominale. Pour un fonctionnement en survitesse et en gardant un
niveau énergétique constant, le flux résultant est réduit, c’est ce qu’on appelle le défluxage.
Dans ce cas, le processus de découplage disparait (en régime transitoire) et le couple
diminue et il est difficile de le controler [MER’09]. Le bloc de défluxage est défini par la
fonction non-linéaire suivante :

128 pour ‘Q,‘ <Q mode normal
=19 I8
r ‘ Qn P pour ‘Q,‘ >Q mode défluxage (IL8)
9
N
¢rn
+ } > Q
-Q 0 Q.

Fig. I1.3 Bloc de défluxage

* . ror
p, - flux rotorique de référence.
¢, - flux rotorique nominal.

2 : vitesse mécanique nominale.
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Un régulateur PI pour le flux permet d'accélérer la réponse du flux de la machine uniquement
en régime transitoire. Pour cette raison, un régulateur de type PI pour le flux est optionnel
dans la commande vectorielle indirecte [MIN’97].

I1.2.4 Description des régulateurs de courant et de vitesse

Afin de garder les performances de la commande vectorielle, il est nécessaire de mettre
en ceuvre des boucles de régulation des courants statoriques pour les deux axes d et q. Pour
s'assurer que les courants réels suivent les courants de consigne, nous avons choisi d’utiliser
des régulateurs de type Proportionnel-Intégral (PI). Ce type de controle est simple a mettre en
ceuvre et assure une erreur statique nulle grace a 1’action d’intégration, tandis que la rapidité
de réponse est établie par 1’action proportionnelle [REZ’15]. Pour dimensionner les
régulateurs, nous utilisons les équations de tension du stator :

V,= (a1 + SL,U)i,d —Lowi —ﬂ(p'
| S (ILY)
, . M :
Vsq — (al + SLSO')ZSQ +Lowi , + L—pQT(pr

Les équations de tension contiennent des termes de couplage entre les axes d et g, qui
influencent les deux courants i, et isq , et donc le flux et le couple. Dans ce cas, un

découplage doit étre effectu¢ entre les deux axes afin de permettre un contrdle indépendant
des composantes du courant statorique et donc éviter de perturber le flux rotorique.

En remplagant l'expression de la vitesse électrique (I1.4) dans les équations de tension
statoriques (I1.9), les tensions s’écrivent:

V., = (al + sLsa)z'sd - Lsawsz'sq - ﬂgor

TL,
}WT I (I1.10)
‘/;q = (al + S'Lso-) isq +Lso-wsisd + L_ wsgpr - ?isq
Nous pouvons réécrire les tensions de références en séparant les termes de couplage :
V;d - (al + SLGJ) Z.sd - ‘/sd +esd (II 1 1)

Vi= (al + sLsa) = Vsq +e,,

1
sq sq

Les termes de compensation qui pouvant étre considérées comme des perturbations sont
définis par :

leni M

fu = TETA T L, " (IL12)
M . '

wsgpr - ?qu

r

€ :—Lgawgigd — f

5q

r

Il existe deux techniques principales approches: le découplage par retour d’état et
découplage par compensation. Dans ce travail, nous effectuons un découplage par
compensation qui est présenté sur la figure 11.4. La mise en ceuvre de la régulation peut alors
se faire sur le nouveau systéme découplé (I1.10). Parmi les différentes méthodes d'adaptation
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des correcteur PI, il est nécessaire de prendre en compte 1’annulation des erreurs statiques, la
stabilité et la rapidité dans les deux boucles de courants, ainsi que la prise en compte tous
les retards qui pouvant affecter la commande [BEN’13].

I eSd
Lsa A Vi i
MAS [0
+ I,
; y Onduleur
sq h sq
e

5q
Fig. I1.4 Régulation et découplage par compensation

A partir de 1'équation mécanique du moteur (I.17), la fonction de transfert de régulateur de
vitesse s’écrit sous la forme suivante :

1

Q (IL13)

Afin de controler la vitesse de la machine asynchrone qui est liée au couple, nous
supposons que le flux est parfaitement régulé et nous utilisons un correcteur PI classique. La
boucle de régulation est représentée sur la figure suivante :

Q* Cem 1
—$ S PI + Y, Q.

Fig. IL.5 Boucle de régulation de la vitesse

I1.2.5 Machine asynchrone alimentée en tension

Pour une machine asynchrone triphasée alimentée en tension, les tensions statoriques et
la pulsation statorique sont considérées comme des variables de commande, le flux rotorique
et la vitesse mécanique sont considérés comme variables d'état.

Via—
Mod¢ele —— o,
y — de la
b MAS > Q,
o, —

Fig. I1.6 Schéma bloc du modéle biphasé de la MAS dans un repére 1ié au champ tournant

11.2.5.1 Commande vectorielle indirecte

La commande vectorielle par la méthode indirecte (IFOC) a été proposée par Karl
Hasse (1969) [HAS’69]. Dans cette méthode le flux n'est pas régulé et il est fixé en boucle
ouverte [GRE’97], de sorte que les capteurs et les observateurs de flux ne sont pas
nécessaires. D'autre part, sa position doit étre connue pour effectuer les changements de
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coordonnées. Cela nécessite un capteur de vitesse du rotor, cette vitesse est ajoutée a une
consigne de glissement, I’intégration de cette somme fournit la position du flux [BEN’16].

La technique IFOC est généralement préférée a la DFOC car elle est plus simple et
n’exige pas beaucoup de capteurs et d’observateurs. Mais l'inconvénient majeur de la
méthode indirecte est que 1'équation de glissement dépend de la résistance du rotor qui sont
affectées par la température et de I'effet de peau [MEL’18]. La méthode IFOC est basée sur
les équations de la machine dans un référentiel tournant, le schéma global de la commande
vectorielle indirecte de la machine asynchrone alimentée en tension est illustré par la figure
sulvante :

Réseau — ——
VA

Capteur

de vitesse

Fig. I1.7 Schéma structurel de la commande vectorielle indirecte de la MAS

11.2.5.2 Commande vectorielle directe

En 1971 Blaschke [BLA’72] a développé la commande vectorielle directe (DFOC) dans
les laboratoires de Siemens [REZ’15]. Dans cette méthode, le flux rotorique est régulé par une
boucle de contre-réaction, ce qui nécessite sa mesure ou son estimation [GOL’94]. Pour la
mesure de flux, 1'idée est d'utiliser des capteurs a effet Hall ou des bobines supplémentaires
dans I’entrefer de la machine et de mesurer directement le vecteur de flux. La mesure directe
avec ces capteurs est trés coliteuse car elle nécessite des modifications au stator de la machine
[MEL’18]. En plus, ces capteurs sont soumis a des conditions extrémes a l'intérieur du moteur
(température, vibrations, ...etc.). L'avantage de la méthode directe est que les mesures de
tension et du courant sont disponibles pour l'estimation du flux et cette méthode est moins
dépendante des variations de parametres de la machine [MEL’18], [GOL’94]. D'autre part, la
pulsation de glissement est directement calculée a partir des grandeurs mesurées ou estimées.

Dans la méthode directe d’orientation du flux, la régulation de flux est nécessaire, il
suffit d'ajouter un régulateur proportionnel-intégral pour contrdler le flux rotorique comme
illustré dans la figure suivante :
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Fig. 11.8 Boucle de régulation de flux

Le schéma global de la commande vectorielle directe de la machine asynchrone
alimentée en tension est représenté sur la figure suivante:

Réseau — —p—
3 \/\

1

Estimation
du Flux

N

Capteur

de vitesse

Fig. I1.9 Schéma structurel de la commande vectorielle directe de la MAS

Au cours de notre travail, nous nous limiterons a commander la machine asynchrone
via la version directe de la commande vectorielle, car nous utiliserons beaucoup la boucle de
régulation de flux dans les prochains chapitres.

11.2.6 Résultats de simulation de la commande DFOC

Dans cette section, nous allons vérifier I'efficacité de la commande vectorielle directe a
flux rotorique orient¢ de la MAS. Le systéme est simulé¢ a l'aide d'un logiciel MATLAB-
SIMULINK. Le mod¢le de la machine est celui étudié au premier chapitre dans un référentiel
biphasé li¢ au champ tournant, le temps de simulation est fixé a t=1 sec et les parametres du
moteur sont donnés dans I’annexe C. Des régulateurs PI classiques sont utilisés pour la
régulation du flux, ainsi que des courants statoriques et un régulateur de type PI anti-windup
pour la boucle de vitesse.

La figure I1.10 montre l'évolution des grandeurs caractéristiques de la machine lors
d’une commande directe avec un flux de référence constant égalelWb. La vitesse de
référence est maintenue constante a sa valeur nominale 1423 tr/min avec un couple de

charge de 10 Nm appliqué at=0.5 sec. Nous pouvons noter que :

v La vitesse atteint et suit parfaitement sa référence au bout de t=0.1 sec, avec une bonne
dynamique sans dépassement et sans erreurs statique.
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Fig. I1.10 Résultats de simulation de la commande DFOC en tension
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v" On remarque une chute de vitesse de 5 % au moment de 1’application du couple. Cette
perturbation est rapidement rejetée et la vitesse regagne sa valeur imposée.

v" Les courants triphasés sont quasi-sinusoidaux avec un appel de courant de 16A (valeur
de créte) au démarrage.

v" En présence de la charge a I’instant t=0.5 sec, le courant atteint une valeur créte de5 A.

v Au démarrage, le couple électromagnétique a un dépassement de valeur 20 N.m et aprés
oscille auteur de zéro, ces oscillations correspondent a un appel de courant.

v' A linsertion de I’application de la charge t=0.5 sec, le couple électromagnétique bien
compense le couple de charge.

v" Le principe du flux rotorique orienté est assuré rapidement, du fait que la composante
en quadratique de flux rotorique est nulle comme souhaité, tandis que la composante
directe se stabilise a la valeur imposée 1 Wb .

v" Le découplage entre le flux et le couple est parfaitement réalisé : on observe une bonne
poursuite du flux selon la valeur imposée indépendamment de la charge appliquée.

v' Le découplage est assuré du fait que les courants directe et quadratique suivent
exactement leurs références.

v" On constate que la composante quadratique i, est proportionnelle a la variation du

couple tandis que la composante directe ¢, est peu perturbée et a la méme forme que

celle du flux.

En bref, nous notons que cette commande offre des résultats trés satisfaisants avec une
bonne dynamique de suivi ainsi qu'une réjection acceptable des perturbations. Les
performances sont similaires a celles de la machine a courant continu. Cependant, elle est
sensible aux variations des parametres dans le temps dus a la saturation, a la température,
...etc. Par conséquence, les correcteurs PI classique n'atteindront plus les performances
requises [GRE’97], [MER’09].

I1.3 Commande directe du couple (DTC) de la MAS

La commande directe du couple de la machine asynchrone a été introduite au milieu des
années 80 au Japon par Takahashi et Nagochi [TAK’86] et également en Allemagne par
Depenbrock [DEP’87], [DEP’88]. Cette stratégie de commande directe appartient a la
catégorie des lois de commandes en amplitude au lieu de lois de commande en durée
(Modulation de Largeur d’Impulsions MLI) [MAI’17].

La commande DTC correspond a un contrdle séparé et direct du flux statorique et du
couple électromagnétique d'une machine asynchrone. L'idée de base de cette méthode est de
minimiser les erreurs du couple et du flux a zéro en utilisant une paire de comparateurs a
hystérésis et ensuite en sélectionnant 1'état approprié de commutation de 1'onduleur
[VAS’98], [LIN’05]. Par rapport aux commandes conventionnelles (scalaire et vectorielle),
DTC présente de nombreux avantages tels que : une mise en ceuvre plus simple, une réponse
rapide du couple, moins de dépendance aux parametres de la machine et aucun transformation
entre les coordonnées ainsi que 1’absence des régulateurs de courant [ZHA’06], [ZHA’16].
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Bien que la DTC soit de plus en plus populaire, il existe certains inconvénients auxquels
il faut remédier. En raison de I’utilisation des régulateurs a hystérésis, la fréquence de
commutation de I’onduleur n’est pas constante, ce qui entraine 1’apparition d’oscillation au
niveau du couple et du flux statorique, ainsi qu'une difficulté a controler le couple et le flux
dans les basses vitesses [MAI’17], [CAS’02], [TAZ’15]. Pour surmonter ces probléme, de
nombreux travaux scientifiques sont apparus dans la littérature principalement pour améliorer
les performances de la DTC pour la machine asynchrone et chacun a ses propres avantages et
inconvénients, tels que :

v' DTC hybride [BUJ04].
v DTC prédictif [OUH’16].
v" DTC a fréquence constante [KAN’99].

Néanmoins, 1’objectif de ce chapitre est d'étudier les commandes conventionnelles de
la machine asynchrone. Par conséquent, nous nous focaliserons sur la technique DTC
classique que nous retrouvons fréquemment dans la littérature. Cette technique sera validée
par simulation.

I1.3.1 Modé¢le de 1a MAS dédié a la DTC

Le mod¢ele mathématique d'une machine asynchrone peut étre écrit dans un repeére
stationnaire en supposant que le courant et le flux statorique sont des variables d'état. Le
modele mathématique d'une MAS destiné au contrdle direct du couple s’écrit:

di,, ——L—i——l i —wi, + ! +—w —l—L
dt O_/IL 0_]’; sou rsB O‘LGTL gosa O'Ls 7'805‘6 O_Ls sa
di, 1 1. . 1 1 1
s +_ Zs’i + wrzm + 809"3 - (.Urgpm + ‘/9‘3
| dt ol oT |" oLl Y oL " oL 7 (I.14)
d
Do _y _Ri
dt sa s sa
dgos’ﬁ .
d t = sB - 'RSZS,H

I1.3.2 Principe de la DTC
I1.3.2.1 Controle du flux statorique

Les expressions vectorielles des tensions et des flux de la machine asynchrone, dans un
référentiel fixe li¢ au stator, sont données par :

_ _ 4z
V =R +—2

s s 8 dt

— - dp . _
W =0=Ri + dt7 —Jjw @, (IL.15)
. =Li + Mi

$. =Li + Mi

A partir des équations de tension statorique (II.15), le flux peut étre obtenu comme suit :
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Q@:1@+]@—Q@dt (IL.16)

Nous considérons que la chute de tension due a la résistance due stator peut éEtre

négligée par rapport a la tension pour les régions a grande vitesse, 1'expression du flux
deviendra:

Q®%Q®+fsﬁ (IL17)

Pendant un court intervalle de controle [0 T }correspondant a la période

d'échantillonnage T’ . Le vecteur du flux du stator peut €tre modifi¢ progressivement en
appliquant le vecteur de tension du stator :

pk+)~p k)+TV = Ap, =TV, (IL18)
Avec :

©,(0) : est le vecteur flux a t=0 (flux initial).

@ (k) : est le vecteur de flux statorique au pas d'échantillonnage actuel.

gBS(k + 1) : est le vecteur de flux statorique au pas d'échantillonnage suivant.

Ap, :est la variation du vecteur de flux statorique.

@, (k+1)
4
Ap =TV,
> o

Fig. I1.11 Evolution du vecteur flux dans le plan a3

L'équation (IL.18) implique que la trajectoire du vecteur de flux statorique suit la
direction du vecteur de tension, de sorte que, I’extrémité du vecteur de flux décrivant une
droite parallele a ce vecteur tension [SAK’17], [BEL’11] comme illustré a la figure I1.11.

11.3.2.2 Controle du couple électromagnétique

A partir des expressions des flux (II.15), le courant du rotor s'écrit:

- 1
i =—

oL

M _
P, 17 P

S

(11.19)

En injectant (I.19) dans I’équation de tension rotorique (II.15), on obtient une relation entre
les flux statoriques et rotorique comme suit :
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+ L—w
oT, I

dp,
dt

_ M

= 5 11.20
P, ngws (I1.20)

Dans la relation (I1.20) nous pouvons observer que le flux rotorique est plus lent que le
flux statorique avec un retard de temps constant €gal aoT’ . En supposant que pendant un pas

d'échantillonnage, le flux rotorique peut étre considéré invariant [WAN’14]. D'autre part, le
couple électromagnétique est proportionnel au produit vectoriel entre les vecteurs de flux
statorique et rotorique :

M o, _ M

P,

sin (0, ) (I1.21)

ST

&,
6 :1l'angle entre les vecteurs flux statorique et rotorique.

‘@S‘ : module du vecteur flux stator.

‘@r‘ : module du vecteur flux rotor.

D'aprés (I1.21), on peut remarquer que le couple dépend de l'amplitude du flux
statorique et rotorique ainsi que de l'angle entre eux. Etant donné que le flux rotorique suit les
variations du flux statorique, et que ce dernier peut contrdler son module et sa position a partir
de la tension statorique, il est donc possible de controler le couple électromagnétique.

Dans le moteur asynchrone, le flux du rotor se déplace lentement mais le flux du stator
peut étre modifi¢ immédiatement. Dans la méthode de contrdle direct du couple, l'angle entre
le flux statorique et rotorique ¢ _peut étre utilis€ comme variable de contréle du couple. De

plus, le flux du stator peut étre facilement ajusté par la tension du stator.

I1.3.3 Description de la structure de contréle
11.3.3.1 Sélection du vecteur de tension

Le concept de base de la commande DTC, appliquée a la MAS, est de controler le
couple électromagnétique et le flux directement et indépendamment en utilisant six ou huit
vecteurs de tension disponibles dans 1'onduleur de tension triphasée a deux niveaux [OZT’08],
[ZHA’16]. Le vecteur de tension statorique peut tre représenté en utilisant les états de
commutation de I'onduleur et la tension du bus continu par [BEN’14] :

2w LAr

S +5¢7% +8¢ % (I1.22)

V(8,58 ) = ViV, :@m

Ou V, est la tension du bus continu et le premier coefficient provient de la transformation
biphasée.
L'équation (I1.22) décrit huit vecteurs de tension qui correspondent aux états possibles

de l'onduleur, ces vecteurs sont repreésentés sur la figure 11.12. 1l y a six vecteurs actifs V.

jusqu'a V. _ et deux vecteurs nulsV_ ., V_. Les six vecteurs de tension non nuls sont distants
i—1 0° 7

des 60 les uns des autres. D'aprés (I1.18) la variation de flux statorique dépend directement
de la tension de 'onduleur et donc une sélection correcte du vecteur de tension par 1'état de
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'onduleur (Sa,Sb,Sc>perrnet de déplacer le vecteur du flux de maniere a maintenir son

amplitude constante.

Fig. I1.12 Délimitation des 6 secteurs et choix des vecteurs des tensions

D'autre part, la figure I1.12 illustre la localisation dynamique possible du flux
statorique, et ses différentes variations en fonction des états de commutation de 1'onduleur
choisis. Comme discuté ci-dessus, un changement dans le vecteur du flux aura également une
incidence sur le couple. Par conséquent, le choix du vecteur de tension dépend de I'amplitude
ainsi que de la position du vecteur du flux du stator afin de respecter 1'évolution du couple
souhaitée. Pour cela, la trajectoire du vecteur du flux statorique circulaire sera divisée en six
secteurs symétriques [BEN’14], [AMM’17]. Les emplacements des six secteurs sont indiqués
dans la figure 11.13 par la ligne continue.

I1.3.3.2 Controéleurs a hystérésis

La commande DTC est basée sur deux contréleurs a hystérésis, 1'un pour la correction
d'erreur du couple et 'autre pour la correction d'erreur du flux. Le controleur a hystérésis du
couple essaie de maintenir le couple du moteur dans une bande d'hystérésis prédéfinie et le
controleur a hystérésis du flux fait tourner le flux du stator de maniére circulaire le long de la
trajectoire de référence [OZT’08], comme illustré a la figure I1.13.

Le principe des contrdleurs a hystérésis consiste a reformuler les différences entre le
couple et le flux estimés et leurs références en des sorties entiéres. A partir de ces sorties des
controleurs et des informations sur le secteur du vecteur de flux , un vecteur de tension
optimal est sélectionné a partir d'une table de commutation puis appliqué a 1'onduleur pour
minimiser les erreurs du couple et du flux rapidement et efficacement [ZHA’16]. Le flux
statorique est controlé a l'aide d'un comparateur a hystérésis a 2 niveaux afin de maintenir ce
vecteur dans une couronne circulaire, tandis que le couple électromagnétique est controlé a
l'aide d'un comparateur a hystérésis a 3 niveaux qui permet de fonctionner dans les quatre
quadrants.
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Fig. 11.14 Controleurs a hystérésis

Les signaux de sortie des contrdleurs a hystérésis sont définis dans

le tableau suivant :

Tableau I1.1: Sorties des controleurs a hystérésis

Sortie de contréleurs du flux Sortie de contréleurs du couple
Etat d'erreur Etat de Sortie Etat d'erreur Etat de Sortie
e, > HW de, =1 e, > HC dac =1
e, < —H@ dp, =0 e, =0 dC =0

e, <—H, ac =-1

Avec :

H R H o largeur d’hystérésis du correcteur.

dp, = 0 :le module de flux statorique doit €tre diminue.

dp, =1 :le module de flux statorique doit €tre augmenté.
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dC = 1:le couple doit €tre augmenté pour une consigne positive.
dC =0 :le couple doit €tre diminué.

dC = —1:le couple doit étre diminue pour une consigne négative.

em

Pour un secteur particulier, le vecteur de tension active est généralement choisi parmi
quatre vecteurs de tension non nuls pour controler le couple et rendre la trajectoire du flux
statorique circulaire de sorte que [ZHA’16], [AMM’17]:

v Si IZ ., est sélectionné, ¢ augmente et €~ augmente.
v Si 171.71 est sélectionné, ¢_augmente et C' diminue.

v Si I7Z.+2 est sélectionng, o, diminue et C augmente.

v Si 171.72 est sélectionn¢, ¢ diminue et C ~ diminue.

Pour chaque secteur, les deux vecteurs de tension (171.,172. ., ) ne sont pas pris en compte
puisqu'ils peuvent augmenter ou diminuer le couple selon la position du flux dans le méme
secteur. D'autre part, les vecteurs de tension nulle VO(OOO> et 177(111> sont sélectionnés

lorsque l'erreur du couple se situe dans les limites d'hystérésis données (dans ce cas le couple
diminue et le module du flux reste inchangé) [ARI’01], [ZHA’16].

11.3.3.3 Table de commutation

La table de commutation permet de contrdler le flux et le couple en fonction du signal
généré par les controleurs d'hystérésis, un seul vecteur de tension peut étre sélectionné pour
ajuster le couple et le flux. Le choix de ce vecteur dépend des sorties des contrdleurs et de la
position du vecteur du flux statorique [TAZ’15]. La table résultante pour la commande DTC
qui a été proposée par Takahashi est présentée dans le tableau I1.2 [TAK’86] :

Tableau I1.2: Tableau de sélection des vecteurs de tension

Etat d'erreur | Etatdlerreur | Secteur | Secteur | Secteur | Secteur | Secteur | Secteur
de flux de couple 1 2 3 4 5 6

1 V,(010) | V,(011) | V,(001) | V. (101) | V,(100) | V,(110)

; 0 V.(000) | V. (111) | V. (000) | V.(111) | V,(000) | V(111)

1 V.(001) | V(101) | V,(100) | V,(110) | V,(010) | V,(011)

1 V,(110) | V,(010) | V,(011) | V,(001) | V (101) | V(100)

1 0 V,(111) | V,(000) | V;(111) | V,(000) | V(111) | V,(000)

1 V.(101) | V,(100) | V,(110) | V,(010) | V,(011) | V,(001)

42



Chapitre 11 Commandes Conventionnelles

11.3.3.4 Estimation du flux statorique et du couple électromagnétique

Dans la commande DTC, les références du couple et du flux électromagnétiques sont
comparées aux valeurs estimées pour fournir des erreurs aux contrdleurs a hystérésis. A partir
du mode¢le de la machine exprimé dans un référentiel lié au stator, les composantes du flux
statorique peuvent étre estimées par:

b, = f (v,, - Ri,, )it (I1.23)
@, = f (v, — R, )it |

L'amplitude du flux statorique peut alors étre estimée par :

_ /9530 + ¢, (I1.24)

L'angle de phase du flux statorique peut étre calculé par :

?,

~

0= 25, = tan™’ ) (I1.25)
Pua

Les composantes du vecteur de tension peuvent étre reconstruites a partir de la mesure de la
tension du bus continu et des signaux de commande :

V;a = \/é‘/:ic [Sa _le _lsc]
3 2" 2 (11.26)
1

V=5, -5)

Le couple électromagnétique de la MAS est estimé par :

C, =P, —o,i.) (11-27)

I1.3.3.5 Régulation de la vitesse

La stratégie DTC a la capacité de fonctionner méme sans boucle de régulation de
vitesse, elle ne nécessite donc aucune information sur la vitesse du rotor [AMM’17].
Cependant, pour répondre aux exigences des systemes fonctionnant a vitesse variable, il est
nécessaire d'ajouter au systéme un régulateur de vitesse qui est nécessaire pour générer la
valeur de référence du couple électromagnétique.

" P

Fig. I1.15 Régulateur de vitesse PI anti-windup
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Le contrdleur utilisé dans la boucle de vitesse est un régulateur de type PI anti-windup,
il permet d'améliorer les performances de contrdle de la vitesse en annulant le phénomene de
windup qui est causé par la saturation de l'intégrateur (cas des changements importants de la
consigne sont effectués) [YAN’15]. La figure II.15 présente le schéma fonctionnel du
contrleur PI anti-windup.

I1.3.3.6 Schéma général de la DTC

Réseau —]
IVA

| Table de la DTC |
S

2 i k
T Estimation |/ of
N\
du Flux et du [,
¥

couple

Capteur

de vitesse

Fig. I1.16 Diagramme schématique de la commande directe du couple de la MAS

Le schéma de DTC conventionnelle dune MAS est illustré par la figure 11.16, qui se
compose généralement de quatre parties : estimateur du couple et du flux, des contrdleurs a
hystérésis, une table de commutation et un régulateur de vitesse.

11.3.4 Validation par simulation de la commande DTC

Pour vérifier l'efficacité et les performances dynamiques de la stratégie DTC, une
simulation a été réalisée en utilisant le logiciel MATLAB-SIMULINK pour une machine
asynchrone triphasée alimentée par un onduleur de tension. Les paramétres de la machine sont
mentionnés dans I’annexe C.

La figure I1.17 présente les résultats de simulation obtenus pour les conditions suivantes :
v' Démarrage a vide suivi d’une application d'un couple de charge nominal C' =10 Nm
at=0.5 sec.
v Une référence de vitesse nominale égale a 1423 tr/min .
v Un flux statorique de référence de1.05 Wh.
v Une bande d'hystérésis de 0.001 Wb pour le flux et de 0.01 Nm pour le couple.
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Fig. I1.17 Résultats de simulation de la MAS commandée par DTC
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Les résultats obtenus peuvent étre résumés en :

v' La réponse de la vitesse est rapide et satisfaisant, sans dépassement et suit
parfaitement sa référence.

v La boucle de régulation de la vitesse rejette rapidement la perturbation de charge
appliquée.

v" Le couple compense parfaitement et instantanément la valeur du couple de charge
appliquée.

v' La réponse du couple électromagnétique a un fort couple de démarrage de 14 Nm et
souffre d'une grande ondulation de couple d’environ(0.3 Nm  due au controleur a

hystérésis.
v' Les courants statoriques absorbés par la machine sont sinusoidaux.

v Le flux statorique estimé suit parfaitement sa référence. Cela est trés évident par la
présentation dans le plan complexe qui montre que le flux est pi¢gé dans une bande
d’hystérésis quelque soit la charge appliquée: il démarre du point (0,0) puis tourne
dans le sens trigonométrique pour suivre un cercle de rayon 1.05 Wb fixé par la
consigne. On peut conclure que le couple et le flux sont découplés.

En générale, la DTC classique est utilisée pour sa réponse dynamique rapide ainsi que
pour sa simplicité, mais il souffre d'un inconvénient majeur qui est la variation de la fréquence
de commutation de I’onduleur qui provoque des oscillations au niveau du courant, du couple
et du flux. De plus, pour des basses vitesses, la résistance statorique ne peut étre négligée, ce
qui dégrade les performances de cette technique.

11.4 Feedback linéarisation

La linéarisation par bouclage est une approche de commande non-linéaire qui permet
d'appliquer des stratégies de contrdle linéaire pour les systemes non linéaires tels que le
moteur asynchrone. L'idée principale de FL (Feedback Linearization control en anglais) est
de transformer algébriquement la dynamique d'un systéme non linéaire (complétement ou en
partie) en un systéme linéaire équivalent, de sorte que des techniques de contrdle linéaire
puissent étre appliquées [LAS’17], [AHM’10], [FET’20]. La linéarisation par bouclage est
apparue dans les années 1980 avec les travaux d'Isidori [ISO’89], puis plusieurs travaux ont
été proposés comme dans [KIM’90], [MAR’93], [SLO’91], [ISO’95], [CHI’98] [BOU’04].
Cette technique est basée sur des concepts théoriques de la géométrie différentielle telle que
la dérivée de Lie, les crochets de Lie, le difféomorphisme...etc, et a été employée avec
succes pour résoudre certains problémes pratiques de commande [AHM’10]. La linéarisation
est réalisée par des transformations exactes et un bouclage, il existe deux notions de
linéarisation :

v’ Linéarisation entrée - sortie qui consiste a établir la relation entrée-sortie qui permet de
calculer une loi de commande lin€arisante et stabilisante et ceci suivant des conditions
sur la dynamique interne du systéme.

v’ Linéarisation entrée-état qui consiste a déterminer une sortie linéarisante qui permet
d'établir une loi de commande linéarisante et stabilisante.

Par l'application de I'approche de la linéarisation entrée-sortie sur une machine
asynchrone, nous pouvons garantir un bon découplage entre le flux et la vitesse [MAR’93] ou
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entre le flux et le couple [VON’94]. Ainsi, cette méthode de contrdle permet d'obtenir un tres
bon comportement en régime dynamique et en régime statique.

Dans la derniére partie de ce chapitre, nous présentons quelques notions générales de la
linéarisation par bouclage pour les systémes non linéaire mono-entrée mono-sortie (SISO),
et les systemes multi-entrées multi-sorties (MIMO), puis nous faisons ’application de cette
technique sur la machine asynchrone.

I1.4.1 Dérivée de Lie et degré relatif des systémes non linéaires
Considérons le systéme non linéaire SISO écrit sous la forme d'état suivante :
&= f(z)+ g(z)u

y = h(z)

Ou z € R" est le vecteur d'état, , f(x),g(z) deux champs de vecteurs lisses, u est I'entrée de
commande, h(z)une fonction scalaire lisse (la sortie de systéme).

(11.28)

Définition 1 : la dérivée de Lie de h par rapporta fet g est une fonction scalaire définie par:

Lh(z) = %f(:v)

f
oh

th($) = a—g(x)
’ X

(11.29)

Ainsi, la dérivées de Lie de L fh et Lgh est simplement la dérivées directement de / le long

de la direction du vecteur fet g respectivement.

Définition 2: Si les dérivées de Lie d’ordre i, Lifh(a;) dans la direction deg(x), dans un

voisinage de x = z_, sont tel que :

0’

LgLifh(:z:) =0,i=012,..,7r—2

| (1L.30)
r—1
L L () = 0

Ou:

~
~

=

E
I

L, |Lh(w)|
)= L, [Lf’;lh(x)},z' —0,1,2,..,r —1

Alors, le systeme est dit de degré relatif rdans un voisinage fini dez,. Donc, le degre relatif

r correspond au nombre de fois qu'il faut dériver la sortie y = h(z) par rapport au temps
pour que I'entrée de commande v apparaisse d'une fagcon explicite dans 1'équation résultante.

I1.4.2 Linéarisation entrée-sortie des systemes MIMO

Soit le systéme non linéaire MIMO décrit par la représentation d'état:

8 = @)+ Y g (om s
Yy, = hi(x),z'; 1..,m
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Ou :
T (@ g,(x

e =", fla) = ]g:<x) 9,(x) = g”:@) (IL32)
z, £, (x) 9,,(2)

La linéarisation entrée-sortie des systemes MIMO est obtenue comme dans le cas SISO, en
différenciant les sortiesy, , jusqu'a ce que les entrées apparaissent. Supposons quer;, est le

plus petit nombre entier assurant que, au moins l'une des entrées apparait dans y;w
[AHM’10] alors:

y' =Lh +Y L L 'hu, (IL33)
=1

Avec: L, L:flhi(x) = 0.

Si on exécute cette procédure pour chaque sortie ., on obtient m €quations de la forme:
WLk

Y, (z)
| Lehy (2

S R :2( an E(z)u (IL34)

W| Lk, @

m
fm

Ou la matrice F(x) est définie comme :

r—1 r—1 L r—1
LLh L L e L Lh,
LLh L Lh - L LR
Ba)=| o7 7 e e T T h (I1.35)
r —1 r —1 r —1
qu L f hm Lq2 Lf hm o Lgm L f hm

On définit alors €2 comme l'intersection des (2. . Si, comme supposé précédemment, les degrés
7 b 9

relatifs partiels7, sont tous bien définis, alors ) est lui-méme un voisinage fini dez,. En

outre, si F(x) est inversible dans la région(2, alors, la loi de commande est :

v, — L’J}h1
_I'h
w= BT (I1.36)
vm - L’}” hm

Les équations (I1.36) et (I1.34) fournissent m équations simples de la forme:

Yy =v,i=1.,m (I1.37)
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Puisque l'entrée v, affecte seulement la sortiey , (IL.36) s'appelle une commande de
découplage, et la matrice inversible E(z) s'appelle la matrice de découplage du systéme. On

dit alors que le systtme (I1.34) a un degré relatif vecteur (7;,..,7 ) en z,, et le scalaire

r=r +..+r s'appelle le degré relatif total du systéme en z,.

Un cas intéressant correspond a un degré relatif total égal a n (n est l'ordre du systéme).
Dans ce cas-ci, il n'y a aucune dynamique interne. Avec des entrées auxiliairesv,, congues

comme dans le cas SISO, les deux cas de stabilisation et de poursuite peuvent alors &tre
réalisés pour les systtmes MIMO. La dynamique zéro d'un systtme MIMO peut étre définie,
en contraignant les sorties a étre nulles.

I1.4.3 Application de la linéarisation entrée-sortie a la machine asynchrone

Pour I’application de la commande FL, le modele de la MAS choisi est celui donné par
le systéme d’équitations (1.37), qui peut étre réécrit sous forme d'état suivant :

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

(1L38)
y = h(z)
Avec :
. . T T
= [Zsa Zsﬁ me SDH} ,U - [V;U VY‘J} (H39)
i +bw — V1
T ¢7'11 7'¢7'ﬁ v sa 1 0
b . oL
- b C{}rgpra + ?SOT,H - ’725;’3 ( 1
p— r 0 T
(@) X +_A4,. , 9(x) oL (11.40)
T' QOTQ wrgor,ﬁ T ann O O
1 M . 0 0
wrspra - FTSDM? + EZ@‘&

La sélection des variables de sortie est I'é¢tape la plus importante du principe de linéarisation
par découplage entrées-sorties. Ainsi, pour rester de la commande du couple et du flux, on
prendra comme sorties le couple et la norme au carré du flux rotorique [VON’94] :

y = hz) = | (IL41)
Y,
Avec :
PM
yl 1( ) em L (me s0 SOM sa) (H42)

y, =h(@) =9 =¢, +¢,
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11.4.3.1 Conditions d’application de la loi de commande
La condition permettant de vérifier si la machine asynchrone admet une linéarisation
entrée-sortie est la détermination du degré relatif [MERO’07]. En différenciant les sorties
(IL.41) jusqu'a lI'apparition des entrées :
yl = thl(x) + quhl(x>‘/szx + Lthl(:E)I/aﬂ
Yy, = Lh, (z) (11.43)
i, = Lhy(x) + L, Lh,(z)V, +L,Lh(x)V,

177 2772
Le calcul des dérivées de Lie est détaillé dans 'annexe A.

On remarque qu'apres une seule dérivation (pour le couple) et apres deux dérivations (pour le
flux) les commandes apparaissent, donc, le degre relatif associ€¢ au couple est 1, =1 et le

degré relatif associ€ a la deuxiéme sortie est 7, = 2. Par conséquent, le choix de ces sorties
aboutit a une lin€arisation partielle d’ordre trois r =17, + 7, = 3 et une dynamique cachee

d’ordre un n —r =1 (n est I'ordre du systéme), dont la stabilit¢ doit étre vérifice.

11.4.3.2 Transformation difféomorphique (changement de coordonnées)

Un difféomorphisme peut étre utilisé pour transformer un systéme en un autre systeme
en termes d'un nouvel ensemble d'états, qu'il s'agisse des systémes linéaires ou non linéaires.
Nous pouvons effectuer les nouveaux changements des coordonnées (difféomorphisme)
suivants :

z, =y, = h(r)
Zy =Yy, = h2 ()
2, = Lh,(2) (IL44)
zZ, = tan ™" hic]
(’07'0

Notons que le choix de la variable z, est arbitraire. Cette variable représente I’angle du flux
rotorique, qui est choisi pour que les commandes n'apparaissent pas dans leur premicre
derivée. Ce choix garantit que la dynamique de z, ne dépend pas directement des commandes
[MERO’07] [MAR’93].

Les dérivées des sorties sont données dans le nouveau systéme de coordonnées par :
z = Lj.hl(a;) + Lglh( )V, + nghl( )V,
z, =2

12, = Bhy(2) + L, Lh(x)V, +L,Lh()V, (IL45)

17" 927"

Rz
z, = pQ +—+
bz,

La dynamique de I'angle du flux rotorique 2, est donnée par :
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. M , R z
24 = pQr + T 2 (gorazsﬁ - gor,"f’l(s(,‘u) = pQr + p':Zl (1146)
2

La différence entre la vitesse angulaire du flux et la vitesse du rotor est généralement appelée

vitesse de glissement, qui peut étre exprimée par [MAR’93] :

) Rz
Z, —pQ = pr_zl (I1.47)
2

11.4.3.3 Loi de commande stabilisante (imposition de trajectoire)

Les expressions entre les entrées physiques et les dérivés des sorties (I1.43) sont
données par la forme matricielle suivante :

:.y..l — Lghl Lglhl Lg?hl ‘/sa (II48)
Yo Lf h2 L.qlLf hQ LﬂLf hQ Vsd
C'est-a-dire une expression de la forme :
%
.| =F(z)+ E(z)u (11.49)
Y,
Tel que :
9 T
Fa)=[Lh Eh| w=[v, V]
La matrice E(z) est la matrice de découplage et donnée par :
—PM PM
L h L h, O-L L 8075 UL L 807'0
E(x)=| """ 2= T s (IL.50)
L Lh L_LPh 2M 2M
gl f 2 g2 f 2 SD SD
fzwro_ Ls ro TTTO_LG rB3
Comme le déterminant de la matrice de découplage E(z) donné par :
2M*P
det(E(z))= ——————¢> =0, Vo =0 (IL51)
( ( )> 0_2 inz—;Lr (p7 (’07

Les commandes V, et V  peuvent étre détermin€es. On suppose que le flux rémanent dans

la machine soit non nul, donc en choisissant des conditions initiales non nulles dans
l'observateur du flux pour éviter des problémes au démarrage:

@ =0V ¢ (11.52)

Il est clair que la matrice F(x) est toujours réversible, dans ce cas, la loi de commande
permettant de linéariser le systeme est donnée par:
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=B @) -F(@) + ) (IL53)
Ves
Avec :
T
v = [vl v,| :représente un nouveau vecteur d'entrée.

L’application de la loi de commande (I1.53) au systeme d’équations (I1.48) aboutit au modele
découplé et linéarisé :

(11.54)

A partir de (11.45), (11.46) et (IL.54), la dynamique de systéme devient équivalente a deux
chaines avec des intégrateurs indépendants :

z, =
Z, =2z,
1%, = 1, (I1.55)
z, = pQ +—+
bz,
vl - Z.l zl = yl = Cem
| >
V, =25 2, =43 Ry =Y, = 90,2,
S| | [

Fig. I1.18 Systeme découplé et linéarisé

Puisque z, est bornée, la dynamique des z€éros du systéme est stable [MER’07].

Afin de suivre les trajectoires des références souhaitées pour le couple et le flux, on impose au
systéme lin€aris¢ des signaux d'entrée v, et v, générees de la maniere suivante :

v = _klel + C:m

! » (IL.56)
v, = —k,e, — ke, + 4,
Ou: e, et ¢, sont les erreurs de poursuite qui sont définies par :
el = Cﬁm - O:m
5 (I1.57)
82 = (’07' - S07'

Pour rendre les systémes du lin€arisé€s et découplés asymptotiquement stables, des signaux
d'entrées qui conduisent aux dynamiques d'erreurs suivantes :
e, +ke =0

11.58
e, +ke +ke =0 ( )
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Les coefficients k,k,,k, > 0 sont choisis de mani¢re & assurer une stabilité asymptotique

selon le critére de Hurwitz :
s+ k:l =0

11.59
s+ k:25 + k3 =0 ( )

Ou: s est l'opérateur de Laplace.

La figure ci-dessous présente le schéma bloc de la commande feedback linéarisation
appliquée a la MAS :

Réseau — —p—
VA
|
Qi sa
D ViloB
N — |V |:
Q< | sb
r 2 V
Vsﬁ abc N
?, Controle
du flux
2 ; ix
¢rT F /lsa,ﬂ aﬁ
(@) Vecteur [* N
Z b}
d'état Vs abel V.

Capteur

de vitesse

Fig. I1.19 Diagramme schématique de la commande FL de la MAS

I1.4.4 Validation par simulation de la commande FL

Pour évaluer les performances de la commande développée, la simulation a été réalisée
sur la base du schéma présent¢ dans la figure I1.19 a l'aide du logiciel MATLAB-
SIMULINK. La machine utilisée est de 1.5 kw dont les paramétres sont fournis dans
I’annexe C. Ce test a été fait dans les conditions suivantes :

v" Un profile de vitesse constante égale a la vitesse nominale 1423 tr/min .
v Un couple de charge de 10 Nm appliquée a I’instant¢ = 0.5 sec .
v Un flux de référence (rotorique) de 1Wbh.

v' Valeurs initiales des deux composantes de flux sont choisies comme suit :
¢, (0)=¢, (0)=0.1Wb.
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Fig. I1.20 Résultats de simulation de la MAS commandée par la commande FL
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D'apres les résultats de simulation montrés sur la figure I1.20, on peut constater que :
v" Les performances de poursuites de vitesse et du flux sont satisfaisantes.

v La vitesse suit parfaitement sa référence avec une bonne dynamique de rejet des
perturbations (un temps de réponse det = 0.025 sec).

v Lanorme du flux du rotor suit parfaitement sa consigne de IWb .

v Les composantes du flux rotorique sont parfaitement en quadrature et leurs
amplitudes sont identiques.

v Le découplage est parfait méme dans I'application du couple de charge.

v" Le couple électromagnétique présente un pic au démarrage et a I’instant d’application
de la charge, puis il compense parfaitement le couple de charge appliqué.

v" L'application de la charge conduit & un pic dans le couple électromagnétique puis ce
dernier rattrape au couple imposé par la charge.

v" Les courants statorique absorbé par la machin sont sinusoidaux.

En bref, la commande FL classique appliquée a la MAS fournit une réponse transitoire
rapide avec un bon découplage entre le flux et le couple, aussi elle ne dépend d'aucun
controleur de courant. Cependant, cette technique est sensible aux perturbations et les erreurs
de modélisation, qui affectent le découplage et les performances transitoires [LAS’17].

I1.5 Conclusion

Dans ce chapitre, trois lois de commande conventionnelle appliquées a la machine
asynchrone ont été présentées. Tout d'abord, la commande vectorielle a flux orienté c’est une
technique qui fournit a la machine asynchrone une bonne dynamique et un comportement
similaire a celui de la machine a courant continu. Cependant, elle est sensible aux variations
des parameétres et nécessite l'utilisation des capteurs de flux. Ensuite et afin de palier les
inconvénients de la commande par orientation de flux rotorique, la commande directe du
couple a été introduite pour offrir de bonnes performances du couple et du flux de la MAS.
Enfin, I’application de la commande FL a la MAS garantit un bon découplage de contrdle de
vitesse du moteur et du flux rotorique a la fois en régime dynamique et en régime permanent.
Toutefois, cette méthode nécessite des calculs complexes et en plus elle est sensible aux
changements des paramétres du moteur.

Le chapitre suivant sera consacré au développement des lois de commande robustes qui
permettent d'obtenir des performances ¢élevées pour la MAS.
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Chapitre 111 Commande par Mode Glissant

II1.1 Introduction

La caractéristique la plus notable de la commande SMC est qu'il est complétement
insensible a l'incertitude paramétrique et aux perturbations externes pendant le mode glissant
(par exemple, les erreurs de modélisation, les perturbations inconnues, ...etc.). Il y a deux
¢étapes dans la conception d'une SMC. La premicre étape consiste a concevoir une surface de
glissement associée a la réponse souhaitée du systetme. La deuxiéme étape consiste a
construire une loi de commutation pour conduire les trajectoires du systéme vers la surface de
glissement. Ces constructions sont basées sur la théorie généralisée de la stabilité¢ de
Lyapunov [LIU’11].

Les facteurs les plus importants de la technique SMC sont le mode de convergence
(MC), le mode de glissement (MG) et le mode du régime permanent (MRP) [MEH’19]. Ces
termes ont des significations trés spécifiques. A partir de 1'état initial, les trajectoires de phase
sont attirées vers la surface glissante pendant le MG. Une fois que la trajectoire de phase
atteint la surface, elle glisse vers l'origine du plan de phase appelée le MG. Ensuite, la
trajectoire de phase reste a l'origine et 1'état stable est atteint. La figure III.1 illustre un
exemple de la trajectoire d'un systéme sous contrdle par mode glissant.

La SMC est une méthode de controle non linéaire permettant de modifier la dynamique
d'un systéme non linéaire de manicre a garantir que les trajectoires se dirigent toujours vers la
surface de glissement. Cependant, la commande discontinue de la SMC doit commuter a une
fréquence tres élevée (fréquence théoriquement infinie) pour appliquer des modes de
glissement. Malheureusement, la fréquence infinie ne convient pas fondamentalement aux
systemes physiques [KAN’16]. En effet, la fréquence de commutation élevée produit des
oscillations (I’effet de chattering) dans les trajectoires du systéme provoquant des vibrations,
des pertes de chaleur ¢élevée et une mauvaise précision du systéme mécanique [TON’20].

Plusieurs approches ont été proposées pour résoudre le probléme de chattering, comme
la méthode de la couche limite [UTK’92], la méthode des modes glissants d'ordre supérieur
[BAR’77], [LEV’°93], [LEV’01], [LEV’07], et la méthode d'estimation des perturbations
[SHT’03]. Ces approches de SMC montrent des propriétés dynamiques prometteuses telles
que la convergence en temps fini et l'atténuation du chattering.

Ce chapitre est consacré a la présentation et a l'application de différentes approches de
la commande par modes glissants a la MAS. Tout d'abord, la premiére section introduit les
concepts de base de la SMC tels que la surface de glissement, les conditions de convergence,
le phénomene de chattering et la loi de commande tels que donnés initialement par Utkin.

La deuxiéme section est une présentation générale des concepts de base de la SMC
d’ordre deux et de ses caractéristiques de robustesse.

La troisieme section est consacrée a la présentation de quelques notions générales de
controle par mode glissant lisse et de ses caractéristiques importantes.

La quatrieme section présentera quelques notions générales de contréle par mode
glissant discréte.

En général, ce chapitre présent des techniques classiques et avancées pour traiter le
probléme du chattering. De plus, la plupart de ces techniques seront appliquées a la MAS et
des simulations seront présentées dans un environnement MATLAB pour tester ses
performances.
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I11.2 SMC d'ordre 1

La conception de la SMC comprend deux étapes principales, la premiére consiste a
sélectionner une surface de glissement sur la base des objectifs de controle et des propriétés
souhaitées du systeme bouclé, et la deuxiéme consiste a synthétiser une commande
discontinue de telle sorte que la trajectoire d'état du systeme atteigne le surface de glissement
en temps fini, et y rester en dépit des incertitudes et des variations des parametres du systéme.

I11.2.1 Surface de glissement

La conception de la commande SMC nécessite une surface adéquate qui tient compte de
la dynamique stable requise. Il existe plusieurs stratégies de conception de surface de
glissement dans la littérature. Les méthodes de conception de la surface sont classées selon
des caractéristiques telles que la dimension, la linéarité et la nature de leur algorithme
[TOK’15]. En d'autres termes, la surface doit étre congue de manicre a garantir l'existence de
modes de glissement stables [KAN’16]. Dans cette thése, nous utilisons la forme générale de
la surface de glissement proposée par Slotine [SLO’91] :

S(m):

Ou e(z) représente le vecteur d'erreurs, r est le degré relatif du systeme et A est un

r—1
g

o e(z) (IIL.1)

parametre positif.

I11.2.2 Conditions de convergence

La loi de commande utilisée dans les algorithmes SMC doit étre congue pour conduire
les trajectoires vers la surface de glissement et les garder la en temps fini, méme s'il existe
des incertitudes dans le systetme. La condition de convergence est choisie pour rendre la
surface de glissement attractive de sorte que si le systéme n'est pas sur la surface de
glissement, il devrait se déplacer vers la surface [BHA’98] ceci est réalis¢ en fixant la
condition sur la loi de commande sous laquelle le systéme atteindra la surface de glissement.
L'attractivité locale de la surface de glissement peut étre exprimée par la condition [UTK’09]:

lim §(z) <0, et 511@05(3:) >0 (I11.2)

S—+0

Ou, de maniere plus simple :

S(z)S(z) <0 (I11.3)
L’équation (IIL.3) est appelée la condition de convergence ou la condition d'existence du
mode de glissement.

I11.2.3 SMC basée sur la commande équivalente

La loi de cette technique s’appuie sur deux termes :

v" La commande équivalente qui maintient 1’état du systéme sur la surface de glissement.

v La commande discontinue qui force le systéme a glisser sur cette surface.
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.

v Stei)=0

x(t)

% () MG

MRP

(0,0)

Fig. I11.1 Trajectoire du systéme sur le plan de phase
Considérons le systéme non linéaire SISO écrit sous la forme d'état suivante :
i = f(z)+ g(z)u (1IL.4)
Ou z € R" est le vecteur d'état, , f(z),g(x) deux champs de vecteurs lisses, u est I'entrée de

commande. La loi de commande du contréleur par mode glissant s'exprime comme suit :

u=u +u, (ITL.5)
Avec u,, est la commande ¢quivalente et u_est la commande discontinue.

La commande équivalente est utilisée pour améliorer la réponse transitoire et s'assurer que la
trajectoire d'état est maintenue sur la surface de glissement pendant le mode glissant

[RAS’05], [JED’17]. La commande €quivalente u,, est obtenue & traversS = 0. Pour le
systeme (I11.4), la dérivée premiere de la variable glissante S = § (a:) est donnée par :

.08

S = %( (@) + gx)u) (IIL6)

En supposant que g—sg(x) est inversible. Donc, la loi de commande équivalente s'exprime
T

par [JED’17] :

— f(z) (111.7)

La condition de convergence est définie dans [BAN’09] comme suit :
88 <—nls|, n=0 (IIL8)

Afin d'assurer la convergence en temps fini vers la surface de glissement, la condition (II1.8)
doit étre vérifice. La SMC qui satisfait la condition ci-dessus est donnée par [RIA’08] :

u= —[a—i g(x)] [@ fl@)|+u (1IL.9)

n

0 ox

Avec u_ estla commande discontinue définie par :

u = Ksign(S) (1I1.10)
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Ou «sign » est la fonction signe usuelle et K est une constante positive qui vérifie [JED’17]:
S$ = —S(K sign(8)) = —K\s\ < —n\s\ s K> (IIL.11)

La valeur de gain K est choisie en fonction des incertitudes/perturbations maximales dans le
systeme controlé. La fonction « sign » est définie par :

1 Si S>0
sign(S) =1 0 Si S=0 (I1.12)

-1 Si S <0

sign

1A
i)
-1 0 1
-1

Fig. I11.2 Fonction « sign »

I11.2.4 Phénoméne de chattering

Un mode de glissement idéal n'existe que lorsque la trajectoire d'état s'aligne sur la
trajectoire souhaitée a chaque instant. Cela peut nécessiter une commutation infiniment
rapide. Evidemment, dans les systémes réels, le contrdleur de commutation présente des
imperfections, telles que les retards de commutation [WIL’02], qui limitent la commutation a
une fréquence limitée. Ainsi, pendant le régime glissant, les trajectoires oscille au voisinage
de la surface de commutation. Cette oscillation est appelée le phénomeéne de broutement ou
"chattering" en anglais, et elle est illustrée par la figure II1.3.

Le chattering est le grand probléme dans les applications réelles de la SMC [BOI’08].
Car méme s'il est filtré en sortie du processus, il peut exciter des modes haute fréquence non
modélisés, qui n’ont pas €té pris en compte dans le modele du systéme, ce qui géneére une
grande sollicitation sur les organes de commande et peut également conduire a l'instabilité
[WIL’02].

X
- A
Tranjectoire——>

Chattering

Surface de

glissement

> x

Fig. I11.3 Phénomeéne de chattering

Le phénomene du chattering peut étre amplifié par une dynamique non modélisée a
gain ¢levé ou une commande discontinue [SWI'16]. Il existe différentes approches de
I'analyse du chattering qui prend en compte: la présence d'actionneurs et des capteurs
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[FRI’02], [FRI’03], [YU’02], les temporisations et /ou 1'hystérésis [TSY’84], [UTK’99] dans
les systémes non linéaire.
I11.2.5 Application de la SMC a la MAS

Cette partie présente la conception du controleur de vitesse et de flux rotorique de la
MAS par la technique du mode glissant du premier ordre. En partant du mod¢le d’état de la
MAS dans un repere li¢ au stator (1.37), nous déterminons la loi de commande puis nous
vérifions 1'existence du mode glissant.

111.2.5.1 Controle de la vitesse et du flux

La technique du mode glissant peut €tre utilisée pour controler la vitesse et le flux de la
MAS sans implication explicite du contréleur de courant [UTK’99]. La méthode de sélection
des surfaces de glissement dans la majorité des contrdleurs est les erreurs d'états controlés et
selon le degré relatif requis. L'expression des surfaces de commutation de vitesse et de flux
sont définies comme suit :

Si=clo—¢)+ @ —¢)

i v (LIL13)
S, =, (Q —Q )4 -0)

Ou :

2 2
P, =P T, (II1.14)
90:, Qi : sont les références du flux rotorique et de la vitesse.

@, : module du flux rotorique.

¢, ¢, : constantes positives.
La dérivée temporaire de (II1.13) est :

$,=clo—o)+(@ -¢)

. o Lo (I11.15)
SQ = CZ (Qr _Qr> + (Qr _Qr)

Apres calculs et réductions, les dérivées peuvent étre réécrites sous la forme matricielle:

A '
Avec :

a, cos 0 a, sin 0

S.=ls, 8| . E,=|F E] . 4,=

—b1 sin 6 b1 cosf

F, ,F, sont des fonctions des variables d'état, des entrées de référence et leurs dérivees
temporelles, mais elles ne dépendent pas des variables de commande vaVsﬂ . L’angle 6 et les

constant a,,b sont définis par:
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o). alzﬁfL bl:P‘pf’L LL —M* >0

0 = tan ( , I ,
. ' LL — M? J LL — M?

Sous une forme réduite, (I11.16) devient :

$,=F,-D,V (1IL.17)

1,2 abc

Avec Dl_2 =A.T T32 est la matrice de Clarke.

1,2 7327

L'équation (II1.17) est le point de départ de la conception de la commande par mode glissant.
Comme la matrice D, , varie dans le temps, les commandes V| ne peuvent pas effectuer leur

commutation en fonction de S1 . Afin d’obtenir une matrice de commande invariante dans le

temps, un vecteur de transformation est nécessaire pour transformer les fonctions de
commutation S|, en une nouvelle fonction comme suit [UTK’99]:

S =D'S (I11.18)

1,271,2

T
\ * * * * , . .
Ou § = [Sl S, Sg} est un nouveau vecteur représentant la fonction de commutation

transformée, D, est le pseudo inverse de la matrice D, , :

127712

-1 3
D;, =D, (D DT) = 5725(%1172)% (IIL.19)

Avec () est une matrice définie positive variant dans le temps, D, et sont définis par :

1 i cos «9a ——sin «9a

— 0 “ !

a’ N 1 1 .
Q=" 1k D/, = |—cosb, ——sind, (IT1.20)
0 — a 1
2

b i cos 0, - l sin 0,
al l bl l

Avec: 0 =0, 0, zé—gw, 0 :«9—|—g7r.
a 0 3 C 3
Enfin, la loi de commande discontinue est donnée par:

Vo= Vosign(S*) (II1.21)

abe
* * * * T . .
Avec sz’gn(S ) = [sz’gn(SL) sz’gn(82> sz‘gn(S3)} et V, est la tension du bus continu.

111.2.5.2 Condition de stabilité

On définit la fonction de Lyapunov suivante :

1 T
V= 5(51,2) QS,, (I1.22)
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La dérivée temporelle de la fonction de Lyapunov donne :

V=(5,) @5, +05(5,) 08, )
— (') (D) QF,, — (8 (D) @DV, +~(S,) @S,

1,27 abe 2

Ou sous forme simplifiée:
V= (S)F — () Ty T,Vsign(S") = (6,089, ) S (I11.24)

32 732

Ou:
12

o [Fl* F F,:]T _ (DM)TQF

%(%)T QS, =—f (so,.a,so,.ﬁ,sbm,sb,ﬂ)sj

(Dl‘Z)TQDLZ = 1-;52 T

32

2 . .
gpra gpra + gprﬂ gprﬂ

(¢, +4,)

o 2
h (Sﬁ,uysﬁ,.“wb,uﬂbrﬁ) - %LSLTM =

D'aprés I’équitation (II1.24), si la tension du bus continuV, est suffisamment ¢levée, pour que
V <0, le mode de glissement se produit & l'intersection des surfaces S =0etS =0,ce
qui signifie que le systéme (III.15) converge vers l'origine en temps fini [UTK’99].

Suivant l'analyse précédente, la commande de la MAS par la technique du mode
glissant du premier ordre peut €tre représentée par le schéma fonctionnel de la figure 11L.4.

Réseau

— —B—
3N
|
Sl S1 \ A Sa
* + S* ¢ 1 — S
S =D1,2S1,2 Sz > 0 Si |:
SZ 3 > _1
Surface 2 ’I‘ ’I‘
o 10 il aff|
«—
Vsa,ﬂ

Fig. I11.4 Schéma structurel de la SMC d'ordre un de la MAS

La simulation du schéma structurel de la figure II1.4, dans un environnement
MATLAB/SIMULINK, permet d'évaluer ses performances sous différents régimes de
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fonctionnement tels que, essai de suivi de vitesse avec perturbation de charge, essai de
variation de vitesse associé¢ aux variations paramétriques (résistances statorique et rotorique).
Les constantes de la SMC et de la MAS sont indiquées en annexe C. Les résultats de
simulation sont présentés dans les figures II1.5 et IIL.6.

II1.2.5.3 Résultats de simulation de la SMC d'ordre 1

La figure III.5(a) illustre la réponse de la vitesse mesurée. Elle évolue de la méme
maniere que sa référence avec un bon suivi. Lors de 1’application de la charge a ¢ = 0.5 sec,
une petite atténuation peut €tre remarquée mais qui disparait par la suite rapidement pour
regagner sa valeur imposée. Ce qui confirme le bon rejet de perturbation.

Sur la figure NL.5(b) le flux rotorique présente une dynamique trés rapide et une
insensibilité a 1’application de la charge. D'autre part, les erreurs de vitesse et du flux (figure
I11.5(c)) sont presque nulles en exceptant le régime transitoire. Pour la figure II1.5(f), un appel
de courant est enregistré a chaque fois qu’on change le régime de vitesse ou on applique un couple
résistant. A son tour, le couple électromagnétique évolue selon le profil du couple résistant. A chaque

fois que la charge est appliquée, le couple électromagnétique augmente pour la compenser (figure
II1.5(e)).
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Fig. I11.5 Résultats de simulation de la SMC appliquée ala MAS
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Afin de tester la robustesse de 1'approche SMC, I’algorithme a été exposé a un profile de
vitesse variable associ€ a une augmentation de 50% de R_et R et une application du couple

de chargea t = 0.8 sec.

Les résultats de la simulation (figure I11.6) montrent que la SMC donne une réponse
dynamique rapide sans dépassement avec une précision de suivi satisfaisante. En plus de la
grande robustesse en présence de perturbations externes et des incertitudes paramétriques.

II1.3 Commande SMC lisse

La SMC classique utilise une fonction discontinue pour conduire les états d'un
systetme depuis un état initial arbitraire a l'origine le long d’une trajectoire prédéfinie. La
SMC présente une excellente robustesse aux perturbations et aux incertitudes des parametres.
Cependant, la commutation a haute fréquence dans la SMC est indésirable dans la plupart des
applications pratiques [ZHO’92].

La commande par mode de glissement continu a été couramment choisie pour éviter le
probléme de chattering de la commande SMC classique et pour atteindre une stabilité
exponentielle [IKE’06]. Dans les méthodes de continuation, la fonction de commutation
discontinue est remplacée par des fonctions continues. En pratique et dans certaines
applications ou le chattering est acceptable, ces commutations douces peuvent fournir des
performances extrémement élevées [SLO’91]. 1l est nécessaire que ces commandes continues
donnent une bonne approximation du glissement parfait tout en conservant les propriétés de
robustesse inhérentes au mode de glissement.

I1 existe une grande classe de fonctions de lissage disponibles pour passer du controle
discontinu en lois de contréle continu appropriées (Burton 1986). L'une des méthodes
courantes appliquées dans la littérature est la modification de commande SMC
conventionnelle pour former un pseudo-SMC. Dans le pseudo-SMC, la fonction « sign » est
remplacée par une fonction de type sigmoide [AMB’84] ou une fonction de saturation
[SLO’84] pour créer un certain degré de lissage lors de la transition a 1'état proche de zéro.
Le pseudo-SMC capable d'atténuer 'effet de chattering. Cependant, un inconvénient commun
est le parameétre supplémentaire qui doit étre déterminé en fonction de la vitesse de
convergence et de l'erreur de poursuite. D'autre part, trois fonctions alternatives ont été
proposées, a savoir la fonction tangente hyperbolique, la fonction Langevin et la fonction
d'erreur gaussienne. Ces fonctions proposées présentent des propriétés similaires a celles de la
fonction « sign », mais avec une transition plus douce dans la région proche de zéro. De plus,

les fonctions proposées sont capables de fournir certain degré de lissage sans parametres
supplémentaires [TON’20].

Dans cette troisiéme section, nous présentons quelques notions générales de la SMC
continu (SMC-C) et ses caractéristiques importantes. En outre, certaines de ces techniques
seront appliquées a la machine asynchrone.

I11.3.1 Approximations continues de la fonction discontinue

En général, le chattering doit étre ¢liminé ou atténué pour que le controleur fonctionne
correctement. Ceci peut étre réalisé en lissant la discontinuité de la SMC dans une couche
limite voisine de la surface de commutation [SLO’91], comme indique dans la figure suivant:
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Fig. I11.7 Approche de la couche limite pour réduire le chattering

Ou ¢ estI'épaisseur de la couche limite, ¢ est la largeur de la couche limite.

L'approche de la couche limite traite le probléme de chattering en augmentant les dimensions
physiques de la surface, ceci est réalisé en remplagant la fonction « sign » par :

I11.3.1.1 Fonction de saturation

La fonction de saturation est une approximation continue proposée par Slotine
[SLO’83], [SLO’84], elle est utilisée pour remplacer la fonction « sign » afin d'éviter une

réelle discontinuité et en méme temps de préserver les propriétés du mode de glissement.

Cette fonction est appliquée en utilisant une couche limite autour de la surface de
commutation, cette couche limite doit étre choisie de maniére appropriée pour chaque systéme
de contrdle particulier , car une couche limite trop large peut impliquer une erreur constante et
une couche limite trop étroite peut ne pas annuler le chattering [ZON’10]. La fonction de
saturation est définie comme :

S s e
sat[—]: c ; (I1.25)
c sign —] Si —|>1
15 g
sat
A
|
|
l
q 0 > S

Fig. I11.8 Fonction de saturation
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I11.3.1.2 Fonction tangente hyperbolique

La fonction tangente hyperbolique a un comportement plus lisse prés de la valeur de
saturation, ce qui en fait une bonne solution pour la réduction de chattering dans les systémes
de controle bruyants, comme dans le cas de contrdle de la MAS [OLI’15].

Tanh
A

—

]

Fig. I11.9 Fonction tangente hyperbolique
La fonction tangente hyperbolique est définie par [Zha’02] :

tanh(2) (I1.26)
19

Le choix de la valeur appropriée de £ permet d'ajuster la pente de cette fonction.

I11.3.1.3 Fonction sigmoide

Ambrosino a choisi une fonction de lissage continu afin d'éliminer le phénomene
chattering tout en conservant, ou en donnant une bonne approximation, les caractéristiques
inhérentes au mode de glissement idéal [AMB’84]. Cette fonction est similaire a la fonction
«sign » sauf qu'un facteur de lissage est introduit pour rendre la fonction continue afin de

résoudre le probléme de chattering, la fonction sigmoide avec un facteur de lissage est définie
par :

(111.27)

sigm

—

Fig. I11.10 Fonction sigmoide

Ou ¢ est une petite constante positive choisie. Si ¢ = 0 la fonction de lissage (II1.27) devient
discontinue et la commande résultante est une fonction « sign ». Cependant, la variable

supplémentaire et le degré de lissage augmentent la complexité de la conception du controleur
[TON’20].
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Il existe de nombreuses fonctions de lissage pour convertir le contréle discontinu en lois de
contrdle continu. Parmi les types des fonctions sigmoides, on cite [TAR’13] :

2

sigm, (S) = T 1 (II1.28)
sigm,, (S) = garctan(ﬁ) (111.29)
T 9
sigm, (S) = S—/52 (I11.30)
1+ (S / 6)

I11.3.2 Application de la SMC continu a la machine asynchrone

I s’agit ici de substituer les régulateurs PI de la commande FOC par des contrdleurs a
mode glissant lisse. Le principe de la commande la SMC est de forcer les trajectoires d'état
du systeme vers la surface de commutation au moyen d'un controle exprimée comme suit
[BEN’18] :

V=V +V, (IIL.31)
Avec ch est la commande équivalente et V est la commande discontinue, définie par:

V = Ksign(S) (1IL.32)

Ou: K est une constante positive.

En pratique, l'utilisation d'une fonction « sign » souvent produit le phénomene de chattering

qui affecte les performances globale du systéme. Une alternative simple et possible pour
réduire ce phénomene est de remplacer la fonction « sign» par une fonction saturation

[OLI’15]. Cette fonction a une région linéaire entre les limites de saturation, on définit la
fonction saturation comme suit :

S .
sat[ﬁ] . Si |s[=e (I1.33)
sign(S) Si ‘S‘ > €

Contrairement a la fonction de saturation traditionnelle, la fonction sigmoide (II1.27) a un
comportement plus lisse pres de la valeur de saturation, et a partir de la sélection appropriée
de la valeur de e, il est possible d'ajuster I'amplitude et l'inclinaison de la fonction.

I11.3.2.1 Conception du controleur de vitesse et de flux

En prenant 1'équation de Slotine (III.1) et en choisissantr = 1, nous pouvons exprimer
les surfaces de glissement pour la vitesse et le flux rotorique comme:

' \ (I11.34)
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En dérivant les surfaces de glissement (I11.34) et en remplagant les expressions de la vitesse
(I.17), le couple (IL.3) et le flux rotorique (II.3), nous obtenons :

) C c

=0 -pM i (Lylq
JL T T

. o M 1

SQ = SOT _?st +?¢rd

T T

(I11.35)

En introduisant les courants de commande i, =1, +i.et i, = i, + 1., dans le systeme

(IIL.35), on aura :

§ =0 —P%% i+ ) + = +§QT
. (I11.36)
§ — M. . 1
2 Ty _f(zsd +st)+?rgprd

Les commandes équivalentes zf; et 4, sont déterminées en régime permanent. En

considérantS, = S, =5, =5, =0 et i, =1, =0, les expressions des commandes

équivalentes sont données respectivement par :

JL |C -
PMe \J J (I1.37)
24 = 3 - _*_i
sd M S07' M SOrd

Durant le mode de convergence, les conditions S S, < Oet 5,5, < 0 doivent étre vérifiées.
On prend les commandes douces, les commandes discontinues deviennent:

-n Sl
b, = Klsat 6—
] (IT1.38)

1

&

-n 52
i, = K28at —=

Pour assurer la condition de stabilit¢ du systeme, les coefficients K ,K, doivent étre

strictement positifs [BEN’18].

I11.3.2.2 Conception du contréleur de courant

En prenant 1'équation de Slotine (III.1) et en choisissantr =1, les surfaces de
glissement des courants statoriques peuvent étre exprimé par :

S =i —i
T (111.39)
S L =1, =
sq sq
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En dérivant les surfaces (I11.39) et en considérant respectivement la premicre et la deuxiéme
¢quation du systéme (IL.3), on trouve les expressions suivantes :

ok 1 M 1
SB_st L_O_sd_wssq_LO_TL g07“_110_ sd
‘ S . (I11.40)
S =i +—i +wi +——pQp ——V

En considérant :

V=V +V,

* eq n (I11.41)
Vo=V, +V,
On remplace les commandes V:] et V:} dans le systeme (II1.40), on obtient :
. " M 1
S =i +—Li —wi — o, ——(Va + V)
3 sd L sd 5 sq L TL r L sd sd
0 7\4 v ‘; (111.42)
y o al . . - eq n
84 - qu + LSO' qu + wsst + LSO-LT pQ(’Dr Lso. (V;q + I/;Q)
En régime permanent S‘S =S, = 54 =S5, =0,etV = I{Z =0, ce qui donne :
‘/5((31(1 = Lso-la*d + alisd - Lso-wsisq - TL g07'
ror (111.43)

S

" M
. : . .
V!=Loi +ai, +Lowi, + L—pngr

r

Pendant le mode de convergence, les conditions 5353 <0OetS 45' , <0 doivent étre vérifices.

On prend les commandes douces, les commandes discontinues deviennent:

€

S

—4

€
q

n 53
Vs .= K JSat|—
(111.44)
V" = K sat
q q

S

Pour assurer la condition de stabilit¢ du systéme, les paramétres K, et K, doivent étre
strictement positifs [BEN’18].

Le schéma bloc de la commande DFOC par SMC lisse est illustré dans la figure I11.11.
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MLI
[Tl
a

Capteur

de vitesse

Fig. I11.11 Schéma structurel de la commande SMC lisse associée a la commande DFOC

I11.3.3 Validation par simulation de la commande FOC-SMC-C
Le but de cette partie est de comparer par simulation trois variantes de la commande
SMC-C associ¢e a la commande DFOC afin de remédier au probléme de chattering. Les

allures des différentes grandeurs sont montrées sur la figure I11.12.
La figure III.12 présente une comparaison des fonctions « sign », de saturation et

sigmoide. Les différentes fonctions de la commande SMC sont comparées pour les mémes
conditions de fonctionnement. Les paramétres de la commande sont indiqués en annexe C.

Comparaison : sigmoide / « sign »

Comparaison : saturation / « sign »
1500 1500 1
v . v
1440 sigm
A o X 1440 A
sign
1410 ™
A 1410
1000 1000 |
= 1380 = 1380
= E
E 049 |05l 0.53 = 0.49 0.51 0.53
=h =h
500 500 t
Q: Q;
O 1415 &
0 03 035 04 Q 0 024 03 035 04 Q
0.4 0.6 0.8 1 0 02 04 0.6 0.8 1
Temps [sec]

Temps [sec]

a : Vitesses de rotation
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12 ¢ 12 ¢
1 * Wy ' 1 w omany v
L v v 1.02 L v v
0.8 sat  sign 0.8 sigm signl'02
) =)
2 o6t | 2 06} 1
& s
S 9
04 1 04 r
0.98 — ! 0.98 M l
0 0.5 1 0 0.5 1
0.2 oF 0.2 ok
©r Pr
Pr Pr
0 * * * 0 * * *
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Temps [sec] Temps [sec]
b : Module du flux rotorique
201 201
15
— 10 1
£ £
z Z |
g g
o o
Q Q
0
St

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2 04 0.6 0.8 1
Temps [sec] Temps [sec]
¢ : Couple électromagnétique et couple de charge
57 5
S1 s1
n 51 4 S
3| sign €— 3t sign e
2t sat f— 51 sigm (—
mﬁ VJ'_‘

1t b
0 0
-1 S

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2 04 0.6 0.8 1

Temps [sec]

Temps [sec]

d : Surfaces de glissement de la vitesse
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10 | 10 1
5 5
= =
g g
0 0
sat sigm

i —_—1
sq sq
i;‘q _— i’s‘q

-5 : : : -5 : : :

0 0.2 04 0.6 0.8 1 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Temps [sec] Temps [sec]

e : Composantes quadratiques des courants statoriques

10 10

5
<
3
0 =
isd
ok
—'u
5 : : : 5 : : :
0 02 04 0.6 0.8 1 0 02 0.4 0.6 0.8 1
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f : Composantes directes des courants statoriques

301 30
5 5
200 0 20 0
10 p
= o
10t pn -0 sigm
lsa iS&
-20 . 201 .
1sb lsb
i i
sC sC
-30 : : : -30 : : :
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Temps [sec] Temps [sec]

g : Courants de phases statoriques

Fig. I11.12 Résultats de simulation de la commande FOC-SMC-C
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v" En examinant les courbes (a. b, c, e, f, g) de la figure I11.12, on déduit que le
découplage est atteint et le bon suivi des références est assuré pour les trois fonctions
de la commande non linéaire.

v' 1l est trés claire que la commande SMC-C basée sur les deux fonctions (saturation et
sigmoide) montre sa supériorité par rapport a la commande la SMC a base de la
fonction discontinue « sign » et ceci en terme de chattering, ce qui diminuera le

probléme de bruit au niveau de la machine lors de fonctionnement.
Pour plus de comparaison et afin de voir ’effet du chattering sur les qualités des

signaux (courants) et surfaces, nous avons considéré deux indices que soit le THD du courant

et la valeur moyenne quadratique des surfaces. Les résultats sont résumés dans les tableaux
1.1 et II1.2.

Tableau II1.1: Distorsion harmonique totale d’une phase statorique

Temps [sec] Functions THD de courant [%]
sign 26.18

[0 .6 & 0.66] sat 10.08
sigm 10.12

Tableau I11.2: Valeurs moyennes quadratiques (RMS) des surfaces

Functions RMS(Sl) RMS (Sz)
sign 3le-3 1.7¢-3
sat 4.7¢-3 6.53¢-6
sigm 7.9¢-4 1.07¢-5

v La lecture des valeurs obtenues dans les deux tableaux prouve que I’introduction des
fonctions sigmoide et saturation apporte une nette amélioration de la forme du courant
et I’atténuation des surfaces de vitesse et de flux.

v 1l est a noter que pour les deux types de fonctions (sigmoide et saturation) la pente est
un factor important, ce qui nécessite un choix judicieux tout en faisant un compromis
entre le niveau d’oscillations et I’erreur dynamique.

Un autre test consiste a exposer la commande SMC-C, associée avec la fonction sigmoide, a
un profil de vitesse variable et un couple de charge.

L’analyse de la figure II1.13, nous a permis de faire les commentaires suivants :
v" Un bon suivi du profil de vitesse avec un excellent rejet de perturbation.

v Flux rotorique totalement aligné sur ’axe «d » avec une dynamique trés rapide et
robustesse vis-a-vis les tests appliqués.

v Un courant qui refléte réellement les régimes de fonctionnement avec une forme
quasi-sinusoidale.

v" A P’exception les régimes transitoire dus a la variation de vitesse ou I’application de la
charge, les surfaces sont presque nulles ce qui confirme le principe de mode glissant.
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Fig. II1.13 Résultats de simulation de la commande SMC-C pour profil de vitesse variable

111.4 SMC d’ordre 2

Comme nous l'avons vu, le mode de glissement lisse fournit des solutions précises pour
éviter l'effet de chattering. Une autre approche, introduite par Levant [LEV’03], [LEV’°93]
pour éliminer le chattering consiste a utiliser un contréle par mode glissant du second ordre.
Cette technique généralise 1'idée de base du mode glissant en agissant sur les dérivées
temporelles d'ordre deux de la surface de glissement, au lieu d'influencer la dérivée temporelle
premicere comme c'est le cas dans le mode glissant conventionnel. L'inclusion de dérivées
deuxiéme, conduit a une réduction de I'effet de chattering indésirable [RAF’12].

En plus de I'¢limination du chattering, la SMC-2 assure une meilleure précision et
résolvent le probléme de la restriction au degré relatif un, tout en préservant les principales
propriétés de l'approche originale [BEL’12].

Les SMC-2 ont l'avantage d'éliminer la discontinuité de l'action de controle [PIS’11] et
peuvent supprimer les types dangereux de chattering, ce qui en fait un choix approprié pour la

commande des systemes mécaniques [CHA’13]. La SMC-2 ont la capacité de stabiliser a
zéro en temps fini non seulement la variable glissante, mais aussi ses dérivées temporelles
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[DIN’09]. Dans la littérature, les SMC-2 ont ¢été largement étudiés, conduisant a des
algorithmes bien établis comme 1'algorithme de twisting [LEV’85], [LEV’93], 1'algorithme de
super-twisting [LEV’93], l'algorithme de sous-optimal [BAR’97] et l'algorithme homogene
[LEV’05], [CRU’17] ...etc. La plupart de ces algorithmes sont capables de stabiliser les
trajectoires avec un degré relatif égale a deux. Une exception notable est l'algorithme de
super-twisting qui peut assurer la stabilit¢ avec un degré relatif égale un. D'autre part,
l'algorithme de super-twisting a été largement mis en ceuvre pour controler le MAS comme
dans [RAS’05], [LAS’20], [MOR’18] et pour concevoir des observateurs robustes pour la
MAS comme dans [AUR’07], [ROA’09].

L'objectif de cette section est de donner un apercu de certains algorithmes importants
du mode glissant d’ordre deux. De plus, on concevoir un contréle robuste basé sur
l'algorithme de super-twisting pour contrdler la MAS.

I11.4.1 Concepts de base
Considérons le systéme non linéaire SISO écrit sous la forme d'état suivante :
i = f(z) + g(z)u (I11.45)

Ou z € R" est le vecteur d'état du systéme, , f(x),g(z) deux champs de vecteurs lisses, u

est l'entrée de commande. La variable glissante est introduite comme un parameétre de
conception de la commande :

S =8(z) (11L.46)

T
Ou z = [a:l,....,a:n] € R". § peut étre concu selon le degré relatif r approprié et la
dynamique zéro stable correspondante S = 0.

Définition 1. La surface de glissement a un degré relatif d'ordre r signifie que S doit étre
différencié r fois avant que l'entrée u n'apparaisse.

Définition 2. Supposons que les premicres dérivées successives de S, soient des fonctions
lisses, définies par les égalités [FRID’02]:

S =8=8.=8"=0i=1L.,m, (I11.47)

On dit qu'il existe un mode glissant d'ordre r par rapport a la variable de glissement S
s'il géneére une solution (II1.47), c'est-a-dire qu'il se compose des trajectoires au sens de
Filippov.

Si le systéme a un degré relatif » = 1 par rapport 2 S, la commande SMC de premier

ordre peut stabiliser S = 0 en temps fini, mais S est non nul, ce qui peut facilement conduire
a un chattering dans la trajectoire de sortie. La SMC-2 peut stabiliser le méme systéme (avec

r = 2) sur l'ensemble glissant S = S = 0 en temps fini.

Etant donné que la SMC-2 maintient égalementS = 0, c'est un moyen efficace
d'éliminer ou de réduire le chattering. Pour les systemes avecr = 2, la commande par SMC
de premier ordre peut seulement atteindre la stabilit¢ exponentielle dans certains cas et
d'autres systémes deviennent instables [LAR’09]. Par conséquent, généralement au moins un
controleur de second ordre est nécessaire pour un systeéme de degré relatif ¢gal a deux.
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I11.4.2 Algorithmes du mode glissant d'ordre deux

Les algorithmes suivants sont une alternative puissante qui résout le probléme de
chattering sans compromettre les propriétés de robustesse. Chacun de ces algorithmes est
caractérisé par quelques paramétres constants, tous ces parameétres doivent étre réglés afin
d'atteindre l'objectif de contrdle.

I11.4.2.1 Algorithme de twisting

L'algorithme de twisting a été introduit par Levantovsky et Levant [LEV’85],
[LEV’°93]. Historiquement, c’est 1'algorithme conventionnel par mode glissant du second
ordre qui pilote la sortie et sa dérivée du systetme avec un degré relatif égale deux vers
l'origine en temps fini. La trajectoire du systeme dans le plan de phase tourne autour de
l'origine et ensuit converge vers l'origine comme indique dans la figure I11.14.

N
A

/r\ Ll
N

Fig. I11.14 Convergence de l'algorithme twisting dans le plan de phase

L'algorithme de twisting est défini par:

—u St ‘u‘ >1
i (t) =1~V sign(S) si 88 <0, [u <1 (111.48)
—V,,sign(S) si SS > 0, ‘u‘ <1

Les conditions suffisantes correspondantes pour la convergence en temps fini vers la surface
de glissement (S = S = 0)sont :

AT i
V>—M V> TV -&>TV + (I1L.49)

m m M M 'm
SO Fm

Vv, >V

m’?

Ou S,,@,I' ,I',V,,,V sontdes constantes positives. Le controleur similaire est :

ult) = (1150

—V sign(S) si 8S <0
—V,,s1gn(S) si 85 >0

En prenant en compte les différentes trajectoires limites, la borne supérieure du temps de
convergence peut étre définie comme suit [BAR’99] :

1
thoo S tMl + Otw 1 .

s (IIL51)

M1 ‘
tw
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S,,, est la valeur de la variable S correspondant au premier croisement d'abscisse dans le

plan (S,S‘), t,;, estl'instant correspondant, O, ,0, ~sont donnés par :

O — \/5 FmVM + FM‘/m 6 — FMVm + q)
(FmVM B Q)) VFM‘/m + q) o I‘m‘/M - (I)

I11.4.2.2 Algorithme sous-optimal

(11L.52)

tw

L'algorithme sous-optimal a été proposé par Bartolini [BAR’97], cet algorithme est
inspiré de la commande optimale classique d'un double intégrateur. Les trajectoires sur le plan
de phase sont confinées dans des arcs paraboliques limites qui incluent 1'origine.

N
A

Fig. I11.15 Convergence de I'algorithme sous-optimal dans le plan de phase

L’algorithme est décrit par les expressions suivantes [BAR’97], [BAR’99]:
. 1
u(t) = —a(t)V,,sign(S — §SM)
. 1
a si (S_ESM)(SM_S)>O (1IL.53)

alt) = :
1 i (8 = 5,)(Sy, =) <0

S, - est la derni¢re valeur de S correspondant a la valeur zéro a 1’¢état final.

Les conditions sur le gain o pour la convergence en temps fini vers la surface de glissement
(S =8 =0)sont:

. 3T
o efo 1njo =
T,
M4 (I11.54)
V > max|——, ® -
" a TIII 3TIII o a TIII
La borne supérieure du temps de convergence peut étre déterminée par [BAR’99] :
1
Faptx Sty + Oopt 1_0 ‘SMl‘ (IT1.55)
opt
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O ., 6  sontdonnés par :
opt opt

(T, +aT,)V, ) (T, =T, )V, +20
TV, ~®)JaT, Vv, +2 2(T,V, —®)

(IIL56)

opt

111.4.2.3 Algorithme de super-twisting

L’algorithme de super-twisting (STA) a été développé par levant [LEV’93], il est
appliqué aux systemes de degré relatif égal un dont la perturbation est Lipschitz. Les
trajectoires de cet algorithme sont caractérisées par la rotation autour de l'origine du
diagramme de phase.

N
A

AN
<

Fig. I11.16 Convergence de l'algorithme super-twisting dans le plan de phase
Cet algorithme est défini par :

u:u1+u2

io=1 si [uf >1 (I1L.57)
' |—Ksign(S) si ‘u‘ <1

Yy - —)\‘So‘p sign(S) si ‘S‘ >S5,
t —)\‘Sr sign(S) si ‘S‘ <5,

Ou K,\S,® ' ,' sont des constantes positives. Les conditions suffisantes

correspondantes pour la convergence en temps fini sont :

L >£FM(K+<I>)

K>—, N>——0——£ 0<p<05 11158
r T, (K-o g (%)

D'autre part, lorsque le systeme controlé dépend linéairement de u, la loi de commande
n'a pas besoin d'étre borné et peut étre simplifiée en deux parties, un terme continu et une
fonction discontinue derriere l'intégrateur, ce qui donne une sortie de commande continue :

u= —)\‘Sr sign(S) + u

i (I11.59)
i, = —Ksign(S)
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Cet algorithme n'a pas besoin d'évaluer le signe de la dérivée temporelle de la variable
glissante. Le choix p = 0.5 garantit l'atteint maximal de l'ordre de glissement réel

[BAR’99].

I11.4.3 Commande de 1a MAS par SMC d’ordre deux

L'objectif de cette partie est de concevoir un contréleur de vitesse et de flux de la MAS
basés sur la SMC d'ordre deux. La loi de commande sera congue par l'algorithme de super-
twisting avec et sans commande équivalente. Pour mettre en ceuvre 1'algorithme de super-
twisting, qui a des performances robustes, on considére le modele mathématique de la MAS
donné dans (1.37).

I11.4.3.1 Algorithme de super-twisting basé sur la commande équivalente

Pour développer la loi de commande selon l'algorithme du super-twisting, la surface de

. o . . . * r
glissement S est choisie en fonction des erreurs de vitesse e, = {2 — € et de module carré

: %2 2 . o \ . e .
du flux rotorique e, = ¢ ~ — . avec un degré relatif €gal a un. A partir de I'équation de

Slotine (III.1), les fonctions de commutation sont sélectionnées comme suit :

hTaat (IIL.60)
S, =ce, +¢

Avec :

¥ =, o, (IIL61)

Qi et goj sont les trajectoires de référence souhaitées pour la vitesse du rotor et 'amplitude du

flux. ¢ ,c, sont des constantes positives a choisir en fonction des performances de contrdle.

L'objectif est de forcer la vitesse et le module carré du flux rotorique a suivre leurs références
souhaitées. Tout d'abord, les dérivées des surfaces de glissement sont :

S =ceé +¢

z sl + ! (111.62)
SQ = 6462 + 62
Le systéeme (I11.62) peuvent étre réécrites sous forme matricielle comme :

S _|A AB| (111.63)
52 - F; V;’ﬁ '
Ou:
K
AL B=| 7w ¥n (I1.64)
O 2M SOra Sorﬁ
Tol,

F,, F, sont dé¢finies comme suit :
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F =—pu

: € +v—c (‘PT@% - 907-(1@'55) + ,ubwrgof + pw, (@miw + @,.gis,g)

T

r

oy

c ..l C
Fe |+ Q| +—+Q
J J

(I11.65)
212 bM | , 2M| 3 . .
el b i L P (%Omzm + %%%)
2M2 .2 -2 2M . . oK ook
- T2 (Zsa + Zsﬁ) + Twr (Sorﬁzsa - gDTo/’sﬁ) + C4gpr + ¢r

Les lois de commandes (V_, Vsﬂ) en (I11.63) sont congues pour étre une combinaison de deux
termes. Le premier terme (V., V") est le terme de la commande équivalente et le deuxiéme

terme (V™ V5™) est l'algorithme de super-twisting qui est utilisé¢ pour remplacer le terme

discontinu dans la commande SMC conventionnelle [RAS’05]:

St

o eq STA
fo - Vsﬁ + ‘/sﬂ

st

vV, =V yit
(11L.66)

Les commandes équivalentes (V/,V;?) sont déterminées en régime permanent en
considérant Sl = 5’2 =S5 =25,=0.
A partir de (I11.63), les commandes équivalentes assurant la convergence de la dynamique du

systéme sont définies par I'expression suivante :

eq
sQu

eq

F

F,

2

=B'A™ (11L.67)

La commande équivalente permet d'améliorer la réponse transitoire et de garantir le
découplage entre la vitesse et le flux du moteur. Généralement, 'algorithme de super-twisting
est ajouté pour ¢liminer les erreurs en régime permanent et pour attirer les variables d’état du
systeme a la surface du glissement.

L'algorithme de STA est introduit par:

STA
V

St
STA
Sﬁ

/2 .
_ A \51‘ “9"(51)+>‘12f sign(S, )dt (I11.68)

2 .
)\21‘52‘ sign(S,) + )\22fszgn(52)dt

Ou les coefficients A ,A,, A, , A, sont des gains positifs, a concevoir pour assurer la stabilité

du systéme. Ainsi, la commande de la MAS par STA avec une commande équivalente est
donnée par :

eq STA

s

€q
Vs

s

V

5B

+ B! (I11.69)

STA

La loi de commande existe a condition que la matrice B soit inversible :
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|B| = —¢? = 0 (IT1.70)

On peut toujours choisir les conditions initiales gof(O) = 0 dans I’observateur de flux pour

garantir que la matrice B~ 'existe. A partir de la loi de commande (I11.69), la dynamique de la
surface de glissement (I11.63) devient :

(1IL.71)

La loi de commande doit satisfaire la condition de stabilité S5 < 0 pour attirer le systeme
vers les surfaces de glissement a partir de n'importe quelle condition initiale.

A partir de (IIL.71), on obtient :

: ol 2

S = —U—Ls[)\u ‘Sl‘ sign(S,) + Aufszgn( )dt] (I1.72)
Alors, la condition de stabilité est :

. 32 '
S5 = —%[}Hl ‘Sl‘ sign(S,) + >\12Slf szgn(Sl)dt] <0 (111.73)

D'apres (II1.73), on peut voir que la condition de stabilité est garantie tant que A, et A, sont

positifs. La méme analyse s'applique au contréle du flux.

La boucle de commande de la MAS par STA avec une commande équivalente est représentée
par la figure suivante :

Réseau — _—p—
LIVA N
|
Q V" Ve
“HR—— S“;faca—(sm Vel /= -
N 1 ]
_ — sb
Q, =8 1@_: — S . _I:
ye Voo abc[ *
Surface STA S
STA
5, Vs B4 i
Ly |af )=
v
Vg |fabc s

Capteur

de vitesse

Fig. I11.17 Schéma structurel de la SMC d'ordre deux de la MAS
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I11.4.3.2 Algorithme de super-twisting basé sur la fonction barriere

L'application de STA a la MAS présente une conception simple, une réduction des
vibrations et une mise en ceuvre a faible coit [ZHA’17], [KRI’19]. Cependant, en pratique, la
commande STA n'est pas capable de supprimer complétement l'effet de chattering, car elle
produit toujours des oscillations rapides de faible amplitude prés de la surface de glissement
[PER’19]. Les oscillations rapides sont dues aux gains de commutation de l'algorithme, car
dans la plupart des cas, ces gains sont choisis relativement grands pour assurer la stabilité du
systéme, ce qui conduit a une activité a haute fréquence.

Afin d'¢éliminer le chattering causé par la surestimation des gains de commutation,
plusieurs améliorations ont été proposées. La premicre idée était d'adapter les gains du STA
en les augmentant jusqu'a ce que le mode glissant soit détecté, puis en les fixant a ces valeurs
[OBE’20]. Cependant, cette technique peut conduire a des gains de commutation surestimés
car les incertitudes/perturbations ne sont pas fixes. Une solution consiste a adapter ces gains
pour augmenter et diminuer en fonction des perturbations dans le systéme.

Récemment, la fonction barrieére (figure I11.18 a gauche) a été proposée pour garantir
que les gains de commutation du SMC ne soient pas surestimés, tout en minimisant les effets
de chattering et en assurant la convergence vers les surfaces de glissement [OBE’18§],
[OBE’20], [SVE’20].

Dans [SVE’20], la fonction de barri¢re a été modifiée en fonction quasi-barricre QBF
(figure 1I1.18 a droite) pour mettre a jour les gains du STA. L'algorithme de super-twisting
basé sur la fonction quasi-barriere (BSTA) fournit des signaux de sortie continus et permet

simultanément de diminuer et d'augmenter les gains du STA en fonctions de la variable de
glissement.

Pour illustrer les performances du BSTA, dans l'analyse suivante, cette technique est
appliquée a la MAS sans ajouter la commande équivalente, pour faciliter le calcul, comme
décrit dans I’article [FAR’22].

La fonction barriere est une fonction paire, semi-définie positive et continue sur l'intervalle
S ]—5, 5[ et donnée par :

[

‘ e>0 (II1.74)

Cette fonction est strictement croissante sur z € [0, 5[ et a un minimum unique a z¢€ro :

BF

K (m) € [b,—i—oo[

Kpp (\1‘\ — 6) = +00, K, (0)=b>0 (I11.75)
La QBF est donnée par [SVE’20]:

gl

K, (S) = Lw, e>0 76

K, (\S\ . 5) -1

83



Chapitre 111 | Commande par Mode Glissant

Ou: L,e, ¢ sont des constantes positives et la fonction de saturation peut s'écrire :

S Si \S\<§

sat; (S) - ésign(S) Si ‘S‘ > g

(I11.77)
La QBF prend des valeurs minimales lorsque‘S‘ < &, et les gains STA s'adaptent, qui

diminueront en conséquence. Par contre, la QBF prend sa valeur maximale (égale a 1)
lorsqu'une perturbation se produit‘S‘ > ¢, c'est-a-dire retour au mode de fonctionnement

normal du STA. La fonction barriére et la fonction quasi-barriére sont illustrées dans la figure
suivante :

KBF(x)
. N . ) AN )
| | | |
| | | |
| | | |
| |
| | | K (S) |
| | | |
| | | /\ |~
[ I K. (S
: : | 1 | BF( )
| | | |
| | | |
| | | |
| | N | | N
—-& O £ /‘x —5—5 0 é c /S

Fig. I11.18 Fonction barriere et fonction quasi-barriere

Pour une transition lisse de STA a BSTA [SVE’20], le gain de la fonction barriére est défini
selon (II1.76), (I11.77) et la figure I11.18:

L =——1 =12 (II1.78)

La loi de commande adaptative BSTA est donnée par :

V/o8TA KBFI (Sl) [)‘11 ‘51‘1/2 sign(S,) + )\12I~(BF1 (Sl) fSign(S1)dt]

Uhera| = . ) | (I11.79)
58 K., <SQ>[)\21 ‘SQ‘ sign(S,) + A\, K ., (SQ)fszgn(SQ)dt]

Ou:

K, (:L«) =7 L(‘SDZ =12 (111.80)

i g — satél (‘SID

En remplacant (II1.79) dans (II1.69) et en ignorant le terme de la commande équivalente, les
variables de commande du BSTA appliqué a la MAS sont données comme suit:
BSTA

o KBFI (Sl> [>‘11 ‘51‘1/2 Sign(‘%) + >‘12KBF1 (51)f3ign(51)dt]

KBF? (52)[)‘21 ‘52‘1/2 sign(S,) + AQQIN(BFQ <52>fsign(52)dt

-1

so |

V

s

S

BSTA
Vs

] (11L.81)
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La stabilit¢ du BSTA, pour garantir la convergence de toutes les trajectoires vers zéro, est
détaillée dans I'annexe B. La boucle de contrdle de la MAS par BSTA sans commande
équivalente est illustrée par la figure suivante :

Controle
BSTA
Eq(IIL81)

If (lSil <&)
Sliding Z
Surface

Si

Fig. I11.19 Schéma structurel du contrdle adaptatif de BSTA

I11.4.3.3 Commande DTC-STA

La commande DTC conventionnelle est basée sur des régulateurs de type PI et des
correcteurs a hystérésis. Malgré sa simplicité, la présence de ce type de régulateur peut étre
I’origine de beaucoup de probléme a savoir la sensibilité aux incertitudes paramétriques et le
volume de calcule surtout au niveau de la table de commutation. Pour surmonter ces
problémes, 1’algorithme STA est introduit tout en éliminent les régulateurs et les correcteurs
ainsi que la table de commutation.

Le couple électromagnétique de référence est généré par 1’algorithme STA comme suit :

C, = N\Sl\w sign(S,) + 8, (S,) f sign(S, )dt (111.82)
Ou la surface de glissement est définie comme l'erreur de vitesse :

S, =9 -9 (I11.83)
D’autre part, les surfaces de glissement du flux et du couple sont définies comme suit :

zz _ g __% (I11.84)

La loi de commande par STA pour contrdler le flux et le couple du moteur est définie
comme suit :

V., =\ ‘Sd‘lﬂ sign(S,) + B, (Sd>fsign(5d)dt
V. =\ ‘Sq 1/2 sign(S ) + B, (Sq)fsign(S )dt

sq q q

(111.85)

Les détails de la commande DTC sont discutés au chapitre II. L’analyse de la stabilité de
l'algorithme de STA peut étre trouvée dans [LAS’20].
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Réseau — Bt
3 —
[
Sll
- S, _I:
= s
abc
T 20, ;
Estimation (lm,ﬂ 7
du flux et dufe
couple vsa,/} abc v,
Capteur
de vitesse

Fig. I11.20 Schéma structurel de la commande DTC-STA
I11.4.3.4 Résultats de simulation de la commande par SMC d'ordre deux
A) Algorithme de super-twisting sans et avec la fonction barriére

Afin de voir I'utilit¢ de la fonction barriere, qui limit¢ les valeurs des gains afin
d’atténuer le chattering, une comparaison par simulation et a I’aide du logiciel MATLAB-
SIMULINK est faite.

Il s’agit de faire une comparaison entre une commande basée sur I’algorithme STA,
avec une commande équivalente, et une commande optimisée a laide de la fonction barriére
sans terme de commande équivalente.

Les paramétres de la MAS utilisée ainsi que ceux des algorithmes sont donnés dans 1’annexe
C. La figure I11.21 récapitule les allures obtenues.

1500 127
sta A 1
1423 p—— Y
BsTAR ( \
K 1422 Lots
1000 | 1421 081 BSTA STA
=) —
z 1420 é 1
5 B os
R 05 0.51 ~ 0.995
" 423 S
500 0.4 0.99 ! :
1422 0 0.5 1
Qr 02 R
025 0.26 0.27 o 2
Q, ¢
0 . . . 0 . . .
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Temps [sec] Temps [sec]
a : Vitesses de rotation b : Flux rotorique
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Fig. I11.21 Résultats de simulation de la commande STA et BSTA
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Pour les deux algorithmes, la vitesse suit parfaitement sa référence nominale
(1423 tr/min) avec un bon rejet de couple de charge (C =10 Nm) appliqué a
t =0.5 sec. On peut remarquer quelques erreurs en régime permanent pour les deux
algorithmes (voir tableau II1.3), et cela est di aux perturbations du systéme. Ces erreurs
peuvent étre compensées en augmentant la constante s mais cela affecte négativement la
commande, car cela entraine des fortes oscillations et un dépassement de la réponse en
vitesse. Néanmoins, les zooms (figure III.21 (a)) montrent que le BSTA est plus précis que

le STA, de méme que le temps de réponse et le temps de montée en BSTA sont un peu
meilleurs que dans le STA.

Tableau I11.3: Performances de contrdle en régime permanent

. Erreurs de vitesse THD de
Temps [sec] | Algorithme [tr/min] courant [%]
STA 0.8137 13.75
[O .83 0.86]
BSTA 0.5272 13.4

Dans la réponse du flux rotorique (figure I11.21 (b)) le découplage est assuré. On peut voir
que les deux algorithmes ont le méme comportement de flux avec des amplitudes identiques.
Au moment de l'application de la charge, on observe une petite atténuation de 1'amplitude du
flux, qui disparait par la suite.

D’aprés la figure 11121 (c), quelques oscillations peuvent étres observées sur la réponse
du couple. Cependant, la compensation du couple de charge est toujours assurée parfaitement
pour les deux algorithmes.

Le tableau II1.4 montre une analyse comparative des gains des deux algorithmes STA et
BSTA. 1l est claire que les gains de l’algorithme STA sont fixé ce qui fixe ’effet de
chattering, alors que ceux de I’algorithme BSTA diminue avec le temps selon la perturbation,
ce qui réduit I’effet de chattering.

Tableau II1.4 : Quelques comparaisons entre les valeurs de gains du STA et de BSTA

Temps [s] Algorithme A, A, A, A,
All time STA 7600 500 860 500
0.04 BSTA 456 1.8 5160 180
0.35 BSTA 425.6 1.56 301 0.6125
0.5 BSTA 7600 500 8600 500
0.7 BSTA 387.6 1.3 1419 13.61

Les surfaces de glissement pour les deux algorithmes et les deux grandeurs (flux et
vitesse) sont comparées sur la figure II1.21 (e). L’examen des surfaces prouve que le
phénomene de chattering peut étre atténué par I’algorithme BSTA suit a I’adaptation des
gains et en fonction des perturbations sans surestimer leurs valeurs. Cette supériorité, de
I’algorithme BSTA par rapport a celui de STA, peut étre justifiée par les valeurs de RMS des
surfaces données dans le tableau II1.5.
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Tableau IILS5 : Valeurs moyennes quadratiques (RMS) des surfaces

Algorithme RMS(SI) RMS(SQ)

STA 14.31 0.39
BSTA 4.9 0.09

Les allures des courants pour les deux algorithmes sont juxtaposées sur la figure
II1.21(f). En termes de THD, une 1égere amélioration peut €tre apportée a la qualité du courant
en utilisant ’algorithme BSTA (13.4 ) comparativement a 1’algorithme STA (13.75).

Ainsi, la SMC d’ordre 2 s’appuyant sur 1’algorithme BSTA offre une plus grande
précision et minimisation de chattering lorsqu'il est mise en ceuvre avec une convergence en
temps fini vers I'origine du systéme malgré n'importe quelles perturbations bornées.

B) Commande DTC-STA

Afin de voir D’efficacité de la commande DTC associée a I’algorithme STA, le schéma
bloc de la figure I11.20 est simulé dans un environnement MATLAB/SIMULINK, dont les

parametres sont indiqué dans I’annexe C.
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0 0.2 04 0.6 0.8 1 0 0.2 04 0.6 0.8 1
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3 E ol
® .
S <Sw_
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e : Couple électromagnétique et couple de charge  f: Courants de phases statoriques
Fig. I11.22 Résultats de simulation de la commande DTC-STA

L'analyse des courbes de la figure II1.22 montre que la commande DTC-STA fournit des
réponses rapides et robustes contre la perturbation externe, ou l'on peut noter les points
suivants :

v" Les composantes de flux ont une réponse lisse sans chattering.
v' La vitesse suit trés bien sa référence.

v' Le couple électromagnétique compense rapidement le couple de charge sans
dépassement avec une faible ondulation en régime permanent.

v' Les courants triphasés sont quasi-sinusoidaux et se comportent bien dans chaque
régime de fonctionnement.

II1.5 SMC discret

Toutes les commandes mentionnées dans les sections précédentes sont congus en temps
continu, ou une discrétisation approximative de la loi de commande est réalisée pour une
mise en ceuvre dans des processeurs de signaux numériques (DSP) ou dans des
microcontroleurs.

Il existe deux options pour concevoir des algorithmes de controle avec leur mise en
ceuvre correspondante dans plateformes numériques. La premiére option consiste a concevoir
la commande en temps continu, puis a la discrétiser en utilisant la méthode d'Euler explicite.
Cette option fonctionne bien pour les fréquences d’échantillonnages élevés ou pour les
systemes a dynamique lente. La deuxiéme option consiste a échantillonner la dynamique du
systétme a temps continu et la conception d’un controleur en temps discret qui peut étre
implémenté directement dans n'importe quel dispositif numérique. L'avantage de cette option
est que la période d'échantillonnage peut €tre augmentée de manicére significative si la
précision du modele échantillonné est élevée. Dans cette option, la précision est garantie pour
les systemes linéaires, mais c'est une tache difficile pour les systémes non linéaires
[DOM’20].
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La SMC se caractérise par une fréquence de commutation infinie en régime permanent
[PIS’11]. Le chattering se produit dans les systémes a temps discret en raison de la
discontinuit¢ de commande, ou la fréquence de commutation ne peut pas dépasser celle de
I'échantillonnage [UTK’11].

L'un des algorithmes de SMC d'ordre deux a été introduit dans [SAL’11] connu sous le
nom de Discrete Time Super-twisting like Algorithm (DSTA). DSTA a une grande propriété
lorsqu'il est utilisé dans la commande ou dans 1'observation bien qu'il y ait des perturbations et
d'incertitudes paramétriques dans le systeme [SAL’14].

La commande de la MAS par commande numérique n'a pas regu beaucoup d'attention
en raison de la difficulté¢ d'accéder a un modéle discret de cette machine [CHI’17]. Une
solution a ¢été l'utilisation de la méthode d'Euler explicite. La formulation d'intégrateur
variationnel a fourni un meilleur modele discret que le modéle développé par la méthode
explicite d'Euler avec de faibles fréquences d'échantillonnage [DOM’15].

Afin d'éviter des cofits excessifs lors de la mise en ceuvre d'algorithmes de commande
pour la MAS, il est intéressant d'étudier les performances en boucle fermée de la MAS avec
des périodes d'échantillonnage plus élevés afin de les mettre en ceuvre dans des
microprocesseurs plus économiques et plus simples [DOMI’15].

L'objectif de cette section est de concevoir une commande en temps discret pour le
moteur asynchrone basée sur la technique du mode glissant en temps discret. Tout d'abord,
nous introduisons le modele mathématique discret de la MAS obtenu par la formulation
d'intégration variationnelle, puis nous concevons une commande robuste basée sur DSTA.
Enfin, nous effectuons une étude de simulation pour évaluer les performances de la boucle
fermée en prenant différentes périodes d'échantillonnage.

II1.5.1 Mode¢le discrétisé de la MAS

Le modele discret de la MAS dans le référentiel stationnaire («,3) présenté par Rivera
dans [DOM’15] peut s'écrire sous la forme :

) Ma dTF ).

Prpp = 4P, T A

y y fz—”’ s
) ) MT T
b = Yy, + ﬁdad%,k - ﬁdajee(%,k + T - Zch) + O__C‘Ck (II1.86)

r d

Q =0 / T Ti' I L. C

k1 Y%k j ek + Mgt Py — 7 rk

Ou l'expression du couple électromagnétique de la MAS est donnée par :

Ccm‘k = /“LdJZ',Z:k:IISDr‘k (I11.87)
Avec Pror = [gproz,k Som.krﬂ ng = [ka Z.s{i.k]T’ ng = [mG Vs{i.kr

I | estune matrice antisymétrique, et e’ est:

cos(T pf2)) —sin(T' pQ2, )
N sin(T' pS2,) cos(T p2, )

0 -1
1 0

0
(&

) 1
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Les coefficients du mod¢le sont donnée par:

T Mo M _RIT
= pa,,a, = ) =P/ = ’ =l—-——
lu,d M o fZ: + 1_; ILL Y JLr ! Lr'ad yd Ud
2
o, :La—i—ajT, M
"TL

I11.5.2 Commande de la MAS par mode glissant discret

Pour un moteur asynchrone, 'objectif général est de contrdler le flux et la vitesse du
rotor. Nous allons concevoir un contrdleur robuste proposé dans [DOMI’15] qui est basé sur
une version discréte de l'algorithme de Super-Twisting développé dans [SAL’11]. En
considérant le modele mathématique de la MAS (I11.84), les erreurs de poursuite des sorties
sont :

2 =Y Y (111.88)

\ T T T
Ou Bp = [zll,k ZlZ.k} Y = [Qk gOm,k] P =PaPrre
Les dynamiques obtenues sont:

=F,+DGi, (I1.89)

zl.,kJrl

Ol‘lFLk:F;g‘i‘dk

f ——=C, _
F — Qk - jfrp Qk - Qr_k+1 , d — J ’k2 ’ .D — /J/dj_; O ’ — 807';3,]@ 807'0(7]@
‘ a2 - ' (Madj—;) ] O ﬁ gor'u k ¢7,3 k
dsom,k g0m.k+1 T m,k ’ v
_ 2M ajT , T , ) )
Avec = T" et 4 =1 1  estle module carré des courants statoriques. Maintenant,
les hypothéses suivantes seront utilisées dans la conception du controle [DOMI’15]:
c. .=C
Pkt T Y rk (111.90)

Zm,k+1 = Zm,k

En revenant a 1'équation (I11.89), la dynamique souhaitée peut étre définie en supposant :

Zyn = I DGkis,k =kz, (IIL.91)
Avec :
k
E =" , kLR I< 1
17 o k, ‘ 11‘ ‘ 12‘

A partir de I'équation (I11.91), les courants de référence du stator sont introduits comme :

i, =G D (~F +kz,) (111.92)

1
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Notons que la matrice D n'est pas singulicre et‘Gk‘ = —¢ ., on peut toujours choisir les

conditions initiales ¢ W) = 0 pour garantir I'existence de G ' A partir de I'équation (I11.92),

une action intégrale est ajoutée pour annuler 1'effet de toute perturbation:

i, =G'D(<F, +kz, +kz,)

s,r.k 171,k i1k (III 93)
Zipn = Fp T Tezl,k
T kn .
Avec : Z, = [Zz'l,k zﬂ’k] ,kl, = 0 .k, k., sont des gains constants.
12

Afin de controler la MAS, nous utilisons DSTA dans la boucle des courants statorique, les
erreurs de poursuites des courants sont données par:

T . .
% = (s ae) = (I11.94)
La loi de commande de la MAS basée sur DSTA est donnée par :

Vsk = _MIBOSign(ZQ.k) + 2

, (II1.95)
Rapt1 — %3k T, (M2‘%gn(z2.k) + qOZB,k)
Avec :
1
e 0| | | T
B, = 1 ,szgn(szk) = [szgn(zm’k) szgn(znk)]
0 ‘ZQQ,k ?
Réseau —/ —p—
VA
|
Q* . ﬁ V V
. l sa
_9@% Courants |20ty sk JaBf _
N ~ de véfe DSTA s = sb
e 3 S [P ] A A I - 5
) q. ) sB,r, : 50, ube sc
- T ~———
(‘Om.k isﬁk )
: i
s,k O[ﬁ .
Vo [fabe] v

Capteur
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Fig. I11.23 Schéma structurel de la SMC discret de la MAS

En remplacant les courants de référence (I11.93) dans le systeme (II1.91), on obtient :
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Chapitre 111
Zl,k+1 = kIZLk + kizi,k + dk (HI96)
Zin = Zu T Tz,

L'analyse de stabilité de la commande du systéme peut étre trouvée dans [DOMI’15].
L'application de la commande par mode glissant discret a la MAS est illustrée par le schéma

bloc de la figure I11.23.
II1.5.3 Résultats de simulation de la SMC discret

L’étape initiale est d'étudier le comportement du DSTA avec différentes valeurs de
temps d'échantillonnage et avec application du couple de charge. Les valeurs des gains du

DSTA sont indiquées en annexe C.
La figure I11.24 présente le suivi de la vitesse de la MAS avec une augmentation de la

valeur du temps d'échantillonnage. Pour T\ = 10us la vitesse mesurée montre un bon suivi de
sa référence. Méme dans le cas d'une augmentation du temps d'échantillonnage a7, = 50us,
on observe que la dynamique échantillonnée de la MAS n'est pas affectée par cette
augmentation et maintient sa précision. Dans les cas de T =100us et T = 150us , la vitesse

présente de petites déviations et quelques oscillations, mais elle suit correctement sa

référence.
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Fig. I11.24 Réponse de vitesses avec variation du temps d'échantillonnage
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Pour plus de précision, ces résultats peuvent étre évalués en présentant la valeur
moyenne quadratique (RMS) de I'erreur entre la référence et la vitesse mesurée dans chaque
cas de variation de la période d'échantillonnage :

Tableau II1.6: RMS de l'erreur de vitesse

Période d'échantillonnage RMS (tr/min)
T, = 10ps 0.0334
T, = 50us 0.41
T, =100us 0.29
T, =150us 3.9

Le tableau II.6 montre qu’en augmentant’], la valeur de RMS augmente ce qui diminue la
précision.

Afin de montrer la réponse du flux rotorique, le temps d'échantillonnage est fixé a
T =10us et le flux de référence est fixé a sa valeur nominale de1Wb . Sur la figure II1.25

e

on peut voir que le découplage est assuré et que les deux composantes du flux sont
parfaitement en quadrature avec des amplitudes identiques et sans chattering.

3r -
1 1.5
2 L 0
1 }F ¢
a =)
3 £
< %
S $
0.5
Prak (P:"vk
Prpk m,
_2 1 1 1 ﬂ 0 1 1 1 (p k
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Temps [sec] Temps [sec]

Fig. II1.25 Réponse du flux pour 7] = 10us

Dans le deuxiéme test, la commande est testé pour un profil de vitesse variable et avec deux
valeurs du couple résistant (10 N.m et 5 N.m ), le temps d'échantillonnage est fixé a 10us.

Sur la figure II1.26, on peut voir que la vitesse mesurée suit parfaitement le profil de
référence. Lorsqu’un couple résistant égal au couple nominal ou sa moiti¢ est appliqué a
I’instant ¢t = 1.6 secet t = 1.8 sec respectivement, la vitesse présente une petite atténuation
qui disparait par la suite pour regagner sa valeur de référence avec une bonne dynamique. De
plus, figure I11.26 (a) illustre que le chattering est négligeable dans la réponse de vitesse.
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Fig. II1.26 Réponse de vitesse et du couple pour 7 = 10us

Les résultats de la simulation montrent que le modéle congu améliore la dynamique de
la MAS et que la commande offre de bonnes performances et une grande robustesse en cas de
variations de la vitesse et du couple de charge.

De ce qui précéde, et de ce qui est connu dans la littérature, la méthode de discrétisation
nécessitant de petites périodes d'échantillonnage peut augmenter considérablement la charge
de calcul des dispositifs numériques [ZAP’16]. Par conséquent, I'idée principale d'une bonne
conception de contrdle en temps discret est de s'appuyer sur un bon modele en temps discret
qui peut atténuer la fréquence d'échantillonnage. Le modele dynamique échantillonné obtenu
par la formulation d'intégrateur variationnel permet d'obtenir de bons résultats et une

meilleure précision pour des périodes d'echantillonnage supérieures a 7 = 500us sans perdre

leur précision [DOMI’15], ce qui distingue cette méthode a des autres méthodes. Dans le
méme contexte, d'autres études ont montré que l'implémentation discréte de SMC est une
source de chattering, et l'amplitude de ce phénomene est liée au pas d'échantillonnage
[ZHA’19], [SVE’20].

II1.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté¢ la SMC appliqué a une machine asynchrone.
Cette approche de controle est caractérisée par sa robustesse, sa simplicité remarquable et est
plus adaptée au contrdle de la MAS. Le principal obstacle de la mise en ceuvre de la SMC en
temps réel est le phénomene de chattering. Dans ce chapitre, plusieurs techniques de modes
glissants du premier et du second ordre sont présentées et comparées vis-a-vis de phénomene
de chattering.

Ce travail a commencé par présenter les notions de base des commandes par modes
glissants, puis une procédure simple et efficace a ét¢ développée pour atténuer le phénomene
du chattering dans les systémes contrélés par des modes de glissement standard (premier
ordre) en se basant sur leur remplacement par des modes de glissement lisses, ou la fonction
« sign » est remplacée par des fonctions douces. Deuxiemement, les algorithmes par mode

glissant du second ordre sont expliqués en raison de leurs caractéristiques spécifiées telles que
le rejet de perturbation et les sorties continues.
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Afin de valider les performances de la stratégie de mode glissant, les techniques de la
SMC ont été appliquées pour contrdler le moteur asynchrone, et nous avons fourni une série
de simulations dans l'environnement MATLAB. D'apres les résultats obtenus, on peut dire
que la SMC offre de bonnes performances statiques et dynamiques (rapidité de réponse sans
dépassement, sans erreur statique et un rejet de perturbation instantané). De plus, les résultats
de simulation obtenus confirment la robustesse de la SMC dans diverses conditions de
fonctionnement telles que les variations des parameétres du moteur, les perturbations du
couple de charge et les variations du sens de rotation de la machine.

La SMC utilisant la fonction « sign » a donné des oscillations indésirables apparaissant

dans la vitesse et le couple, et les fonctions douces ont donné un effet efficace de réduction
de chattering. En général, les systémes controlés par des modes de glissement standard (de
premier ordre) ont un chattering limité, qui peut étre réduit en diminuant le gain de la
commande discontinu ou en remplacant la fonction discontinue « sign » par des fonctions

continues (saturation, sigmoide ...etc.), néanmoins cette derniére solution n'élimine pas
completement le chattering et produit une erreur statique en présence de perturbations. D'autre
part, les modes de glissement de second ordre sont également caractérisés par un chattering
limité qui devient illimité dans les systémes a gains ¢élevés. De plus, dans I'implémentation
discréte de la SMC, l'amplitude du chattering est liée au pas d'échantillonnage. En effet, les
résultats de la simulation confirment que 1'augmentation de la valeur de gain, pour surmonter
les effets de perturbation, augmente la valeur de chattering. La méthodologie QBF a comblé
cet écart en adaptant les gains de STA a la sortie glissante, ce qui a amélioré les performances
de la commande et réduit le chattering. Finalement, on peut conclure que la SMC d’ordre
deux donne de meilleures performances et une plus grande robustesse en présence de
perturbations externes, Par conséquent, la SMC d’ordre deux basée sur un algorithme de
super-twisting est proposé comme solution au probléme de chattering.

Pour l'estimation des différentes variables de la commande, le chapitre suivant sera
consacré a 1'¢tude des observateurs conventionnels et des observateurs basés sur le mode de
glissement.
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Chapitre IV Commande Sans Capteurs

IV.1 Introduction

La plupart des commandes de la MAS nécessitent une connaissance précise de ses
variables d'état pour assurer les performances requises. Dans la majorité des cas, la vitesse du
rotor est acquise par un codeur de vitesse et le flux du rotor est obtenu a l'aide des capteurs a
effet Hall [NAD’16]. Comme on le sait, ces capteurs augmentent la taille et le colt des
systémes. En plus, divers facteurs tels que la température et les vibrations mécaniques
résultant du fonctionnement de la MAS ont des effets indésirables sur les capteurs. Pour éviter
ces problémes, la commande sans capteur devient plus préférable que les mesures physiques
[BAR’06].

Le terme sans capteur signifie que les capteurs des grandeurs mécaniques (position,
vitesse, accélération, couple) ne sont pas utilisés. Mais ils sont obtenus a partir d'un
observateur qui estime ces grandeurs a l'aide d'un modele de la MAS et certaines mesures
prises dans le processus (comme les mesures des courants et des tensions). Avec un
processeur puissant, la plupart des variables, telles que le flux, le couple, la puissance active,
la puissance réactive, le facteur de puissance, la vitesse...etc. peuvent étre estimées avec une
bonne précision [GAC’10].

On distingue deux types d’observateur : I’observateur déterministe qui ne prend pas en
considération les perturbations externes du systeme et I’observateur stochastique qui se base
sur la présence des bruits [BOU’08].

Parmi les différentes techniques d’observation sans capteur utilisées pour la MAS, on
trouve l'observateur de Luenberger [YON’08], le systeme adaptatif a modele de référence
(MRAS) [CAO’93], le filtre de Kalman étendu [BAR’07], les réseaux neuronaux [WOL’04],
et I'observateur par mode glissant proposé¢ par Utkin [UTK’93], ...etc. Chaque technique
d’observation a ses avantages et ses inconvénients, comme dans le cas d'estimation a basses
vitesses et dans le cas des incertitudes paramétriques.

Par rapport aux autres observateurs, la théorie du mode glissant a été largement
appliquée pour l'estimation des variables d’états des systémes. Comme on le sait, la SMC est
robuste vis-a-vis les variations paramétriques et se caractérise par une convergence rapide.
Cependant, son inconvénient est le chattering a haute fréquence autour de la surface de
glissement qui affecte les performances du systéme. Comme nous I'avons mentionné dans le
chapitre précédent, pour surmonter ce probléme, nous utilisons des algorithmes du mode de
glissement d'ordre élevé.

Ce quatriéme chapitre est consacré a 1’analyse théorique des techniques d'observation de
la vitesse et du flux de la MAS, tout en utilisant I'observateur de Luenberger, I'observateur par
mode glissant (SMO) et le filtre de Kalman étendu (FKE). Tous ces observateurs seront testés
et évalués sous plusieurs aspects, tel que les performances en régime statique et dynamique,
le fonctionnement a basse vitesse, la sensibilité aux incertitudes paramétriques et au bruit, la
complexité, ...etc. Les résultats de simulation sont présentés afin de donner un apergu
complet de chaque observateur.

IV.2 Observabilité

Le modele non linéaire de la MAS dans un repére stationnaire est défini par le systéme
d’équations suivant :
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= A(%,)x + Bu

V.1
y = Ci (Iv.1)

Tel que :

Avec :
b
—y 0 — bwr
Tl ko
o
| 0 -y —bw ? b 0 L o 100 0
(w")_M 1 T oL "o 1 0 0
— 0 = —w ’
T, T, '
o Mo

Avant de concevoir un observateur pour un systéme, l'observabilité¢ du ce systeme doit étre
étudi¢e. L'observabilité est la possibilit¢ de reconstruire la trajectoire compléte d'un systéme
en utilisant les données obtenues a partir des mesures d'entrée et de sortie [GLU'15]. Pour une
MAS plusieurs travaux ont étudié 1'observabilité de la MAS [GLU'l5], [MAR'10]. Dans
[MAR'10], la propriété d'observabilité de la MAS est expliquée en détail. Il a été démontré
qu'en utilisant les mesures du courant statorique et de la vitesse avec n'importe quelle entrée
de tension, le modele de la MAS (IV.1) est observable. De plus, dans le cas d'une commande

sans capteur de vitesse, la condition d'observabilité est satisfaite si w_ (t) est constante pour

tout t >0 et qﬁfa + q'ﬁfﬁ > 0 , alors le modele de la MAS (IV.1) est localement observable a

partir des mesures des courants statoriques a tout étatz .

IV.3 Observateurs déterministes

IV.3.1 Estimation des flux rotoriques

La théorie de I'observateur de Luenberger a été introduite au début des années 70
[LUE'71], cet observateur appartient au groupe des observateurs en boucle fermée de type
déterministe. La structure d'observateur de Luenberger permet d'imposer la dynamique propre
a cet observateur a partir d'une matrice de gains.

Sous les hypothéses de paramétres exactement connus et de la mesure de la vitesse,
l'observateur de Luenberger qui estime les courants statoriques et les flux rotoriques peut étre
exprimé par:

(IV.2)

A

f::A(wr)ft—i—Bu—i—Lg
y=0C1

~ ~ T

Tel que ‘Ii‘ - [Zsa Z.SH (’57"04 (’57"{3 ’g = y - g) :
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La dynamique des erreurs d'estimation est alors donnée par :
F = (A(wr) - LC)f: (IV.3)

Avec les erreurs d'estimation des états:

~ ~

= [Zsa - Zsa Zsﬂ - Zsa Sora - (’Dra (’DT,H - SOT,H

rT=r—I= [Zsa Zsﬁ Sora SOT,H

La conception de l'observateur se compose de deux étapes, la premicre est la sélection
appropriée des poles d'observation et la deuxiéme est le calcul de la matrice des gains L de
I'observateur. Pour s'assurer que l'erreur d'estimation disparait avec le temps, nous devons

sélectionner la matrice de gain de l'observateur L de sorte que A(wr)—LC soit
asymptotiquement stable. Par conséquent, la matrice de gain de 1'observateur doit étre choisie
d'une mani¢re que toutes les valeurs propres de A(wr)—LC aient des parties réelles

négatives [PAV'17]. Comme indiqué dans [MAE'00], [FEZ'16], les gains de l'observateur
peuvent tre exprimés comme:

ll _ZQ
) l
I = ; —ll (IvV.4)
3 4
l4 l3

ll:(l_k)7+T%

L=(k—1)w,

z:[l_k2 b +[E]7+i (IV.5)
’ b T b T

D'apres 1'équation (IV.4), la représentation d'état de 1'observateur de Luenberger utilisé pour
l'estimation du flux rotorique et des courants statoriques (mesurés) est donnée par:

b

— 0 — bw
) T U I S
Z'sa b Zm o L ll —l2
S0 T e g S Lo [
igﬂ — 7 :’ﬂ + 0 _L sa + 2 1 ‘sa Asa (IV 6)
Som % 0 _i —Ww SOm o s s l3 _l-l Zsﬂ - Zs,i
Sbr,«x T’ M T’” Prs 0 l4 lS

0 — w L
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I1V.3.2 Estimation des flux et de la vitesse rotoriques

Supposons maintenant que la vitesse w,_ est un parametre constant inconnu, on cherche une

loi d'adaptation pour l'estimation de la vitesse [MAE'00], [MER'09]. L'équation d'état de cet
observateur est donnée par:

i=A(0,)%+ Bu+ L (IV.7)
Avec :
b
- 0 —= b
g T :
0 —v —bw Ti
Afg,) = M 1
— 0 - —w
T L
o Mo,
La dynamique des erreurs d'estimation des états est définie par :
7= (A(wr)—Lo):HAA:f (IV.8)
Avec:
00 0 b
0 0 —b
AA=Alw )-As,)= Aw
’ ’ 00 0 -1
00 1 ©

et Aw =w —w .
T T T

La fonction de Lyapunov V doit étre définie pour assurer la convergence asymptotique vers
zéro des erreurs d'observations. On considére la fonction de Lyapunov suivante :

(8]

V=3%+ (IV.9)

Ou A est une constante positive.

La dérivée temporelle de la fonction de Lyapunov est donnée par :

Awr

w

r

V=3i"7+3"%-2
(IV.10)
A

A
s [( (w,) - LC) +(A(w,)~ Lc)]az + 25" AAG — 2%&4

Avec:

T'AAT = bAwr (ia@r,lf o Zz,ﬁ@m) o Awr (@m@m o @T;’igbra) (IV.11)
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On note que le deuxiéme terme de (IV.11) est tres faible. Le choix de la loi d'adaptation pour
l'estimation de la vitesse comme:

G, =0 [ (0,0, — 1,0, )dt (IV.12)

Permet de réduire (IV.10) a:
Vo o=3 [(A(wr) ~LO) +(Afw,) - Lc)]a} (IV.13)

Pour assurer la stabilité¢ de l'observateur, la dérivée de la fonction de Lyapunov (IV.13) doit
étre au moins semi-définie négative. Le choix de la matrice de gain L permet d'avoir
[FEZ'16]:

(4(w,) - LC) +(A(w,)~LO) <0 (IV.14)

Cependant, cette loi d'adaptation est établie pour une vitesse constante. Afin d'améliorer la
réponse de cet algorithme, on remplace la loi d'adaptation intégrale (IV.12) par la loi
d'adaptation PI :

(Dr = )\p (leugbrﬁ - Z.sﬁ@ru) + Azf (leugbr@ - Z.sﬁ@ru ) dt (IVIS)
Ou )\p et A sont des constantes positives.

1V.3.3 Estimation du couple de charge

Lorsque le couple de charge est inconnu ou trés variable dans le temps, il doit étre
considéré comme une incertitude dans le systéeme. Une estimation du couple de charge peut
étre facilement obtenue en utilisant 1'équation mécanique du modele de moteur (I1.34) avec des
estimations du flux et de vitesse obtenues a partir d'un observateur de Luenberger. D'apres
(I1.34), les équations liées au mouvement mécanique s'écrivent :

JQU+fQ =C —C (IV.16)

Le couple de charge est supposé constant, C’r =0, et comme la MAS est commandée par

orientation du flux rotorique, le couple €électromagnétique s'exprime par :

M
Cﬁm = PL_SDTZSQ

T

(IV.17)

En substituant le couple électromagnétique (IV.17) dans I’équation (IV.16), on obtient :

Q L 1o i
Jl= g "l IV.18
C OJ ()J C * K ( )

Le systeme (IV.18) est une représentation dans I'espace d'état ou le courant i, ¢tant l'entrée et

la vitesse comme sortie. Si on prend les estimations de 1’observateur de Luenberger :
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A
~

we,|
0|

rL

I
J

0 0

+ (IV.19)

T

Le modele d'observateur du couple de charge est décrit par l'équation d'état suivante
[MES’13]:

o |L _1 .
: J o (2, -9, (IV.20)

Ou: €, est la vitesse estim¢e par I’observateur de Luenberger, d’une maniere plus

simplifiée :
X 1 ~ R
ol WL, _Lia .
Sl=Tg T T adr + e (IV.21)
C 0 sq rL
CT' _gQ O T ‘gQ

Le vecteur g, , est obtenu en utilisant la méthode conventionnelle de placement des poles.

Egalement, le couple de charge peut étre observé sur la base de la technique SMC comme
[Bar’14] :

:—ifl —%Ch-i—mﬁi + K, S, + Aysign(S,)

J rL T sq Q7 Q Q1

=-K,,S, — )\msign(SQ)

0
v (IV.22)
C

Ou:K,,\,, K, et A, sontdes constantes positives.

La surface de glissement est I'erreur d'estimation de la vitesse :

A~

S,=e, =0, —Q (IV.23)

A partir de (19) et (22), on obtient l'erreur d'estimation :

1 ,
S :—jecr—K S, — Aysign(S,)

Q Q10 Q1

e, = K,,S +)\5225ign(59)

Q27 Q

(IV.24)

Ou:
e. =C —C

C, r r

Afin de prouver la stabilité, la fonction de Lyapunov suivante est proposée [Bar’14] :

1
V= 55; (IV.25)
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La dérivée temporelle de la fonction de Lyapunov est donnée par :

V=25:,
1 )
=5, [_jecr — K5, — Am‘%gn(ssz)] (IV.26)
1 2
= _szzeq, - KQISQ — Ay ‘Ssz‘

Pour s'assurer que V est définie négative, on peut prendre la condition suivante :

Aor 2 =760 |~ Ko S| 0 10 > 0 (IV.27)
Donc :
Vg-mJQJ (IV.28)

D'apres 1’équitation (IV.28) on déduit que le point d'équilibre S, = Oest asymptotiquement
stable, et de cette équation on peut également déduire que le temps de convergence a la

surface de glissement (S, = 0)est:

(IV.29)

Dong, 'erreur d'estimation converge vers z€ro si les gains de I'observateur K, A, , K, et A

Q1o Q2

sont choisis positifs en tenant compte de la condition donnée dans I'équation (IV.27).

Le schéma bloc de I'observateur adaptatif de Luenberger avec l'observateur du couple de
charge est représenté par la figure IV.1.

= Loi
" | d'Adaptation

Fig. IV.1 Schéma bloc de I’observateur adaptatif avec I’estimateur du couple de charge
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IV.4 Estimateur stochastique (filtre de Kalman)

Le filtre de Kalman (FK) développé par Rudolf Kalman en 1960 est un estimateur
stochastique tres efficace et robuste. Il est utilis¢ dans des applications caractérisées par la
présence des incertitudes dans le modele et des bruits dans la mesure [SIN’13], [OZS’10].
Cette propriété est particulieérement importante pour les problémes d'estimation liés a la MAS
a cage, car les grandeurs rotoriques ne sont pas directement accessibles [SIN’13]. Donc, dans
la suite un filtre de Kalman étendu (FKE) sera utilis¢é pour I'estimation des grandeurs
rotoriques de la MAS.

IV.4.1 Modele étendu discrétisé et linéarisé de la MAS
Considérons qu'on veut produire les estimations des variablesi ,i ¢ ¢ ,w , en

présence des bruits d'état v € R’ et des bruits de mesuresw € R*. Alors, avec 'hypothése

d'une vitesse constante w_ = 0, on peut établir le modele eétendu:

i (t) =4 (w (t)z, + Bu(t)+ v, (t)

W)= 1) ) o
Avec :
T
z, = [Zm s Pra Prp wr]
—y 0 % bw, 0 1 .
b ol
oo e T ’ R 10000
Alw)=|M 0 1 B = oL |.C =
e \“r ? —? —w, 0] e 0 0 ¢ 01 0 00
0 % N _l 0 0 0
T ' 0 0
0 0 0 0 0

Le filtre de Kalman existe en versions continue et discréte. Mais, comme le filtre va étre
implémenté sur un calculateur numérique, on utilisera la version discréte. Le modele

discrétisé de la MAS, en utilisant la méthode d'Euler en avant i(t) = (z(k +1) —2(k)) / T et

la période d’échantillonnage T’ , est donné par:

z,(k+1) = I, + TA(w,(k)|z, (k) + T.Buk) + T v, (k)

y(k) = C z (k) + w(k) (IV.31)

Avec
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Pour surmonter le fait que le modéle (IV.30) est non-lin€aire, on utilise une

approximation linéarisée de (IV.31) ou la linéarisation est effectuée sur 1'état actuel =z, (k)
[BAR’06], tel que :

z (k+1) = G(k)x (k) + Hu(k) + v(k)

y(k) = C z (k) + w(k) (IV.32)

Avec H=TB, v(k)=Tuv (k) et

0|1, +TA (w (k)] (k)

Gk = oz (k)

1-Ty 0 bTTﬁ Thw, (k) Tbe,, (k)

0 1-Ty —Thw, (k) < Ty, (k)
=| ™M™ T T
;1 0 - —: —Tw, (k) Te . (k)
TM T

0 T Tw (k) 1- F T, (k)
0 0 0 0 1

La période d'échantillonnage utilisée dans la discrétisation joue un role trés important dans
l'obtention de résultats précis. Il est important de noter que la période d'échantillonnage ne
doit pas étre plus courte que le temps nécessaire a la mise en ceuvre de chaque boucle dans les
algorithmes de commande et d'estimation.

IV.4.2 Conception du filtre de Kalman

Le filtre de Kalman discret est dédi¢ au probléme d'estimation d'état optimale pour les
systemes décrits par (IV.32) ou v et w sont des vecteurs de variables aléatoires
indépendantes de moyenne nulle tels que:

Vo0
0w

6(k:, z) (IV.33)

V=V">0 et W=W">0 sont respectivement les matrices de covariance des
perturbations d'état et de sortie. Ce processus stochastique est initialisé par une séquence de

variables aléatoires indépendantes de moyenne m, = E[J}(O)} et de variance
T

%, = E[z(0)" (0)].

L'estimateur d'état est un systéme dynamique de structure :

i(k +1) = G(k)a(k) + Hu(k) + L(k)(y(k) - Ci(k))

(k) = C(k) (Iv.34)
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ou 7 désigne la trajectoire d'état estimée et L le gain d'observation qui doit satisfaire les
propriétés de stabilité et de performances requises. Dans le contexte stochastique considéré,
les meilleures performances atteignables consistent en une estimation optimale de 1'état au
sens de la minimisation de la variance de l'erreur © = = — & c.-a-d.

E[x(k)] =0

E [a: (k)& (k)} minimale (IV.35)

En fait, 'écriture du filtre de Kalman en temps discret n'est pas directe. Sa mise en ceuvre se
fait de manicre itérative, en deux phases :

1. une étape de prédiction.
2. une étape de correction.

Avant de présenter les équations du filtre, il est nécessaire de définir ce que nous entendons
par prédiction. Pour cela, introduisons la définition suivante :

Définition. Soit = un signal déterministe ou stochastique. Supposons que nous ayons observé
r jusqu'a l'instant k —[ et que nous désirions prédire la valeur de z(t) a partir de ces

observations. Nous pouvons alors définir le prédicteur a [ pas z (k |k — Z) comme la valeur
de z al'instant £ obtenue a partir des observations acquises jusqu'a l'instant k£ — /. De plus,
ce prédicteur sera dit optimal s'il présente une erreur de prédiction :n(k) — i(k | k— Z) de
moyenne nulle et de variance minimale.

Le probléme d'estimation au sens de Kalman se pose alors de la maniére suivante: étant donné
un mode¢le c.-a-d. la connaissance des matrices G(k),H,C,V,W, m,,%,, et étant donné un

vecteur de mesures :

Z(k) =] ° (IV.36)

Le probléme du filtre a un pas consiste a déterminer Z(k | Z(k)) que 'on notera de maniére
concise Z(k | k). Le filtre de Kalman est déterminé par I'écriture de la relation de récurrence
liant £(k+1|k+1) a l'estimé z(k|k) de l'instant précédent et a la mesure collectée a
linstant k£ +1 c.-a-d. y(k +1).

La procédure se fait en deux étapes :

1. Une étape de prédiction qui consiste, connaissant I'estimé a priori z(k | k) et la matrice de
covariance de l'erreur a priori X(k | k)) = F [:Tc(k | k)z" (K | /{:)} , en la propagation de l'estimé
c.-a-d. le calcul de l'estimé a posteriori Z(k + 1| k) et la matrice de covariance de l'erreur a

posteriori X(k + 1| k) = B|&(k+ 1| k)&" (k + 1| k)| :
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ik +1| k) = Gk | kK)a(k | k) + Hu(k)

S(k+11k) =Gk | k2K | k)G (k| k) +V (IV.37)

2. Une étape de correction qui repose sur la réactualisation de 1'estimé optimale lorsque une
nouvelle mesure est accessible

L(k+1)= Sk + 1| KT [CS(k + 1| KT + W]
Bk + 1]k +1) =&k + 1] k) + L(k + 1)|y(k +1) — Cé(k + 1| k) (IV.38)
S(k+1k+1) =1, — Lk +1)C|S(k + 1| k)

Les matrices V' et W sont des matrices liées aux bruits d’état v(k) (dus aux erreurs de
modélisation) et aux bruits de mesure w(k), respectivement. La détermination des matrices
V et W est trés délicate, puisque les caractéristiques statistiques des bruits ne sont

généralement pas connues. Cependant, il faut faire attention au risque d’instabilité aux faibles
valeurs de IV et les valeurs élevée de V' [YAS’20].

Une partie essentielle de FKE consiste a utiliser des valeurs initiales correctes pour les
différentes matrices de covariance. Celles-ci ont des effets importants sur la stabilité du filtre
et le temps de convergence. La matrice de covariance d'erreur > est initialement définie
comme une matrice nulle, tandis que les matrices des bruits et de la mesure sont fixées a

V =5e"I,,W = 0.031, [SIN13].

La figure IV.2 résume la structure de FKE appliqué a la MAS [MES’13]:

Bk +11k+1)
AN

7

\_ | Phase de prédiction | /\ | Phase de correction

Fig. IV.2 Structure du filtre de Kalman étendu appliqué a la MAS
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IV.4.3 Résultats de simulation

A) Résultats de I’observateur de Luenberger

Tout d'abord, des simulations sont effectuées pour tester les performances de la
commande vectorielle a flux orienté en présence de 1’observateur de Luenberger, les résultats
de la boucle fermée sont présentés dans les figures IV.3 et [V.4.
Un choix judicieux a été fait pour la valeur du gain % relative a 'observateur de Luenberger

et ceux du filtre PI ()\p,)\i) utilisé pour le mécanisme d’adaptation de la vitesse rotorique, et

les valeurs de ces gains sont données en annexe C.

1500 1 L
v
0
2+
-1
1000 14% 0.8 0.85 0.9
£ g 1y
= 1400 =
=h S g
1350
500 |
0.5 0.52 0.54 0.56
a1t
— — Pra
{2" <)b'rﬂ
Q, Pr
0 1 1 1 _2 1 1 1
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2 04 0.6 0.8 1

Temps [sec] Temps [sec]

a: Estimation de la vitesse b : Estimation des composantes du flux et son module

Fig. IV.3 Estimations de la vitesse et du flux par observateur de Luenberger
Pour la vitesse, on observe que la réponse de la commande sans capteur avec 1'observateur de

Luenberger suit parfaitement la référence et au méme profil que celle de référence aprés un
régime transitoire. De méme pour les flux rotoriques, les composantes sont parfaitement en

quadrature et leurs amplitudes sont identiques.

1500 | 127
R =15R_
1000 | & R =1.5R ¢ 1 N
500 1450 08
g 1400 = R =1L5R
e} 0 1 % 06 | &R=15R,
G
-500 1400 04 |
-1450
-1000 1500 0.2
I
1500 L 045 05 / . . . . S
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Temps [sec] Temps [sec]

a : Estimation de la vitesse b : Estimation du flux statorique

Fig. I'V.4 Résultats de 1'estimation par 'observateur de Luenberger : tests de robustesse
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La robustesse de I’observateur de Luenberger est testée en terme de changement de vitesse de
référence, variation des parametres €lectrique (+50% de R et R ) avec application du couple

de charge, les résultats sont présentés dans la figure IV.4.
Dans ce test, on observe une légere différence entre la vitesse et sa référence lors des
changements de vitesse, puis le suivi s'améliore et on retrouve aussi cette remarque pour le

flux. De plus, on constate que la réponse de vitesse est 1égerement affectée par l'application de
la charge qui apparait dans le zoom.

La figure IV.5 présente une simulation comparative pour 1’estimation du couple de charge
par deux observateurs de Luenberger et observateur par mode glissant (SMO) :

12k SMO Luenberger

10.5 ﬁ ﬂ

l: 10 f‘w ¥
9.5 PANNANY

£ 6l 10.15
z 6 0.5 0.55
- 10.1
SR
10.05 ———
)L 0.56 0.58 06
c
a AV'
0 é
ér
2 | | |
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Temps [sec]
Fig. IV.5 Estimations du couple de charge par SMO et par 1’observateur de Luenberger

Mise a part I’intervalle temporel de [0 0.5] seconde, le couple de charge suit parfaitement sa
référence ou il présente une valeur nulle puis il augmente pour compenser la charge
appliquée. Par zoom, il est clair que SMO donne une réponse plus rapide que 'observateur de
Luenberger mais avec des oscillations dans sa réponse. En général, les deux observateurs
donnent une bonne dynamique avec bonne précision.

B) Résultats du filtre de Kalman étendu

La vitesse et le flux estimés de la commande DFOC basée sur le filtre de Kalman étendu
(en boucle ouverte) sont illustrés dans les figures IV.6 et IV.7. Pour une simulation proche de
la réalité, un bruit blanc a été ajouté aux grandeurs mesurables de la machine asynchrone (les
tensions et les courants).

En effet, les résultats présentés sur la figure IV.6 montrent une bonne convergence entre les
grandeurs estimées par FKE et leurs références. Les composantes du flux rotorique sont
parfaitement en quadrature et leurs amplitudes sont identiques. L’estimation de la vitesse
rotorique se fait également d’une manicre correcte avec quelques oscillations autour de la
référence cela est di au bruit de mesure, ainsi que la vitesse estimée est I€égeérement perturbée
par 'introduction du couple la charge.

La robustesse du FKE est également testée en terme de changement de profile de vitesse de
référence, variation des résistances (+50% de R etR ) et avec application du couple de

charge at = 0.9 sec. Les résultats sont illustrés par la figure IV.7.

110



Commande Sans Capteurs

Chapitre IV |
1500 31
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a : Estimation de la vitesse b : Estimation des composantes du flux et son module
Fig. IV.6 Estimations de la vitesse et du flux par FKE
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a : Estimation de la vitesse b : Estimation du flux statorique

Fig. IV.7 Résultats de 'estimation par FKE : tests de robustesse

D'apres la figure IV.7, on constate qu'il y a des périodes ou la vitesse estimée ne parvient pas
a suivre sa référence, cependant, les résultats obtenu sont acceptables dans toute la plage de
vitesse ainsi que 1’estimation par le FKE n'est pas beaucoup affectée par rapport a la variation
paramétrique.

Selon ces résultats obtenus, le FKE et l'observateur de Luenberger sont précis pour
I'estimation a grand et basse vitesse. Les deux observateurs ont fourni des résultats
acceptables vis-a-vis le changement de profile de vitesse, l'application de la charge et la
variation paramétrique. De plus et comparativement a l'observateur de Luenberger, I’FKE
peut fournir de meilleures performances en présence du bruit externe et peut remédier aux
problémes liés aux capteurs (de vitesse et du flux).
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IV.5 Observateurs par mode glissant
IV.5.1 Observateur basé sur le mode glissant d'ordre un

Dans cette section, on s’intéresse a la conception d'un observateur bas¢ sur le mode
glissant d'ordre 1 (SMO1) de la vitesse et du flux rotorique. Le but étant de forcer les valeurs
estimées a converger vers les valeurs réelles et les erreurs a converger vers zéro.

Le mod¢le d'observateur est décrit par I'équation d'état suivante [RAO’09]:

A b . o , 1
Zsa = ?gpra + bwrsor,ﬁ - fyzsa + o LS ‘/snn + kq)lul

‘ (IV.39)

w , i, sont les entrées de l'observateur. Tout d'abord, les surfaces de glissement sont définies

comme suit:

5, = %Za toi (IV.40)

Ou

Ly =y g by = 1y

On définit les erreurs suivantes :

Pra =P —Prr Py =Py — Py W, =0, — W, (IV.41)

Les dérivées premieres des surfaces de glissement peuvent s'écrire :

Sy =bw, (6.0, +8,0,)—b @, (8, +)
(R —Eafys )1y — 2,5, + % (8,580 = 2,.%,5) (IV.42)
oS M, )+ (k)

8, = Ti (22, +¢7,) - Ti(wmsom +6.40,5)
—bw (0,0 —0n) +(ub +had ) (IV.43)
—TL(SQQ—M( -l-zgfzf))-l—wS +(kmzm+k“z”)

r

k.,1=1,2,3,4sont choisis en fonction des conditions de stabilit¢ du mode glissant, nous

choisissons ces termes comme suit :
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vl - v2

k7)3 = k’u4 = O

k,=-bp .k,=-bp (IV.44)

Donc (IV.42), (IV.43) peuvent étre simplifiées par :

. b
~ a2 s
S,=-bwe —bwy —wS, + ;6?

—%(511+M(5i ~i i)

sa sf 8B sa

) (IV.45)
S,y = Fel +bwe, — bgbf'ul
1 T, T, ~
- ?T(SQZ - M (Zsazsa + Zs;’izs;’i)) + wrsll

Ou:

4 = P ¥ Pl (1v.46)
€ = PrsPra ~ PraPrp

Selon la SMC du premier ordre, on choisit :

@ = wsign(S,)) (IV.47)

1, = 1,5191(S,,)

Pour s'assurer que les valeurs estimées convergent vers les valeurs réelles et que les erreurs
convergent vers zéro, il fait que :

w, > ||-b wrel—i-bwrgbf-l—bGQ—;(SH-l—M({i — i )| /(62 + 5.,

g ' R (IV.48)
Hy > ;el +bwe, — Tl(S” — M(Zmim + szzf)) +&8, /(wf)
Avec :
G = (@2 +¢,) =0 vt 1v.49)

Si w,, p, sont suffisamment €leves pour garantir SHS'H < 0, 522522 < 0, cela signifie que le
mode de glissement se produira sur les surfacesS | = S,, = 0. D'autre part, le contrdle
équivalent de la fonction discontinue & = w,sign(S,) est une solution algébrique de

I’équation S | = 0. Pour notre cas:

S, =0=-buwe —bo@ + %eQ (IV.50)
Donc:

. W, 1

W =W = @f e + T Af €, (IV.51)
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D'apres (IV.51) si le flux rotorique estimé converge vers le flux réel, qui signifie
quee, =e, =0, alors @ tend vers la vitesse réelle du rotor. L’analyse de la convergence

de ¢, = e, =0 peut étre trouvée dans [UTK’09]. De plus, l'équation (IV.51) n'est destinée

qu'a l'analyse théorique pour montrer que la commande équivalente est bien égale a la vitesse
réelle du rotor. En pratique, la vitesse réelle est obtenue par un filtre passe-bas [UTK’09].

IV.5.2 Observateur basé sur le mode glissant d'ordre deux

L'observateur de mode glissant d'ordre deux (SMO2) convient a 1'application car il est
robuste vis-a-vis les perturbations, possede de bonnes caractéristiques dynamiques et atténue
en méme temps le phénoméne de chattering [ZHA’14]. Dans cette sous-section, nous nous
appuierons sur un observateur robuste qui a été congu dans [AUR’07], ou il est bas¢ sur
l'algorithme de super-twisting. Cet observateur n'a besoin que de simples mesures de courants
et de tensions statoriques. Tout d'abord, on congoit un observateur pour les courants statorique
basé sur l'algorithme de super twisting :

L=—bp, +——(V, - Ri )+u

S« ro a_ L Sty § S« a

_ ] (IV.52)
Zsﬁ = _b@rﬂ + o LS (V RS’ZH) f
Ou l'algorithme de super- twisting est défini par:

1

u =—K szgn —K szgn

a A‘ ‘ f (IV.53)
u, = —KA‘ ‘ szgn —K fszgn

K, ,K,_, Sont des gains positifs, choisis de mani¢re a garantir que les erreurs estimees

disparaitront en temps fini.

ci, l'algorithme de super-twisting est utilis¢é pour que l'erreur d'observation des courants
statoriques tende vers zéro en temps fini, ou les erreurs d'observation des courants sont
définies par :

?;5& = Z’S(l’ - Z’S(l’ (IV 54)
i, = ' '

Les dynamiques des erreurs sont :

i, =—bp +u,
o P (IV.55)
i, = —b(pm +u,

Analogiquement a [MAR’96], les grandeurs auxiliaires sont introduites comme :
=i +bp
o % (IV.56)
=1, + b, ,
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Ou leurs dynamiques sont :

zZ =u
“ ¢ (IV.57)

Zy = Ug

A partir de (IV.56), on peut reconstruire les erreurs d'estimation des flux

gpra = gpra - gpra et 807“,"3 = gorﬁ - gorﬂ comme suit :

B =52 - 1)

(IV.58)
Prs = l(zs - is)
b

Les équitations qui modélisent I’observateur proposé sont [AUR’07] :

1 R M

S07“04 - _?T (’Omr - wr(prﬁ + E Zsa +fp

: o n 1. M .

Gy =wP, — F, ¢+ ?, Iyt f% (IV.59)
A N . 1 f

Q7 = M(Zsﬁ@r(» - sa(pr@) - jTL - _Q7 +f0r
Ou les dynamiques des erreurs sont :

5 1 - .

S07“04 == ? (’Omr - r(pr,i UJTSOT 3 +fg,9,_”

. - . - 1.

gpr,f = wrgpmn + CUTQDm{ - F gpr,f fprﬁ (IV6O)

2
I

= (i@, - i.B,) -0+

Afin de sélectionner fv , fv ,f et d'analyser la stabilité¢ de l'observateur proposé, la fonction
rov 3 Q.

de Lyapunov est choisie comme suit :

VZ%FQ+¢1+1Q] (IV.61)
y

Ou y est une constante positive, la dérivée de la fonction de Lyapunov est:

. . . 1~ =
V = (’Ora(’pra + (’0738%073 + ;Qr Q7]
——-i(~2+~2)+f~ +f ¢ LY. (IV.62)
- T 907'0 S073 ©ra (’Or'a ®,5 (’Ord J y r :

V<0 peut étre garanti en imposant [AUR’07]:
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Chapitre IV |
a —K@@m
— K¢, (IV.63)

¥rs

IV.5.3 Résultats de simulation

= 3(8ubs = Bsr) — (0B — 05,0)

Dans les figures suivantes, les deux types d'observateur de mode glissant (SMO1 et
SMO2) sont comparés dans des conditions nominales du moteur. La simulation est réalisée

sur la base de la commande par SMC d'ordre 1 donnée au chapitre 3.

parametres utilisés sont présentés dans l'annexe C.
En boucle fermée, les deux observateurs SMO1 et SMO2 sont testés par simulation

dans les mémes conditions :
v" Une référence de vitesse sous forme de rampe (0 — 1423 tr/min).

v Un couple de charge de 10 Nm appliqué a I’instantt = 0.8 sec.

v" Un flux rotorique de référence constant del Wb .

Les différents
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b : Erreurs d’estimations de vitesse
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¢ : Estimations des composantes des flux rotoriques

Fig. IV.8 Estimations de la vitesse et du flux du moteur par observateur a mode glissant
d'ordre un et d'ordre deux

L’analyse des allures obtenues (figure IV.8 (a)) nous a permis de faire les commentaires
suivants :

v’ Les vitesses estimées pour les deux observateurs suivent leurs références avec un petit
retard du au filtre pour SMOI.

v" SMO2 présente sa supériorité par rapport a SMO1 pour les basses vitesses.

v 1l est trés évident que ’application de la charge n’influe pas sur la vitesse pour SMO1,
ce qui n’est pas le cas pour SMO2 ou on peut voir clairement une légere chute de la
vitesse, qui disparait par la suite (voir le zoom).

Les figures IV.8 (b), montrent I’évolution des erreurs d'estimation de la vitesse pour les
deux observateurs. Que ce soit pour SMO1 ou SMO2, les erreurs sont remarquables en
régime transitoire, néanmoins, SMO2 avec son algorithme de super-twisting présente des
erreurs acceptables comparativement a SMOI.

La figure IV.8 (c) est le résultat de l'estimation du flux rotorique, pour les deux
observateurs, on peut voir que la convergence du flux rotorique estimé vers le flux nominal
se produit aprés un régime transitoire, de plus, au moment de démarrage, on voit quelques
oscillations de flux pour SMOI1 par rapport a SMO?2.

Des testés ont été faits pour vérifier la robustesse des deux observateurs vis-a-vis :
v L’inversion du sens de rotation.
v" Le rejet de la perturbation.
v' La variation de la résistance rotorique.

Les résultats obtenus sont donnés dans la figure IV.9. Pour SMO2, la vitesse estimée
présente une bonne dynamique et suit parfaitement le profile imposée sans étre affectée pour
la perturbation du couple de charge ou la variation de la résistance rotorique. La méme
remarque peut étre faite pour le flux qui, malgré les tests de robustesse introduits, il se
stabilise a la valeur de référence 1 Wb apres un régime transitoire.
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Contrairement a SMO2, SMOI1 est trés sensible face aux changements introduits, ce qui est
traduit sur les courbes par le retard du filtre et la forme déformée des flux.

1500 1500
1000 1000 ¢
500 500
) =
E g
5 0 g 0
c” c” 0.8  0.805
-500 -500
-1000 -1000
aQr
Q,
-1500 : : : -1500 : : :
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Temps [sec] Temps [sec]
a : Estimation de la vitesse de rotation
2t 15r
R =1.5R
3 =) ' ' SMO2
1
z _ Z 05
S R =2R ' -
o SMO1 >
0.5
0 L
of er o
Pr <‘5,.
| | | 05 | | |
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2 04 0.6 0.8 1
Temps [sec] Temps [sec]

b : Estimation de module du flux rotorique
Fig. IV.9 Estimations de la vitesse et du flux rotorique par SMO1 et SMO2

En bref, les observateurs a base de super-twisting fonctionnement parfaitement méme a
basse vitesse ou nulle. Le phénomeéne de chattering est presque inexistant. Cependant
plusieurs gains doivent étre calculés puis ajustés pour obtenir de bonne performance. D’autre
part, les observateurs d’ordre 1 nécessitent l'utilisation d'un filtre passe-bas, ce qui entrainera

un retard pour la réponse du gradeur estimé.

IV.6 Conclusion

Dans ce quatriéme chapitre, la commande sans capteur a ¢été présentée. Trois
observateurs ont été introduits pour I’estimation de la vitesse et des flux.

Les résultats ont montré que 1’observateur a mode glissant d’ordre deux fournit de

bonnes performances comparativement aux trois autres observateurs a mode glissant d’ordre
un, le filtre de Kalman étendu et celui de Luenberger et ceci que ce soit pour le suivi des
consignes imposées, le rejet de perturbations ou vis-a-vis les incertitudes paramétriques.
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Chapitre V Validation Expérimentale

V.1 Introduction

Au cours des chapitres précédents, les simulations nous ont permis de vérifier
l'efficacité de toutes les techniques de commande présentées. Cependant, ces simulations ne
peuvent pas refléter tous les phénomenes physiques existant dans la réalité, comme les erreurs
de mesure, les retards, les temps de traitement des données, les bruits, ...etc. Par conséquent,
la mise en ceuvre de différentes techniques de commandes en temps réel est trés importante
pour rapprocher le chercheur de ses objectifs et voir I'efficacité de ses algorithmes. Pour cela,
'objectif de ce chapitre est de vérifier en temps réel quelques méthodes présentées dans les
chapitres II et III sur un banc d’essai expérimental a base d’une carte DSPACE 1104 de notre
laboratoire de recherche LGEA.

Ce chapitre est organisé en trois sections principales. Dans la premiere section, un
apergu d'ensemble de 1'équipement utilisé dans I’essai sera brievement décrit. Dans la
deuxiéme section, toutes les commandes conventionnelles présentées dans le chapitre II
seront validées expérimentalement, en terminant ce chapitre par la validation de certaines
techniques de commande par mode glissant.

V.2 Description du banc d’essai

Le banc d'essai sur lequel les différentes techniques de commande ont été testées est
montré par la figure V.1, il se compose des différentes parties suivantes :

Fig. V.1 Photographie du banc d'essai expérimental
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V.2.1 Partie mécanique
v' Moteur électrique

C'est un moteur asynchrone triphas¢ a cage d'écureuil fabriqué par Langlois. Ses
enroulements sont couplés en étoile.

Fig. V.2 MAS triphasée utilisée en pratique

Dans [SAK’17], une méthode numérique de Newton—Raphson a été introduite afin
d’identifier les parameétres ¢électriques de cette machine, et pour les parametres mécaniques,
ils ont été identifiés a partir des deux tests de ralentissement et séparation des pertes. Les
parametres obtenus et utilisés tout au long de la réalisation de cette thése sont reportés dans
I’annexe C.

v Frein a poudre

Le frein a poudre magnétique peut appliquer un couple nominal a n'importe quel moteur
de puissance moyenne. Il est équipé d'un ventilateur de refroidissement et d'une protection
contre I’échauffement du frein ou du moteur.

Fig. V.3 Frein a poudre et son unité de commande
V.2.2 Partie électronique de puissance
v' Convertisseur statique

Ce convertisseur développé par SEMIKRON se compose dun onduleur triphasé¢ a
transistor IGBT, d'un redresseur triphasé non commandé et d'un hacheur de récupération

d’énergie. D’autres informations sur cet onduleur sont détaillées dans le tableau V.1
[SEMIKRON].
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Fig. V.4 Onduleur triphasé utilisé dans les tests expérimentaux (de SEMIKRON)

Tableau V.1: Informations sur la fiche technique du convertisseur statique

N° Fonction Tension Courant maximal
0 Mise a la terre ov 30A
1 Alimentation du ventilateur 230V/50Hz 1A
2 Relais thermique 15V 5A
3 Entrée de redresseur 230 /400V 30A
4 Sorties de redresseur (bus continu) 600 VDglglue er;):lfggzsé fI.))OSitif’ le 30 A
5 Entrées DC de l'onduleur (IGBT) 600 VDSISIT é;),:l Egge;igositif, le 30A
6 Onduleur IGBT + sorties hacheur 400 VAC /600 VDC 30A
7 Entrée PWM de I'onduleur S{g{;’s 10 5/ 1\? ZI((O;];/TZf;rCI;]?éF{ LA
8 | Entrée PWM du hacheur de freinage Sii?t’s 10 5/ 15 ZI(C()}];/T=f;erI]lSé”§ LA
9 Sortie d'erreur Logique C-MOS 0/15V 1A
10 Alimentation pilote 15V 15V SA
11 Alimentation pilote 0V 15V SA
12 Capteur de température 0-5vV 1A

v' Autotransformateur triphasé

Ce transformateur variable est un dispositif qui peut fournir une tension alternative de

zéro (0V) jusqu’a la tension composée (450V), son but est d'ajuster la valeur de la tension
continue imposée sur le bus continu de 1'onduleur et d'éviter la variation brusque de tension
pendant le démarrage.
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Fig. V.5 Autotransformateur triphasé

v Circuit adaptateur 5V/15V

Ce circuit adaptateur effectue la conversion de signaux TTL 0/5V délivrés par la carte
DSPACE en signaux logique CMOS 0/15 V pour alimenter les drivers des IGBT de
I'onduleur.

Fig. V.6 Carte d’interface

V.2.3 Environnement de mesure
v' Génératrice tachymétrique

La génératrice tachymétrique est un dispositif fixé mécaniquement a l'arbre d'un
moteur. Il permet de mesurer la vitesse en convertissant le mouvement mécanique (rotation
de l'arbre) en ¢énergie ¢électrique (tension continue). La tension qu'elle délivre est
proportionnelle a la vitesse de rotation: 1 volt pour 1000 tr/min. La vitesse mesurée est
normalisée par un gain et filtrée au moyen d'un filtre numérique de premier ordre.
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Fig. V.7 Génératrice tachymétrique
v" Carte de mesure des tensions et des courants

Afin d’effectuer une mesure précise et fiable du courant nécessaire pour obtenir une
commande adéquate, il est impératif d’avoir une bonne linéarité, une isolation galvanique et une
large bande passante au niveau du capteur. Pour cela, des capteurs de courant de type LA 25- NP,
de la sociét¢ LEM, fonctionnant en boucle fermée avec compensation et utilisant 1’effet Hall,
remplissent cette tache.

Pour la mesure des tensions que ce soit AC ou DC ; des capteurs LEM type LV 25-P, en
boucle fermée (a compensation) et utilisant l'effet Hall, sont employés pour cette fonction. Ils sont
caractérisés par une isolation galvanique entre le circuit primaire (haute tension) et le circuit
secondaire (€lectronique). La tension efficace maximum au primaire est de 1000V et la tension

maximum au secondaire est de 10V continue. C’est cette tension que 1’on récupére sur la carte
DSP.

Fig. V.8 Cartes de mesure des tensions et des courants

V.2.4 Partie contréole -commande
v Carte DSPACE 1104

Notre application est réalisée sur une carte DSPACE 1104 qui est basée sur un
processeur Power PC 603 fonctionnant a 250 MHz. Cette carte est un dispositif de contrdle
numérique fabriqué par la société allemande DSP. La carte est spécialement congue pour
développer des controleurs numériques multi-variables a grande vitesse pour la simulation en
temps réel.
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Fig. V.9 Carte DSPACE 1104

Le systtme DSPACE peut étre programmé¢ dans I'environnement MATLAB/SIMULINK et en
langage C. Les périphériques peuvent étre connectés a la carte via des connecteurs BNC et
des connecteurs Sub-D. Nous pouvons donc €tablir une connexion en temps réel entre la carte
et les dispositifs de notre application.

v" Control Panel- CLP 1104

Ce panneau permet d'accéder facilement a toutes les entrées et les sorties de la carte
DSPACE 1104 a l'aide de connecteurs analogiques (type coaxial) ou numériques (type sub-
D).

BO000000II0IY

Fig. V.10 Control panel- CLP 1104

Le control panel- CLP 1104 se compose :
0. Des LED lumineuses qui permettent de voir les états des signaux numériques.

1. Des convertisseurs analogique-numérique (CAN), utilisés pour récupérer les données
analogiques d'un systéme et les convertir en données numériques pour les utiliser dans
un ordinateur.

2. Des convertisseurs numériques-analogiques (CNA), utilisés pour convertir les données
numériques délivrées par 1’ordinateur en données analogiques afin d'étre injectées dans
un systeme externe.

Des entrées/sorties numérique.

4. Des entrées/sorties du DSP permettent de générer des signaux MLI pour la commande
du convertisseur.
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5. Des ports séries pour la communication série entre la carte DSPACE 1104 et les
différents dispositifs ¢lectroniques (automate, autre DSPACE, ...etc.).

6. Des encodeurs incrémentaux pour la récupération des données des capteurs

Toutes les entrées analogiques a 1’entrée du DSPACE (les blocs ADC) sont multipliées par
un gain de 0.1 pour avoir des signaux entre -1V et +1V. Il est donc nécessaire de normaliser
les signaux d’entrée sur le programme SIMULINK afin d’étre exploites.

v" Interface ControlDesk 6.1

Control Desk est une interface utilisateur qui donne acceés au programme développé
dans SIMULINK. Cette interface permet de visualiser et d’afficher les différentes variables en
temps réel. 1l donne aussi la possibilité de faire des variations que ce soit des parametres ou
des références en ligne.
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=
DO II DI e | EESPort Configurations | . .. . [FVanables B | 5!
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Fig. V.11 Ecran de ControlDesk

V.3 Validation expérimentale de commandes conventionnelles

Dans cette section, toutes les commandes conventionnelles présentées dans le chapitre 11
(DFOC, DTC et FL) seront validés expérimentalement sur la base d'une carte DSP 1104. Les
essais sont réalisés avec un moteur asynchrone de 1.5 KW de vitesse nominale
1423 tr/minaliment¢ par un onduleur triphasé. Tous les parametres utilisés dans

I’expérimentation sont cités dans 1'annexe C.
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V.3.1 Réalisation pratique de la commande DFOC

Le schéma SIMULINK expérimental de la commande DFOC de la figure V.12 a été validé
pratiquement sur le banc d’essai. Lors de la validation de cette technique, les étapes
suivantes ont été suivies :

v' La vitesse mesurée est fournie par une génératrice tachymétrique.

v" Le flux rotorique est obtenu par voie d’estimation issue du modéle de la MAS et qui
nécessite les mesures des courants triphasés et la reconstruction des tensions a partir
du bus continu et des signaux de commande.

v" Des filtres passe-bas de type numérique sont introduits pour filtrer la vitesse et la
tension du bus continu mesurées.

v" Des ajustements des paramétres du régulateur en ligne ont été effectués parce que ceux
calculés et utilisés dans la simulation n’ont pas donné de bons résultats.

v La présence de la charge (frein a poudre) sur l'arbre du moteur en permanence crée un
couple supplémentaire d’environ2 Nm .

Commande Vectorielle de la MAS
Réalisée par: FARHI Salah Eddine
2022
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Fig. V.12 Schéma SIMULINK expérimental de la commande DFOC
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Fig. V.13 Résultats pratique de la commande DFOC

Tous les résultats expérimentaux sont enregistrés dans un fichier (.mat) pour étre tracés
par la suite par un fichier script MATLAB. Les courbes expérimentales de la commande
DFOC sont présentées dans la figure V.13.

Dans cet essai la vitesse de référence est maintenue constante a 1400 tr/min avec un couple

de charge de 10 Nm appliqué at=>5.5 sec. Notant que le couple de charge est s’applique
manuellement. Les remarques suivantes peuvent étre dégagées :

v" Pour la vitesse, un suivi parfait peut étre remarqué sans aucune erreur statique. Le rejet
de perturbation est jugé bon confirmé par une chute trés légere quand on applique le
couple de charge.

v" Les composantes du flux sont en quadrature et de méme amplitude et vérifient la loi de
la commande vectorielle dans le repére d-q.

v' Le couple électromagnétique a vide est d'environ2 Nm , du fait que le frein a poudre est
fix¢ a l'arbre moteur. Au moment d'application de la charge a t=5.5 sec, le couple
augmente pour compenser la charge appliquée.
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v Les courants triphasées statoriques absorbés par la machine sont quasi-sinusoidaux.

v' Les composantes quadratique et directe du courant suivent bien leurs références mais
avec de nombreuses oscillations. On constate que la composante quadratique i_est
proportionnelle a la variation du couple tandis que la composante directe i, est peu
perturbée et a la méme forme que celle du flux.

Remarque : la déformation du courant statorique est due a notre matériel, en particulier le
capteur de courant ainsi que l'application de la charge de maniére manuelle qui affecte la

réponse du couple.

V.3.2 Validation de la commande DTC

Dans cette sous-section, la commande DTC a été appliquée dans une configuration de
test expérimentale.
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Fig. V.14 Résultats pratique de la commande DTC
La mise en ceuvre pratique de cette technique nécessite :

v" La mesure des courants et la reconstruction des tensions afin d’estimer le flux
statorique et par conséquent le couple.

v L’estimation de I’angle a partir des deux composantes du flux pour déterminer le
secteur.

v" Le flux statorique de référence est régler a1.05 Wbh.

v" Les bandes d'hystérésis du couple et du flux sont fixées respectivement aux valeurs
0.01 Nm et 0.001 Wh.

résultats récuperes sont donnés sur la figure V.14. La figure V.14 présente les résultats

expérimentaux de la DTC obtenus pour un démarrage a vide suivi d'une application d'un
couple de charge nominal 10 Nm . La vitesse de référence est de1400 tr/min .

L’examen des allures, nous a permis de dégager les interprétations suivantes :

v

v

La vitesse suit sa référence avec un bon comportement dynamique, ce qui est confirmé
par le rejet rapide de la perturbation lors de l'application de la charge.

Le couple électromagnétique a vide est d'environ2 Nm, puis a D'instantt=5 sec, il
augmente pour se stabilises a la valeur du couple résistant appliqué. Les ondulations
dans la réponse du couple sont dues a I'effet des régulateurs a hystérésis.

Les composantes du flux du stator sont sinusoidales et d'amplitude égale a la consigne.

Le module du flux statorique estimé suit parfaitement sa référence dans une bande
d’hystérésis définie précédemment, et il tourne tout en tragons un cercle de
rayon1.05 Wh.

Les courants statoriques triphasés absorbés par la machine sont sinusoidaux. Au moment
de I'application du couple de charge, un appel du courant peut étre observé, ce qui est
interprété par I’augmentation des amplitudes des courants.
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V.3.3 Validation de la commande FL

Dans cette derniere partie, la commande feedback linéarisation a son tour a été testée
expérimentalement. En ce qui concerne la mise en ceuvre de cette technique, nous avons suivi
les mémes étapes que pour les techniques DFOC et DTC. Les résultats expérimentaux
obtenus de la commande FL sont présentés dans la figure V.15.

Dans cet essai, la vitesse de référence est maintenue constante a 1400 tr/min avec un couple
de charge de 10 Nm appliqué at=>5.5 sec. On peut noter que :

v" Les performances de poursuites de vitesse et du flux sont satisfaisantes.
v" Le couple estimé compense parfaitement le couple de charge appliqué.
v" Les courants triphasés absorbés par la machine sont quasi-sinusoidaux.

v" L'allure du flux statorique dans le plan («,3 ) est parfaitement circulaire.
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Fig. V.15 Résultats pratique de la commande FL

D’apreés tous les résultats expérimentaux des commandes conventionnelles obtenus
précédemment, on peut conclure que:

v" Toutes les techniques rejettent rapidement la perturbation de la charge avec une faible
chute de vitesse.

v" Le découplage est toujours assuré méme lorsque le couple de la charge est appliqué.

v" Mise a part la forme des courants statoriques, une similarité acceptable est trés claire
entre les résultats de simulation et ceux expérimentaux.

V.4 Validation expérimentale de la commande par mode glissant
V.4 .1 Commande par mode glissant lisse

Dans cette partie, on s’intéresse a I’étude comparative des fonctions lisse a savoir la
saturation et la sigmoide par rapport a la fonction de basse discontinu « sign ». De plus, des

testes de variation de vitesse seront également effectués.

v" Des offsets on été ajoutés aux courants pour remédier aux problémes liés a la
dissymétrie.

v' 11 est a noter que lors de la réalisation pratique, et pour atténuer le probléme de
chattering et par conséquence le bruit, et les erreurs sur les grandeurs mesurées, nous
avons di changer la surface de glissement de la vitesse (II1.34) en une surface
intégrale de la forme:

=0 —Q+k [(2 -0 (V.1)

v" En partant de la nouvelle surface de glissement de la vitesse (V.1) et avec la méme
analyse présentée au chapitre III, nous introduisons le courant de commande :

*

i = (V.2)

sq sq sq

Avec:
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z:; = K sign (51 )

o JL |C
1 = — =+
“ PMy | J

Iy (V.3)

Q +kQ +O
J T 1 T

Le premier test présente une comparaison des fonctions sigmoide et « sign », ces

fonctions sont utilisées dans les boucles de régulation de vitesse, du flux et des courants. Les
différentes fonctions de la SMC sont comparées en utilisant la méme référence de vitesse de
rotor et du flux. Quelques résultats expérimentaux sont présentés dans la figure V.16.

Pour les deux fonctions : les résultats montrent que la vitesse de la machine a de bonnes
performances de suivi. De plus, la courbe de flux montre un découplage parfait. De méme, la
réponse des courants statoriques est bonne. Par contre, le zoom de la vitesse (figure V.16 (a))
illustre que la SMC basée sur la fonction « sign » cause de beaucoup de chattering. Ce qui

entraine une erreur de vitesse importante (figure V.16 (b)), comparativement a l'erreur dans le
cas de la fonction de sigmoide. D’autre part, les composantes des courants statorique i, et

i, sont influencées par la fonction « sign », ce qui est traduit par d’énormes oscillations sur

leurs formes.
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Fig. V.16 Résultats pratiques de la commande par mode glissant lisse
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Un second test consiste a imposer un autre profil de vitesse allant de basses vitesse
(<200 tr/min) jusqu’aux grandes vitesses (1400 tr/min) et ceci avec des fonctions lisses
de type saturation et sigmoide. Les résultats expérimentaux aboutis sont montrés sur la figure
V.17. La SMC lisse montre sa robustesse vis-a-vis la variation de la consigne sur toute la
plage de vitesse et avec une réponse rapide. En général :

v" Les essais en laboratoire indiquent que l'utilisation d'une fonction d'approximation de
saturation ou de fonction sigmoide avec des pentes similaires donne
approximativement les mémes résultats.

v" Au cours des tests, nous avons remarqué que l'augmentation de la valeur du gain de la
fonction « sign » de vitesse, pour surmonter les effets de la perturbation, augmente le

chattering.

v’ La substitution de la fonction « sign » par une fonction de saturation ou par des

fonctions de type sigmoide donne d'excellents résultats en termes de réduction du
chattering et le passage vers les régions de zéro.
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Fig. V.17 Test de variation de profile de vitesse
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Cependant, la variable supplémentaire (¢) pour ces fonctions a un effet sur l'erreur de
poursuite. Par conséquent, les fonctions de lissage produisent moins de chattering mais
peuvent augmenter le temps nécessaire pour atteindre le point d'équilibre.

V.4 .2 Commande DTC-STA

Dans cette derniére partie, la structure de la commande DTC associée a I'algorithme de
super-twisting représenté par la figure II1.20 a ¢été testée expérimentalement. Tous les
parametres utilisés dans 1'essai expérimental sont indiqués en annexe C. Au cours de cet essai,
nous avons suivi les étapes suivantes :

v" La consigne de la vitesse est fixée 1400 tr/min .

v' La référence du flux statorique est fixée a1.05 Wb.
v" Le couple de charge de 10 Nm est appliqué manuellement a ’instant t=4.8 ses .
v

Des offsets on été ajoutés aux courants pour remédier aux probleémes liés a la
dissymétrie.

v Les gains du STA ont été ajustés jusqu'a l'obtention de résultats satisfaisants.

ISOOE L4
% 12t
1450 | T —
1000
= —
£ = 08
£ 1400 3
£ s
" 1350 e
500 0 5 10
Tem 04 |
ps [sec]
Qr s
Q, ®;
0 . . : 0 . \ }
0 2 4 6 8 10 0 2 4 6 8 10
Temps [sec] Temps [sec]
a : Vitesses de rotation b : Module du flux statorique
0.6
100 |
03
50 -

€or [tr/min]
(=]
ey, [Wh]
(=]

-50
03
-100

eq €,

: d 06 ' ' ' i
0 2 4 6 8 10 0 2 4 6 8 10

Temps [sec] Temps [sec]
¢ : Erreurs de la vitesse d : Erreurs du flux

135



Chapitre V Validation Expérimentale
3
1
l F
2 0
-1
5 5.05 5.1 051
g z
=
° = or
<S. "5_
=S
0.5 1

2 . .
0.4 0.6 0.8
Temps [sec]

0 0.2

e : Composantes du flux statorique

c,., [N.m]

—]

0 2 4 6 8
Temps [sec]

g : Couple électromagnétique

10

i [A]

-1 -0.5 0 0.5 1

Bua [W]

f : Trajectoire du flux statorique

15 0

0 2 4 6 8 10
Tembs [secl

h : Courants de phases statoriques

Fig. V.18 Résultats pratiques de la commande DTC-STA

Les performances de la commande DTC basée sur l'algorithme de super-twisting sont
validées avec différents profils de vitesse, les résultats sont montrés dans la figure V.19.
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Fig. V.19 Test de variation de profile de vitesse

L'examen des courbes issues de 'expérimentation, nous a permis de commenter les résultats
comme suit:

v
v

La vitesse a de bonnes performances de suivi mais avec des erreurs statiques.

Il y aune atténuation en vitesse lorsque la charge mécanique est connectée au moteur
a t=4.8 sec, puis elle retrouve sa valeur imposée.

Le couple estimé suit la valeur de la consigne de charge, il oscille autour de la valeur
nulle, puis se stabilise a la valeur du couple de charge appliquée. Les ondulations
apparues sur le couple sont dues au matériel et aussi au phénomene de chattering.

Pour le module de flux, on observe un bon suivi de la trajectoire avec de légeres
erreurs statiques.

Le flux statorique est de trajectoire circulaire de rayon fixe selon le point de consigne
imposé, quelque soit le profil de vitesse et le couple de charge, ce qui confirme le
découplage.
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v' Les courants statoriques, possédent une forme sinusoidale avec des distorsions
générées par les capteurs.

v' A travers ’essai a profils de vitesses variable, la commande par SMC est jugée bonne
en termes de performances dynamiques et statiques.

V.5 Conclusion

Dans ce dernier chapitre, les techniques de commande, étudiées dans les chapitres
précédents, ont été validées expérimentalement sur un banc d’essai a base d'une carte
DSPACE 1104. Tout d'abord, les commandes conventionnelles FOC, DTC et FL ont été
testées pour différent régimes de fonctionnement. Les résultats sont trés similaires a ceux
obtenus par voie de simulation. Cependant, ces techniques restent toujours entachées
d’inconvénients tels que la dépendance aux parametres de la machine qui doivent étre connus,
la variation de la fréquence de commutation pour la DTC, la complexité des calculs pour le
FL...etc. Pour remédier a ces problémes, la SMC a ¢été introduite, avec ses différentes
variantes, et testée en pratique. Il a ét€ montré que la SMC peut apporter une amélioration aux
techniques classiques que ce soit sur le plant de la robustesse ou de la simplicit¢ de la
conception de la commande. Cependant, le phénomeéne de chattering reste l'inconvénient
majeur de cette technique de commande.

En général, les performances des résultats obtenus sont résumées dans le tableau

comparatif suivant :

. Lois de commande
Critéres de
comparaison DFOC DTC FL SMC1 DTC-STA
Précision pour la
poursuite de la Excellente Bonne Trés Bonne Tres Bonne Bonne
vitesse
Réponse transitoire | Tres Bonne Tres Bonne Tres Bonne Tres Bonne Tres Bonne
Réponse \ \ \
p Tres Bonne | Assez Bonne | Tres Bonne Tres Bonne | Assez Bonne
permanente
Comportement a . .
p . Bon Bon Bon Trés Bon Trés Bon
base vitesse
Comportement . .
. ) Excellent Bon Tres Bon Tres Bon Bon
a haut vitesse
Complexité de Lo 1 L1 \
prext Meédiocre Médiocre Meédiocre Bonne Treés Bonne
conception
Facilité de réglage Médiocre Assez Bonne | Assez Bonne Bonne Bonne
_ Bonne
Réduction de 1 .
. Assez Bonne Médiocre Assez Bonne | (SMC lisse) Bonne
chattering
Robustesse Meédiocre Bonne Meédiocre Excellente Excellente

Tableau V.2: Comparaison des résultats expérimentaux
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Conclusion générale

Conclusion Générale

Cette thése a porté principalement sur le développement des stratégies de commande et
d'observation pour un variateur asynchrone par 1’approche du mode glissant. L'objectif était
de faire une revue sur les différentes techniques de SMC appliquées a la MAS et d'essayer de
les améliorer en se concentrant sur les moyens de surmonter le chattering. Pour atteindre ces
objectifs :

Dans le premier chapitre, la modélisation de la MAS a été développée dans un repere
biphasé¢ sous forme de représentation d'état utilisable pour la commande et 'observation,
puis, la modélisation d'un onduleur de tension triphasé et sa commande MLI sinus-triangle ont
¢été présentees.

Dans le deuxiéme chapitre, les commandes conventionnelles les plus courantes de la

MAS ont été présentées : la commande vectorielle a flux orienté, la linéarisation par bouclage
et la commande directe du couple.

La commande par mode glissant a fait 1’objet d’un troisiéme chapitre. Plusieurs
variantes de la commande par mode glissant ont été introduites dans ce chapitre, telles que la
SMC d’ordre 1 et d’ordre 2, la SMC lisse et la SMC discréte. Toutes ces commandes ont été
appliquées a la MAS et comparées en termes de chattering.

En raison de la fragilité¢ des capteurs et afin de réduire le coit lors de la mise en ceuvre
en temps réel, la commande sans capteur de la machine asynchrone a été abordée dans le
quatrieme chapitre, ou deux observateurs conventionnels et deux observateurs basés sur le
mode glissant ont été présentés.

Le cinquieme chapitre a été consacré a la validation expérimentale de toutes les
commandes conventionnelles et de certaines commandes SMC basée sur une carte DSP 1104
au sein du laboratoire LGEA.

Les résultats des simulations des commandes classiques ont montré des performances
acceptables, en général :

v" La commande vectorielle offre des performances similaires a celles de la machine a
courant continu mais elle utilise des correcteurs PI classiques qui sont sensibles a la
variation paramétriques.

v La commande directe du couple classique est moins sensible aux variations
paramétriques et offre une réponse dynamique rapide mais souffre d'oscillations au
niveau du courant, du couple et du flux.

v" La commande linéarisation par bouclage garantit un découplage exact entre le couple
et le flux rotorique en régime dynamique et en régime statique mais elle exige des
calculs complexes et elle est sensible aux variations paramétriques.

Les résultats obtenus de la commande SMC offrent des performances remarquables lors
des tests de robustesse et dans différentes conditions de fonctionnement. Cependant, le
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principal inconvénient de cette technique de commande est les oscillations a hautes
fréquences (I’effet de chattering). Pour surmonter cet inconvénient et améliorer la robustesse
du systéme bouclé, nous avons introduit plusieurs types de la SMC. La SMC lisse donne
d'excellents résultats en termes de réduction de ce phénoméne mais avec un effet sur l'erreur
de poursuite. Quant a la SMC d’ordre 2, elle offre une plus grande précision lorsqu'elle est
implémentée. Dans ce contexte, nous avons contribué a la synthése d'un algorithme de
commande par mode glissant d'ordre deux basé sur la combinaison de 1'algorithme de super
twisting et de la fonction barriere dans le but de réduire le chattering nuisible.

L'objectif principal des observateurs a été atteint, qui est d'estimer les grandeurs non
mesurables ou difficiles a mesurer de la MAS. Les résultats aboutis ont montré la supériorité,
en terme de robustesse, de l'observateur par MG d'ordre deux par rapport aux autres
observateurs en particulier a basse vitesse et vis-a-vis les variations paramétriques.

Lors de la validation expérimentale des différentes lois de commande, certaines
modifications ont été¢ apportées pour faciliter son implémentation en temps réel. Les résultats
peuvent tre résumés dans les points suivants :

v" Toutes les commandes conventionnelles ont été facilement mises en ceuvre sur la carte
DSPACE ainsi que pour la commande SMC.

v' La SMC a donné un excellent suivi dynamique et une grande robustesse face aux
différents tests effectués mais avec des effets de chattering.

v" Les résultats expérimentaux obtenus ont démontré la faisabilité de la commande SMC
dans le contrdle de la vitesse de la MAS.

v" Le remplacement de la fonction discontinue par des fonctions continues a prouvé son
efficacité en terme de réduction de chattering.

v Les performances pratiques des lois de commande de la MAS étaient en bon accord
avec la simulation et I'analyse théorique.

Les principaux objectifs de cette thése ont été atteints, ces objectifs ont été démontrés
par de nombreuses séries de simulations et d'études expérimentales. Cette thése a également
démontré 'efficacité de 'application de I’approche SMC a la commande et a 1'estimation d'un
variateur asynchrone.

A la fin, il y a plusieurs idées qui nous apparaissent importantes pour améliorer et
poursuivre ce travail, on peut citer par exemple:

» La conception de commandes hybrides basées sur le mode glissant associ¢ a d’autres
techniques de commande robuste.

» Utilisation des techniques PWM afin d’assurer la constance de la fréquence de
commutation.

» Validation des techniques de mode glissant a gains adaptatifs.

» Développement de techniques de commande SMC adaptatives avec estimation en
ligne des parameétres de la MAS ayant une influence sur les performances de
commande.
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Annexe A

1. Calcul des dérivées de Lie pour les sorties du couple et du flux rotorique

y=hx)=0C = ﬂ(somisg - 90,,,32;(‘)

LT‘
y, = h,(x) = 903 = 903(1 + prﬁ
La dérivée de la premicre sortie est :

g, = L;h (@) + L b (2)V, + L h(z)V,

g2 1

Les dérivés de la deuxi€éme sortie sont :

. M . . 2
y? = th ( ) = 2_((’07&23(1 + (’Or‘ﬁzsﬁ) - _(Sor?a + 80723)

T T
j, = L'hy(a )+L1th2( )V, +L,Lh @)V,
Avec :
PM 1 ) PM
thl (fl?) = L (T + 7) <¢ra sB - gprﬁzsa) - L bwr(gpi‘u + 803,1)
PM
- L 7'( 5(Lgp7a + 53¢7'ﬁ)
6M  29M , , 2w M , ,
L2fh2 (fl?) <_ T2 B T )(gpr(‘uzm + gprﬂzsﬂ) + T (gpr(,‘u?’sﬁ - gorﬁzsa)
4  2M ) ) oM .,
+<E + Fb) (oo, +9 )+ T (i, +1i,)
—p [
r]lhl(x) = oL (’07"6’L/]2h1(x) = oL (’Dra
oM oy
LglehZ( ) oL @m{, g2th2(:E> = Tol Sorﬂ
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Annexe B

1. Condition de stabilité de BSAT

En remplagant les commandes (II1.81) dans la dynamique des surfaces de glissement (I11.63),
la dynamique des systémes devient :

S =f—k K v)‘Sir/Z sign(Si)ﬁ-u

1" B =12,
i, = kQK;F <S )Sign(Si)

Ou:

kll — A A11 klZ — A A12

kZl )\21 k22 )\22

Notons que le BSTA entre dans le processus de contrdle si ‘Si‘ <ea t =0, dans l'analyse

suivante, on suppose que K Br (S,) =K,, (S]> et on choisit la fonction de Lyapunov suivant
[SVE’20] :

VBF (Sz> - ‘St‘ + kﬂg;lI_’zKBFz (SL) +%uz2’i - 1’2’

La dérivée temporelle de la fonction de Lyapunov est :

() =5, p i (S) S +ui
BF ‘1‘ i 2 (57:—‘81_‘)2 i i
- S 51 (5) o 0 s )
+ kL (Sig"‘(;;z( = ko (5,5 \1/251'9”(57:)*“7?]
67:_ i

Par remplagant K Br (Si> et en prenant les restrictions uisz'gn(Si) < ‘ui‘, fisz’gn(SJ <é¢, la
dérivée temporelle devient :

< —

o) T

‘3/2 k“]{?i?[_/; ‘ ‘3/2

O \ il

\S
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En posant:

(‘ul‘ + 6¢>7 A>0,

N [1+ L E
(.~ s)

A partir des deux équations précédentes, on obtient :

Vur ()< -0 sl | ‘<s—\s

. kilkiQZ ‘ ‘3/2

bl

e L e

La borne supérieure de VBF (SZ> est :

kL | ‘3/2 k kL’ | ‘3/2 kL’ y SH |+a

\/

L ey LI AR

— ‘3/2

+‘Si‘_6i

) k k L
VBF (Si) S ——(6 B ‘ D ‘ ‘3/2 (6 ) ‘ D ‘ ‘ ‘ ‘ ( ‘S D z
Ou: e
F = k“Li‘S‘ +‘S,‘—s_ i=12
i A i il 9

Notons que la stabilité asymptotique est garantie si K < 0, la dérivée temporelle de la
fonction de Lyapunov est définie négative si la fonction F est semi-définie positive. D'apres

Acet F la condition est satisfaite si ‘Si‘ < e [SVE20].
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Annexe C

Tableau C.1: Paramétres de la MAS [SAK’17]

L,L [H [ M [H] R [ R[] J kgm’] [ f [N.m] p
0.426 0.407 5.2 5.01 0.0048 0.0014 2
n QT’
1.5 kw 1423 tr/min
Parameétres liée au chapitre Il et V
Tableau C.2: Paramétre de la commande DFOC
Parameétre K K T K K K K . K K
p_Q i Q) i, P_o, t_p, p_i, T iy id,, 7Ty
Simulation 1.4 59 700 49.14 103.45 37.89 5304
Expérimentale | 3.7 9.9 100 61.42 433.43 11.14 78916
Tableau C.3: Paramétre de la commande DTC
Paramétre K b0, K i o 1—;7 o H . H o
Simulation 9 950 1200 0.001 0.01
Expérimentale 0.17 0.24 100 0.001 0.01
Tableau C.4: Paramétre de la commande FL
Paramétre K » o K i a T]_ o, kl k2 k3
Simulation 5 1200 250 1440000 256500000 55500
Expérimentale 3.7 4.2 1000 990 4840000 4400

T, , : Gain d’anti-windup
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Parameétres liée au chapitre III et V

Tableau C.5: Paramétre de la SMC d'ordre un

Parameétre

G

G

Simulation

400

1200

Tableau C.6: Paramétre de la SMC lisse

Paramétre K17K2 €58, Kd,Kq €96,
Simulation 1.8,80 0.01 88.56 0.01
Expérimentale 1.66,2 0.01 400 0.01

Le gain de la nouvelle surface de vitesse dans la partie expérimentale a été choisi : K, = 100

Tableau C.7: Paramétre de la SMC d'ordre deux

Paramétre Cys Cy gla € gQa €, )\17 >\27 >\3 /617 52, 53
Simulation 350,250 1.4,1.7 75,90 10,7000,300 | 500,200,50
Expérimentale / / / 155,6750, 3.2 55,10,12.2
Tableau C.8: Paramétre de la SMC discret
Paramétre ko by kb, 4, M, M,
Simulation | 0.0099,0.0699 | —2.5,—0.002 10 0.9 L%U .0.065 L%a
Parameétres liée au chapitre IV
Tableau C.9: Paramétre des observateurs conventionnels
Parametre 9,59, k )\p S A Ay1s A K, K,
Simulation 540,—-350 1.03 2000,2600 700 270
Tableau C.10: Paramétre des observateurs par mode glissant
Paramétre “ oy K, K, v K,
Simulation 298 82 100 350 350,1
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