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INTRODUCTION GENERALE 

La commande des convertisseurs électromécaniques se situe au carrefour de plusieurs 

disciplines actuellement en pleine évolution : électronique de puissance, électrotechnique, 

automatique et micro-informatique. 

Les progrès en électronique de puissance, avec l'apparition d'interrupteurs de puissance 

rapides (MOSFET, IGBT, MCT), ont permis de réaliser des convertisseurs statiques de hautes 

performances, à fréquence de commutation élevée. 

L'apparition des aimants Terres Rares a permis le développement de machines de 

puissance massique élevée. Les performances dynamiques des actionneurs associés en ont été 

d'autant améliorées. 

L'entraînement à vitesse variable dans une plage étendue, a longtemps été réservé au 

moteur à courant continu, privilégié par ses performances dynamiques et la souplesse de son 

utilisation. Il cède maintenant sa place à l'association "convertisseur statique-moteur alternatif', 

munie d'une commande adéquate. 

Les possibilités de variation de vitesse par machine à courant alternatif intéressent tous 

les domaines industriels et techniques et notamment la machine synchrone à aimants permanents 

qui attire l'attention en raison des performances obtenues dans les grandes puissances et dans 

les applications aux exigences spécifiques. Cet état de fait est à l'origine de multiples travaux de 

recherche en ce domaine, si l'on en juge par les nombreuses références bibliographiques 

disponibles. 

Depuis une dizaine d'années, le champ d'application de la vitesse variable n'a cessé de 

s'élargir, du fait des exigences croissantes des processus industriels : augmentation de la 

souplesse de fonctionnement, amélioration de la fiabilité et réduction des contraintes de 

maintenance. Autant de facteurs qui favorisent le choix "vitesse variable". 

Il est évident que l'incontestable performance de la machine synchrone à aimants attire 

l'utilisateur qui, selon le concept précédent, peut s'interroger quant à la fiabilité globale que 

confère l'ensemble machine-convertisseur -commande. 

Certaines applications nécessitent une fiabilité de fonctionnement très élevée ; ceci a 

conduit les concepteurs à chercher des modes de fonctionnement dégradé pour pallier les 

défaillances, sans recourir systématiquement à la mise en redondance des systèmes susceptibles 

de tomber en panne. 
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Le travail présenté dans ce mémoire est articulé autour du problème de fiabilité que 

soulève l'ensemble redresseur-onduleur-machine synchrone. La question st pose au niveau des 

conséquences résultant de tout défaut de commande rapprochée sur l'un des 

semi-conducteurs du redresseur et de l'onduleur, sur les remèdes possibles à ces défauts et :mr 

les modifications de la partie puissance du convertisseur que cela entraîne. 

Dans le premier chapitre, nous présentons l'état de l'art en matière d'autopilotage des 

machines synchrones à aimants permanents. 

Dans le deuxième chapitre, nous modélisons l'ensemble redresseur-onduleur-machine 

synchrone à aimants permanents au moyen du formalisme des réseaux de Petri, en vue d'établir 

un logiciel de simulation numérique permettant une étude du comportement de l'ensemble 

d'entraînement. 

Dans le troisième chapitre, nous comparons deux structures de commande avec deux 

stratégies de contrôle des courants : hystérésis et MLI. 

Dans le quatrième chapitre, nous analysons les différents défauts de commande 

possibles, dans le redresseur, puis dans l'onduleur. Nous développons alors une stratégie de 

rattrapage en fonctionnement monophasé optimal pour remédier à deux types de défauts. 

Dans le cinquième chapitre, nous étudions, pour l'onduleur, une stratégie de rattrapage 

en marche dégradée diphasée, en utilisant le neutre du moteur. Deux structures de puissance 

sont proposées afin d'adapter le fonctionnement diphasé. Nous étudions plus particulièrement 

le contrôle du couple de la machine synchrone autopilotée en marche dégradée diphasée ; deux 

stratégies se révèlent intéressantes : la commande du couple en valeur moyenne maximale ou en 

valeur constante. 

Enfin, dans le dernier chapitre, nous examinons les différents modes de conduite en 

procédant à des essais expérimentaux, et présentons les résultats obtenus sur l'entraînement de 

l'ensemble onduleur-machine synchrone à aimants permanents. Les stratégies de r:mrapage ~!1 

fonctionnement monophasé et diphasé sont ainsi justifiées. 
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CHAPITRE 1 

ETAT DE L'ART 

Pour répondre aux exigences spécifiques des entraînements à vitesse variable, les 

recherches actuelles sont articulées autour de deux axes principaux : le premier vise à 

améliorer les machines et leurs structures, le second à substituer, aux alimentations fixes, des 

alimentations contrôlées en amplitude et en fréquence, à l'aide de convertisseurs statiques 

dans le but de constituer des groupes à vitesse variable souples et diversifiés. 

1.1 MACHINE SYNCHRONE A AIMANTS 

Actuellement, les moteurs utilisés pour les applications performantes, à vitesse 

variable et de positionnement, sont encore en grande majorité des moteurs à courant continu à 

aimants permanents (moteurs discoïdaux, cylindriques, moteurs couples, ... ). 

Le moteur à courant continu présente de nombreux avantages : 

Son couple est pratiquement uniforme et proportionnel au courant d'induit. 

Il est facile à intégrer dans un asservissement, puisque le moteur, alimenté par un 

convertisseur réversible en courant et en tension (hacheur à quatre quadrants), 

peut fonctionner naturellement dans les quatre quadrants couple-vitesse. De plus, 

ses équations sont linéaires et à coefficients constants. 

Cependant, il présente des inconvénients non négligeables : 

Le collecteur mécanique est une source de contraintes et de limitations, les balais 

devant être remplacés régulièrement. Les moteurs doivent être spécialement 

conditionnés lorsqu'ils fonctionnent dans des environnements difficiles 

(atmosphères explosive, poussièreuse, corrosive). 

Les pertes Joule sont essentiellement localisées dans le rotor (induit), et sont 

difficiles à évacuer, ce qui provoque un échauffement des éléments portés par 

l'arbre (les capteurs de vitesse et de position en particulier). 

L'inertie est relativement importante. 
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Ces problèmes et contraintes n'existent pas avec les machines synchrones à aimants 

permanents (moteur discoïde, cylindrique, moteur couple) : 

L'induit est au stator de sorte qu'il est plus facile à refroidir. Le courant 

(le couple) nominal et maximal peut être plus important, d'autant qu'il n'y a plus 

de problèmes de commutation. Le couple massique est donc bien plus important 

que pour les moteurs à courant continu. 

L'inertie du rotor peut être beaucoup plus faible, à puissance équivalente. 

Les problèmes et limitations sont en fait partiellement reportés sur l'alimentation et la 

commande rapprochée (A.C.R.) de ces moteurs, voire sur la mécanique. 

1.1.1 Structures et performances des aimants 

Les machines synchrones autopilotées à aimants permanents ont été longuement 

utilisées tant au point de vue expérimental qu'industriel. L'arrivée sur le marché des machines 

synchrones à aimants permanents de hautes performances, comme les aimants en terre rare 

par exemple, a été l'origine d'une nouvelle génération de machines synchrones [Gueraud 91]. 

On distingue classiquement deux types de structures de machine synchronf' ?t 

les machines à aimantation radiale et les machine à aimantation tangentielle, celles-ci pouvant 

posséder des concentrateurs de champ [Goureau 89]. 

Dans la machine synchrone, les aimants peuvent être de nature différente ; on cite ici 

leurs principaux paramètres caractéristiques de ces aimants (tableau I-1) : 

Nature Br (T) He (kA/rn) B.Hmax (kJ/m3) ~r Curie (0 c) 

Ticonal 0,8 à 1,4 50 à 160 12 à 70 3à6 860 

Ferrite 0,4 140 à 315 26 1,1 450 

Terres rares 0,83 635 135 1,05 710 1 

Tableau I-1 :Paramètres caractéristiques des aimants. 

Si l'on trace les caractéristiques (figure I-1) magnétiques correspondantes, la 

supériorité des aimants en terre rare apparaît clairement [Canon 89] : point de désaimantation 

très élevé, caractéristique linéaire, énergie stockée importante. Grâce à cette évolution des 

aimants, les machines synchrones peuvent concurrencer les actionneurs traditionnels existant 

sur le marché. 



1: Ticonal 
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3: Terres rares 
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Figure I-1 :Courbes de désaimantation de quelques aimants [Canon 89}. 

1.1.2 Comparaison des performances 

Il existe, sur le plan de la conception, deux grandes familles de machines synchrones à 

aimants permanents. Elles diffèrent par la forme des aimants (radiale ou tangentielle) et la 

distribution des bobinages au stator (sinusoïdale ou trapézoïdale) ; leurs performances sont 

alors comparées dans les différents articles : [Jahns 86, 87], [Colby 87], [Seba 87], [Bose 88], 

[Spee 88], [Carlson 91]. 

En vue de la commande en couple , on distingue : 

Les machines à f.e.m. sinusoïdales, qui exigent, pour obtenir un couple uniforme, 

des courants d'alimentation également sinusoïdaux. Les actionneurs 

correspondants, c'est-à-dire les ensembles alimentation-machine autopilotée, sont 

appelés actionneurs synchrones (PMSM : Permanent Magnets Synchronous 

Motors). 

Les machines à f.e.m. trapézoïdales qui exigent, pour obtenir un couple uniforme, 

des courants d'alimentation en créneaux. Les actionneurs correspondant sont 

communément appelés actionneurs à courant continu sans balais (BDCM : 

Brushless Direct Current Motors). 

1.2 AUTOPILOTAGE ET ALIMENTATION 

Le principe d'autopilotage et d'alimentation de ces machines font l'objet de nombreux 

travaux de recherche [Grandpierre 87], [Seixas 88], [La joie-Mazenc 90, 91], avec pour 

objectifs: 
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La définition d'une alimentation et d'une commande aussi simple que possible 

pour concurrencer l'actionneur à courant continu. 

L'obtention d'un couple uniforme et constant sur la plage de fréquence la plus 

large possible. 

La numérisation de l'autopilotage pour parvenir à l'actionneur intégré totalement 

numérique. 

1.2.1 Autopilotage et grandeurs de réglage 

L'autopilotage d'une machine synchrone consiste à maintenir constant (ou à limiter ses 

variations) le décalage angulaire entre les passages par zéro des courants (ou transitions des 

courants) et les passages par zéro des f.e.m. statoriques dans toutes les situations : le couple 

électromagnétique moyen ne peut donc pas être nul, puisqu'il n'y a pas perte de synchronisme. 

En régime établi, cela revient à maintenir constant le déphasage entre les fondamentaux des 

courants et des f.e.m. statoriques. 

Pour autopiloter une machine synchrone, on utilise généralement la position du rotor, 

puisque les f.e.m. sont des fonctions de cette grandeur. La fréquence d'alimentation de la 

machine synchrone n'est pas une grandeur de réglage car elle est une conséquence de la 

vitesse de rotation. Le réglage des machines synchrones autopilotées consiste plutôt à 

contrôler le couple moteur dans une certaine plage de vitesse. Ce contrôle du couple est 

ensuite, plus souvent, complété par un asservissement de vitesse ou de position suivant un 

schéma de régulation de type cascade classique. 

Pour rappeler simplement les grandeurs de réglage, nous considérons une machine 

synchrone à rotor isotrope à f.e.m. sinusoïdale, et nous ne prenons en compte que le terme 

fondamental de la grandeur délivrée par le convertisseur statique. 

Le diagramme vectoriel simplifié de la machine synchrone est présenté à la figure 1-2. 

Si ro caractérise la pulsation de rotation, Kv le coefficient de flux, E la f.e.m à vide et 

L l'inductance, nous pouvons établir l'expression du couple électromagnétique en régime 

permanent: 

- soit en fonction de l'angle 8 (tension 1 f.e.m.) : 

r Kv V . 
em = p--sm8 

Lw (l-1) 

Les grandeurs de réglage du couple sont les tensions d'alimentation et l'angle de 

décalage 8. 
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- soit en fonction de l'angle \ji (courant 1 f.e.m.) : 

1 cm = p Kv I cos \lf (I-2) 

Les grandeurs de réglage du couple sont, cette fois, l'amplitude des courants et l'angle 

de décalage \ji. 

-+ 

I 

---+ 

E 

Figure 1-2 :Diagramme vectoriel simplifié de la machine synchrone. 

Dans cette étude, nous limiterons les stratégies de commande de la machine synchrone 

à aimants permanents au réglage des courants et à l'angle de décalage \ji. 

1.2.2 Etude de l'alimentation 

L'alimentation de la machine synchrone à aimants permanents peut s'envisager selon 

deux cas typiques, soit en courant, soit en tension. 

1.2.2.1 Machine synchrone alimentée par commutateur de courant 

Ce type de structure a été fréquemment utilisé pour l'entraînement des machines 

synchrones conventionnelles, afin de profiter de la commutation naturelle spontanée 

(figure 1-3). Il faut noter que les moteurs synchrones utilisés dans ce type d'application ont 

des f.e.m. sinusoïdales. Par conséquent, le couple instantané n'est pas uniforme à courant 

constant. Toutefois le commutateur impose des courants rectangulaires et discontinus dans les 

phases du moteur, et le courant est particulièrement riche en harmoniques. Ces harmoniques 

de courant produisent des oscillations du couple électromagnétique, qui peuvent 

compromettre le fonctionnement du moteur à faible vitesse et produisent des pertes 

supplémentaires dans le fer et le cuivre, ce qui réduit le rendement. Ces limitations sont 

incompatibles avec les applications envisagées pour les systèmes d'entraînement utilisant des 

machines synchrones à aimants permanents. 
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Figure /-3 : Alimentation de la machine synchrone par commutateur de courant. 

1.2.2.2 Machine synchrone alimentée par onduleur de tension 

Une machine est dite "alimentée en tension" lorsqu'un convertisseur statique impose 

aux enroulements du stator une onde de tension. La figure I-4 donne le principe de base d'une 

alimentation par onduleur de tension. 

L'alimentation est assurée par une source de tension et les interrupteurs bidirectionnels 

appliquent cette tension aux bornes de la machine de manière séquentielle, en fonction de la 

commande élaborée à partir de la détection de la position du rotor. Les grandeurs de réglage 

sont la valeur efficace Veff du fondamental de la tension appliquée à la machine, et le 

déphasage 8 entre cette tension et la f.e.m.. Pour obtenir un couple constant avec ce dispositif, 

il est nécessaire d'adapter la tension à la fréquence. Plusieurs solutions sont envisageables 

pour mettre en œuvre cette variation de tension : 

Réglage de la source E appliquée à l'entrée de l'onduleur (par exemple au moyen 

d'un hacheur). Dans ce cas, l'onduleur fonctionne toujours en onde rectangulaire 

entière; 

Utilisation de la technique de "modulation de largeur d'impulsions" (MLI). La 

tension E à l'entrée de l'onduleur est fixe, et la variation de tension est obtenue en 

modulant la durée de son application aux bornes de la machine. 
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Figure 1-4 :Alimentation par onduleur contrôlé en tension. 

Dans les deux cas précédents, le couple en valeur instantanée n'est pas contrôlé, et le 

couple moyen n'est constant que si la loi tension-fréquence adoptée correspond exactement 

aux caractéristiques de la machine étudiée. Pour ce type d'alimentation, on préfère donc régler 

le couple par un contrôle direct des courants. Ce principe est représenté sur la figure 1-5. 

Les commandes des interrupteurs sont définies à partir des écarts entre les courants 

réels et les courants de référence (définis en fonction de la position du rotor). Les deux 

grandeurs de réglage sont l'amplitude des courants de référence (de valeur efficace Iref en 

régime sinusoïdal) et leur déphasage \ji par rapport aux f.e.m .. Le couple, fonction de ces deux 

grandeurs, est donné par l'expression (I-2) dans le cas de la machine à rotor isotrope. 

En effet, la commande du couple d'une machine synchrone à aimants permanents par 

contrôle des courants est valable tant en régime transitoire que permanent. Il faut bien 

remarquer que les aimants, en raison de de leur résistivité élevée, produisent le flux inducteur 

sans introduire de possibilité de circulation de courants induits. Pour ces machines, le couple 

ne dépend que des courants dans l'induit et du flux créé par les aimants. 
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L'association d'un onduleur de tension contrôlé en courant et d'une machine à aimants 

permanents autorise, par principe, d'excellentes performances dynamiques limitées seulement 

par la constante de temps électrique de l'induit et les techniques de commande. C'est en 

particulier pour cette raison que la solution a été adaptée pour l'application des entraînements 

à vitesse variable, surtout pour les applications des servomoteurs sans balais, en robotique et 

sur les machines-outils. 

+ 

1a,b,c 

DISPOSITIF DE COMMANDE 

t \jf ref 
Position (8) 

Figure I-5 :Alimentation par onduleur de tension contrôlé en courant. 

L'alimentation par onduleur de tension commandé en courant permet de contrôler les 

courants en amplitude et en phase, grâce à la boucle d'asservissement. Il est également 

possible de choisir la forme des courants de référence la plus adéquate, en fonction de la 

machine ou de l'application : 

Alimentation par courant de forme rectangulaire si la f.e.m. de la machine 

synchrone est de forme trapézoïdale [Menu 89], [Schülting 91] ; 

Alimentation par courant de forme sinusoïdale si la f.e.m.de la machine synchrone 

est de forme sinusoïdale [Jahns 86, 87], [Bose 88-1, 2]. 

Les études, concernant les machines synchrones autopilotées alimentées par onduleur 

de tension et faisant l'objet du présent mémoire, sont limitées uniquement au cas de 

l'alimentation par courants sinusoïdaux. 
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1.3 STRATEGIES DE COMMANDE E:\TVISAGEES 

La commande de la machine synchrone autopilotée consiste à contrôler le couple 

moteur dans une certaine plage de vitesse. Ce contrôle est souvent assuré par une boucle de 

courant, complété par un asservissement de vitesse ou de position suivant une régulation de 

type cascade classique. 

Pour mettre en œuvre le système de contrôle des courants (élaborant la commande des 

interrupteurs de l'onduleur) plusieurs solutions sont envisageables : 

Contrôle par hystérésis, 

Contrôle par vecteur d'espace, 

Contrôle par MLI (sous-oscillation). 

1.3.1 Contrôle par hystérésis 

Le principe de cette méthode consiste à comparer chaque courant de phase au courant 

de référence, à l'aide d'un dispositif à hystérésis dont la sortie commande directement, de 

manière complémentaire, les deux interrupteurs du bras correspondant de l'onduleur 

(figure I-6). Ce type de contrôle est très simple et présente une grande dynamique ; les 

ondulations de courant autour de la valeur désirée (au centre de la plage d'hystérésis) étant 

fixées par la largeur de la plage d'hystérésis choisie. 

Cette solution présente quelques inconvénients décrits dans les références 

[Lajoie-Mazenc 85], [Andrieux 86]. En effet, l'indépendance des trois boucles conduit à 

l'apparition de périodes de roue libre, qui provoquent un dépassement des limites fixées par la 

plage d'hystérésis, et une disparition de la modulation pour les faibles valeurs de courant. Le 

comportement peut être amélioré en mettant en œuvre des boucles de courant couplées. 

Le contrôle des courants par hystérésis, quelle que soit la technique adoptée, est 

caractérisé par une fréquence de modulation variable avec les conditions de fonctionnement. 

En moyenne, cette fréquence est d'autant plus élevée que la bande d'hystérésis est étroite. A 

fréquence élevée les pertes par commutation augmentent et les limites des interrupteurs 

peuvent être atteintes. Lors des changements de régimes de marche, la modulation des 

courants a pour effet d'exciter tous les modes vibratoires de l'ensemble mécanique et 

d'engendrer un niveau de bruit élevé. 
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Figure 1-6: Principe de contrôle des courants alternatifs par hystérésis. 

Cl 

Cl 

C2 

C2 

C3 

C3 

1.3.2 Contrôle par vecteur d'espace 

Dans l'onduleur, il y a huit configurations possibles des tensions aux bornes de la 

machine, dont deux configurations de roue libre pour lesquelles les trois tensions sont nulles. 

Ces configurations sont en général représentées dans le plan complexe par six vecteurs 

tension fixes, décalés de rr/3, et deux vecteurs nuls. Il faut noter qu'en négligeant les chutes de 

tension dans les résistances d'induit, les directions des vecteurs tension correspondent à rr/2 

près aux directions du flux total dans l'entrefer. 

à : 

La méthode du contrôle par vecteur d'espace (figure I-7) consiste, dans son principe, 

Déterminer les tensions optimales (amplitude et direction du vecteur tension) à 

appliquer aux trois phases de la machine pour que les courants statoriques suivent 

les courants de référence : 

Imposer le vecteur tension, en moyenne sur une période TM. en combinant dans le 

temps les deux vecteurs adjacents possibles et le vecteur nul. 
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Figure I-7: Commande par vecteur d'espace. 

Avec cette méthode la fréquence de modulation est constante, et les courants suivent 

convenablement les références. Cependant, les traitements mathématiques sont importants et 

doivent être exécutés rapidement, l'emploi d'un processeur rapide (processeur de signal par 

exemple) est impératif [Palma 90], [Sukegawa 91], [Le-Huy 91]. 

Au point de vue des performances dynamiques, cette méthode est moins bonne que la 

commande par hystérésis. Des études ont été menées afin de combiner les deux méthodes et 

d'obtenir ainsi une commande adaptative [Le-Huy 90]. 

1.3.3 Contrôle par MLI (PWM) 

La méthode MLI (sous-oscillation) à fréquence fixe est largement répandue pour la 

commande des convertisseurs statiques. Selon les applications, les grandeurs à contrôler sont, 

soit les courants réels de phases [Andrieux 86], [Grandpierre 87], [Tijerina 89] [Goureau 89], 

soit les courants fictifs obtenus par la transformation de Park [Bergmann 86], [Mollard 88], 

[Fadel 88]. 
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1.3.3.1 Contrôle des courants réels de phases 

Le principe de ce contrôle est donné sur la figure I-8. Les écarts entre les courants 

réels et les courants de référence sont traités par des régulateurs. La commande des 

interrupteurs de l'onduleur s'obtient en comparant la sortie des régulateurs avec un signal en 

triangle à fréquence élevée (>5 kHz), commun aux trois phases. 

Position 

J 
Cl 

"' Q) 
u Q) 

Iref 
c "'0 
~ c 
~~ 

c<:$ 

'Q)- ê ;...... :"0 

~~ 0 
u 

"d"' Q) c :::l "'0 0 c ·- ·- Q) 
.......... f./) ::l 

'V ref 
ro ..... cr' 

'Q) * ·-c bJ) 

'Q) 0 
0 .....:l 

Figure 1-8 :Principe de contrôle des courants alternatifs par ML!. 

Avec ce système de commande, l'ondulation des courants est variable, mais la 

fréquence de commutation est fixe, et le régime de commutation de l'onduleur est mieux 

contrôlé que par la méthode hystérésis. En contrepartie, il faut mettre en œuvre des 

régulateurs performants susceptibles d'assurer un suivi correct des références. Vu les 

variations de l'amplitude et de la fréquence, les régulateurs doivent avoir une bande passante 

suffisante. Il faut rajouter dans la commande une compensation des f.e.m. qui représentent 

des perturbations pour les boucles de régulation. 

1.3.3.2 Contrôle des grandeurs de Park 

Pour pallier aux inconvénients du contrôle des courants alternatifs, un contrôle de 

courants fictifs est particulièrement intéressant (figure I-9). Il consiste à appliquer la 

transformation de Park aux courants réels, et à effectuer la régulation sur les composantes de 

Park (id, iq). La mise en œuvre des régulateurs est plus simple, puisque les grandeurs à régler 
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sont des grandeurs continues au sens de l'automatique. La transformation inverse de Park est 

ensuite appliquée aux signaux de sortie des régulateurs, afin d'obtenir les trois grandeurs 

attaquant le dispositif de modulation. 

'V ref 
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Figure 1-9: Principe de contrôle des grandeurs de Park. 
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Pour permettre la réversibilité complète du système, il faut que la source d'énergie soit 

elle-même réversible. Le redresseur en pont triphasé à diodes, comme source d'alimentation 

permettant de fournir une tension continue, est une solution simple. La réversibilité en 

puissance peut se faire en dissipant l'énergie renvoyée par le système dans une résistance. 

Dans le milieu industriel, l'énergie primaire est généralement fournie par le réseau 

triphasé à fréquence 50Hz (ou 60Hz). Pour obtenir la réversibilité à partir de ce réseau, la 

solution générale consiste à utiliser un pont triphasé à thyristors relié au réseau. Cela permet 

un fonctionnement en redresseur lorsque le système consomme de l'énergie et un 

fonctionnement en onduleur lorsqu'il en restitue. 

Cependant, les redresseurs à diodes ou à thyristors présentent des inconvénients 

importants : 

* 
* 

Injection de courants harmoniques dans le réseau d'alimentation, 

Consommation de puissance réactive. 
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L'utilisation d'un redresseur à MLI évite ces inconvénients tout en conservant la 

réversibilité (figure I -1 0). 

Figure I-10: Schéma d'un redresseur triphasé à IGBT. 

Le choix d'interrupteurs totalement ou partiellement contrôlés est strictement lié aux 

critères d'application, puisque l'adoption d'une structure minimale pour chaque interrupteur 

diminue considérablement le nombre de composants de puissance pour le montage redresseur, 

ce qui permet ainsi de réduire le prix de revient. Au niveau du redresseur, l'utilisation des 

interrupteurs totalement contrôlés ne présente pas d'avantages [Lienard 89]. 

Pour atteindre notre objectif d'étude, nous proposons d'utiliser un onduleur de tension 

à IGBT, qui fonctionne en redresseur synchrone à modulation de largeur d'impulsion afin de 

remplir cette tâche. 
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CHAPITRE II 

MODELISATION DE L'ENSEMBLE 

"CONVERTISSEURS-MACHINE SYNCHRONE-COMMANDE" 

Pour étudier le comportement de l'ensemble "convertisseurs-machine synchrone­

commande", nous présentons, dans ce chapitre, un modèle de simulation numérique, à partir 

de la description fonctionnelle par le formalisme des réseaux de Petri. 

Nous faisons ensuite la modélisation de la machine synchrone à aimants en vue de sa 

commande dans le référentiel statorique et rotorique. 

Nous présentons, dans la dernière partie, l'organisation globale du logiciel de 

simulation numérique de l'ensemble, selon la méthodologie DESIGN [Hautier 89]. 

11.1 PRESENTATION DU SYSTEME ETUDIE 

La figure II -1 donne le schéma synoptique global qui sera étudié en détail par la suite. 

n se décompose en quatre parties : 

- Sous-ensemble onduleur MLI, 

- Source d'alimentation: Redresseur MU, capacité de filtrage et bloc de précharge des 

capacités, 

- Régulation et commande, 

-Charge: Machine synchrone. 

Ainsi, les deux premières parties constituent, d'une manière indirecte, un changeur de 

fréquence. 

11.1.1 Onduleur MLI 

L'onduleur se compose de six transistors de puissance (IGBT) associés à leur diode en 

anti-parallèle qui synthétisent aussi six interrupteurs bidirectionnels en courant. Il est donc, 

par nature, réversible en courant. 

Le rôle essentiel de ce sous-système est de délivrer un signal de puissance le plus 

proche possible du signal provenant de la partie de commande. La puissance transite 

généralement dans le sens continu-alternatif : c'est le fonctionnement en onduleur. 
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Les grandeurs électriques contrôlées sont la fréquence et l'amplitude du fondamental 

de la tension de sortie. Le déphasage courant-tension (facteur de puissance) est imposé par la 

charge. 

Source Redresseur Onduleur Machine Syn. 

Réseau 

Amplitude 

Phase 

Commande 
rapprochée 

Commande 
rapprochée 

Algorithme de commande 

Les références 
de commande 

Figure Il-l: Schéma global du système. 

11.1.2 Source d'alimentation 

Cette partie est constitué de trois éléments : 

Vitesse 

Position 

Un bloc redresseur MLI triphasé, de même structure que l'onduleur, 

Un condensateur de filtrage, 

M. S. 

Un bloc assurant la fonction de précharge et de décharge des condensateurs. 

Ce sous-ensemble doit fournir une tension redressée continue à partir d'un réseau 

triphasé alternatif. Dans le cas idéal, il y n'aura pas d'ondulation de cette tension. 

En régime permanent, la tension du réseau de distribution est sinusoïdale et exempte 

d'harmoniques. Le réseau, pour une phase, est donc assimilable à un circuit linéaire constitué 

d'une f.e.m. sinusoïdale en série avec une inductance. Les techniques usuelles de modulation 

sinusoïdale, utilisées dans les onduleurs MLI, sont également applicables pour le redresseur 

MLL 

Les grandeurs qu'il est possible de contrôler sont l'amplitude du courant prélevé au 

réseau, son déphasage par rapport à la tension et son spectre harmonique. La fréquence est, 

dans ce cas, imposée par le réseau d'alimentation. 
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II.1.3 Système de régulation et de commande 

Ce sous-ensemble se divise en quatre parties : 

- la partie mesure et capteurs, 

- le système de commande rapprochée, 

- la commande algorithmique, 

- le niveau supérieur (interface utilisateur). 

Le système de régulation et de commande du changeur de fréquence est strictement 

lié aux différentes stratégies à réaliser. Les fonctions principales de la commande de 

l'onduleur en MLI, alimentant une machine synchrone, sont la génération des références de 

courants à partir de la position du rotor, une consigne d'amplitude de courant et une référence 

de phase par rapport à la f.e.m. du moteur, assurant la fonction d'autopilotage; la commande 

rapprochée génère alors les séquences propres aux interrupteurs. 

Le commande du redresseur MLI est assimilable à celle de l'onduleur. La 

synchronisation de la référence de commande par rapport à la tension du réseau est nécessaire 

pour contrôler le facteur de puissance unitaire. 

La régulation de la tension de sortie du redresseur, peut se faire de façon cascade, par 

un correcteur proportionnel ou proportionnel et intégral, selon la qualité désirée pour 

l'alimentation continue de l'onduleur. 

II.l.4 Charge 

Pour simplifier notre étude, dans un premier temps, nous considérons une charge 

linéaire, ce qui permet de modéliser et simuler correctement le fonctionnement du changeur 

de fréquence. Par la suite, nous étudions le fonctionnement détaillé de la machine synchrone 

à aimants permanents alimentée par ce changeur de fréquence. 

II.2 MODELISATION DU CHANGEUR DE FREQUENCE 

Le redresseur et l' onduleur constituent un changeur de fréquence indirect. Nous 

procèderons d'abord à l'analyse des diverses configurations possibles d'une cascade réversible 

de deux convertisseurs statiques, assurant la connexion d'une source de courant triphasée à un 

récepteur de même type. Les descriptions fonctionnelles de chacun des montages, redresseur 

et onduleur, sont réalisées au moyen de réseaux de Petri [Manesse 87], [Hautier 891 

[David 89]. Pour simplifier l'étude, nous supposons que la modélisation de cette double 

conversion est indépendante de la charge et de la stratégie de commande adoptée. 
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11.2.1 Structure et notation 

Pour obtenir le transfert d'énergie dans les deux sens entre les deux sources de courant 

de même nature, et compte tenu du signe de la tension intermédiaire, le changeur de 

fréquence doit être constitué d'interrupteurs à semi-conducteurs bidirectionnels en courant. 

Nous avons choisi l'association en antiparallèle d'un transistor et d'une diode 

(figure 11-2). Ce type d'interrupteur fonctionne selon deux cas possibles de commutations: 

Commutations spontanées par extinction ou amorçage naturel de la diode, 

Commutations commandées du transistor. 

TsG - ( 
Figure II-2 :Interrupteur partiellement commandé. 

La figure II-3 précise les principales notations et conventions utilisées dans la suite de 

l'étude. Les grandeurs des montages redresseur et onduleur sont respectivement affectées des 

indices r( edresseur), o(nduleur), e(ntrée) et s( ortie). 

Boll 

1 
Boo2 Boo3 

Figure II-3: Schéma global de fa partie puissance: notations. 

Nous procèderons, dans un premier temps, à l'analyse fonctionnelle de l'onduleur et sa 

description par réseaux de Petri (Méthodologie D.E.S.I.G.N) [Hautier 89]. La description du 

redresseur sera similaire à celle de l 'onduleur. 
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11.2.2 Modélisation de l'onduleur triphasé 

11.2.2.1 Configurations de l'onduleur 

La recherche des différentes connexions possibles commence nécessairement par une 

observation de la nature des sources qui imposent des contraintes structurelles. Ainsi, la 

présence d'une source de tension unidirectionnelle à l'entrée de l'onduleur (figure II-4) interdit 

la fermeture simultanée de deux interrupteurs d'une même branche Bos,G avec S E (0, 1) & 

GE (1, 2, 3) [Manesse 87], [Lienard 89]. 

(G=l) (G=2) (G=3) 

t 
Boll Bo 12 Bo 13 

vc 
1 2 

A B c 
0 

vc t 1 2 
Bool Boo2 Boo3 

1 
N 

Figure ll-4 :Schéma synoptique de l'onduleur de tension. 

La partie électrique impose d'autres contraintes, puisque le récepteur de courant 

triphasé, avec neutre flottant, obéit aux équations suivantes : 

i s 1 + i s2 + i s3 = 0 
V s 1 + V s2 + V s3 = 0 

A partir de celles-ci, nous obtenons trois configurations différentes pour l'alimentation 

de la charge : 
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1 - Alimentation triphasée : dans chaque bras un élément est conducteur, donc tous 

les courants de sortie sont différents de zéro, ce qui assure une alimentation 

triphasée de la charge. Les tensions de sortie s'expriment alors directement en 

fonction de la tension d'entrée. 

2 - Alimentation monophasée : un courant est nul ; l'état électrique de la phase 

concernée est fixé par la tension qu'impose la charge. 

3 - Courants de sortie nuls : dans ce cas, l'état électrique des interrupteurs ouverts 

est conditionné par les trois générateurs de tension de la charge 

(esl, es 2, es 3 représentant les f.e.m. du récepteur lorsque celui-ci est 

apparemment déconnecté). 

La répartition des tensions aux bornes de chaque interrupteur ouvert est calculée en 

remplaçant celui-ci par des impédances identiques de valeur importante, et en appliquant le 

principe de superposition. La tension aux bornes de l'interrupteur ( Bosa ) s'écrit donc : 

Selon les interrupteurs commandés ou non commandés, le dénombrement des 

différentes configurations de fonctionnement s'obtient facilement, au moyen d'arbre de choix. 

La modélisation et l'étude d'un tel montage ne peuvent s'envisager directement. La recherche 

d'une classification et d'un formalisme plus appropriés à la réduction du nombre de cas s'avère 

donc nécessaire. 

11.2.2.2 Description fonctionnelle de l'onduleur 

a) Définition des indices et notations 

L'état de la variable binaire S définit le commutateur supérieur ou inférieur du pont 

tandis que la variable G désigne le bras concerné. Pour simplifier les écritures, on notera : 

Gl = (G) MOD 3 +1 

G2 = (G+l) .\10D 3 +1 , avec GE { 1, 2, 3} 

S1 = (S+1) l-.10D 2 = S, avec S E {0, 1} 
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G Gl G2 

Figure II-5: Définition des indices Set G. 

b) Décomposition en classes de commande 

Bras G Bras Gl Bras G2 

------------ ------------1 1 1 1 

Figure II-6 :Notation pour la commande d'un triplet. 

Pour une branche G, on désigne la commande par le couple (Coso,CoslG). La 

définition des notations d'un triplet de commande [i J. 0] représente 1 'état de la commande 

(Figure II-6). X représente la classe de commande (Tableau II-2). 

Chacun des triplets de commande est représenté par son "terme générateur", choisi 

arbitrairement [Lienard 89]. Il faut remarquer que chaque terme "générateur" représente six 

possibilités de commande dans la même classe. Le Tableau II -1 ci -dessous est un exemple 

montrant les autres triplets à partir d'un terme générateur [i J. J. ]. 
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Terme Générateur pour X= 4 

G 

l[t -1- -1-]l [-1-î-1-] [-1--1-î] s 
-----------
[ -1- Î t] [ttî] [t Î -1-] 

Tableau Il-l :Terme générateur pour X= 4. 

Le passage d'une ligne à la suivante s'effectue en complémentant la variable S ; le 

passage d'une colonne à la suivante s'accompagne d'une incrémentation de l'indice G, les 

opérations sur G s'effectuent modulo 3. 

Selon le nombre de transistors commandés, les différentes possibilités de commande 

de l'onduleur se classent en 6 catégories (tableau II-2) : 

Classe (X) Transistors Générateur de 
Commandés Configuration 

0 0-0-0 [ 0 0 0] 

1 Tosa- 0-0 [ Î 0 0] 

2 Tosa- Tos101 - 0 [îlO] 

3 Tosa- TosGl- 0 [îîO] 

4 Tosa- Tos1a1- Tos1a2 [ Î 11] 

5 Tosa- TosGl- TosG2 [ Î Î Î] 

Tableau II-2 :Classes de commande de l' onduleur. 

11.2.2.3 Description fonctionnelle par réseaux de Petri 

a) Structure des commandes 

1 
Classes de fonctionnement 

,... - --- -)::::> défectueux 
1 
l­
I 
1 
1 
1 
1 

Classes de fonctionnement 
correct 

La figure II -7 donne le réseau de Petri des macro places de commande représentant 

globalement la décomposition précédente. Le pointeur, initialement dans la place centrale ( • ), 

se dirige vers l'une des macroplaces périphériques selon la valeur du triplet de commande Co, 

ce triplet est alors mémorisé. Le changement de classe avec passage à la place centrale n'est 
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autorisé que s'il y a un changement de commande: L1Co=l. 

[î ,J, ,J,] 

(Trois transistors 
commandés) 

" " "" [î Î î] 

[i 0 0] 

[ 0 0 0] 

(Un transistor 
commandé) 

(Aucun transistor 
commandé) 

[î ,J, 0] 

(Deux transistors 
commandés) 

[î Î 0] 

Figure 1!-7: Réseau de Petri de commande de l'onduleur. 

Pour détailler les réseaux de Petri de chaque macroplace, nous avons repris les 

caractéristiques essentielles de chaque place, à savoir : 

- Générateur de configuration, 

- Réceptivité d'accès, 

- Réceptivités et places de sortie, 

- Tensions et mode d'alimentation de la charge. 

b) Structure de la macroplace : 

Lorsqu'aucun transistor n'est commandé [0 0 0], l'observation du signe des courants 

issus de chaque branche nous donne directement les différents cas possibles. Dans ces 

conditions, le réseau de Petri comporte trois places (figure II-8). La réceptivité de sortie de la 

place Pol nécessite la connaissance de la répartition des tensions aux bornes des diodes. On 

rappelle que is = 0 J., is = 0 i désignent le passage du courant par zéro respectivement par 

valeurs positives et par valeurs négatives, et " * " représente une valeur inconnue. 



c) 

( iscFO & isGl=O 
& i 502=0) 

( 0 0 0) 

[*, *, * ] 
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X=O 

( i 5(i<O & i 5Gl>O 
& i 5G2>0) 

(DSGDSIG1DS1G2) 

[Vc, 0, -Vc] 

Figure II-8 :Réseau de la macroplace X = 0. 

Structure de la macroplace : X=l 

Lorsqu'un seul transistor est commandé [i 0 0], la décomposition se complique 

puisque la classe de sortie est déterminée par le signe des courants sortant des deux bras non 

commandés. Dans ce cas, un seul terme générateur existe, mais toutes les combinaisons entre 

les signes de iosGI et iosa2 déterminent 9 cas possibles (figures II-9 et II-10), et les conditions 

des transitions sont données au tableau II-3. 



-27-

T4 
L\ Co= 1 

X=l 

~~T-1_1----~~-------------

Figure ll-9: Réseau d'accès et de sortie (X=l ). 

(DsGDSlGl 0) [Vc, *, *] 

[Vc, 0, -Vc] [Vc, -Vc, 0] 

(Dso 0 Ds102) (TSG 0DSG2) 

[*,*,-Vc] [*,*,0] 

[ 0, Vc, -Vc] 

(TSG 0SGI 0) [ 0, *, *] 

(Tso DsGI DSG2) 

[ 0, 0, 0] 

Figure II-JO: Réceptivités ((internes" à la macroplace (X=l). 
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!Transitions Il Conditions des transitions 1 Transitions Conditions des transitions 

T8 ( i.m < 0 ) et ( Ï.G2 < 0 ) 

T4 ( ÎsGJ > 0 ) et ( ~G2 > 0 ) T9 (ÏsGI < 0 ) et ( Ï.G2 = 0 ) 

T5 OsGJ > 0 ) et CisG2 < 0 ) TlO ( i.m = 0 ) et ( Ï.G2 > 0 ) 

T6 CisGJ > 0 ) et ( ~G2 = 0 ) T11 (isG! = 0 )et ( Ï.G2 < 0 ) 

T7 OsGI < 0 ) et ( ~G2 > 0 ) T12 (isGI = 0 )et ( Ï.G2 = 0 ) 

Tableau II-3 :Réceptivités "externes" des transitions (X=l). 

Le tableau II-4 précise, quant à lui, les conditions des transitions "internes" 

(réceptivités d'accès et de sortie entre places). 

!Transitions 1 Conditions des !Transitions 1 Conditions des 

transitions "internes" transitions "internes" 

Po4 ~Po6 (isG2 = 0 1) Po 8~ Po 11 ( isG! =0 Î) 

Po4 ~Po 10 Osm = 0 1) Po 9~ Po7 ( vds1G2> 0) 

Po5 ~Po6 (isG2 = 0 Î) Po 9~ Po 8 ( vdsG2> 0) 

Po 5 ~Po 11 Osm = 0 1) Po 9~ Po 12 ( - Îs G = Ïs G! = 0 Î) 

Po 6 ~Po4 ( vdst G2 > 0) Po 10~ Po 4 ( vdsiGI < 0) 

Po 6 ~Po 5 ( vdsG2 > 0) Po 10~Po7 ( vdsm > 0) 

Po 6 ~Po 12 (-isG=ism=01) Po 10~ Po 12 ( - is G = Ïs Gl = 0 j,) 

Po7 ~Po9 Cis G2 = 0 ,J,) Po 11~ Po 5 ( vds1 GI < 0) 

Po7 ~Po 10 Osm = 0 î) Po 11~ Po 8 ( vdsm> 0) 

Po 8 ~ Po9 (isG2=0î) Po 11~ Po 12 Cis G = - Ï. G1 = 0 Î) 

Po 12 ~Po 6 (vdsG > 0 et vdstGI > 0) 

Po 12 ~ Po9 (CosG = 1, vdsG < 0) et ( vdsG1 > 0) 

Po 12 ~Po 10 (vdsG > 0 et vdsJG2 > 0) 

Po 12 ~Po 11 (CosG = 1, vdsG < 0) et ( vdsG2 >0) 

Tableau Il-4: Réceptivités "internes" des transitions (X=l). 

d) Structure des macroplaces : X=2 et X=3 

Pour deux transistors commandés, deux classes de commande sont envisagées 

[î 1 0], et [î î 0] . On distingue, pour chacune, trois places possibles (figure II-11 et II-12). 



(TSGTSIGIDSIG2) 

[Vc,O,-Vc] 

(TsGTSGIDSIG2) 

[0, Vc, -Vc] 
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Figure II-11 :Réseau de la macroplace X= 2. 

X=3 

L1Co=l 

Figure ll-12 :Réseau de la macroplace X= 3. 

(TsGTSIGIDSG2) 

[Vc, -Vc, 0] 

(TsGTSGIDSG2) 

[0, 0, 0] 
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e) Structure des macroplaces : et X=S 

Lorsque trois transistors sont commandés en permanence [ î .1- .1- ] ou [ î î î ], chaque 

interrupteur ouvert ou fermé est directement déterminé par la commande quel que soit le 

signe du courant. Dans chaque cas, le réseau de Petri ne comporte qu'une seule place. Les 

tensions de sortie sont déterminées par le triplet de commande. Ils sont précisés sur les 

figures II-13 et II-14. 

X=4 

(TSG TSlGl TS1G2) 

[Vc, 0, -Vc] 

x =5 

(TSG TsGl TSG2) 

[0, 0, 0] 

Figure II-13 (X=4 ). Figure II-14 (X=5). 

ll.2.3 Modélisation du redresseur triphasé 

La structure du redresseur triphasé est similaire à celle de l'onduleur, mais son 

fonctionnement peut être différent selon les modes de commande rapprochée. Pour ce faire, 

nous reprenons les même hypothèses, indices et conventions de signes, afin de faciliter 

l'analyse et les descriptions. 

ll.2.3.1 Configuration du redresseur 

Selon la règle de la fermeture, la présence de la source de tension unidirectionnelle à 

la sortie du redresseur, interdit la fermeture simultanée de deux interrupteurs d'une même 

branche Brso (figure II-15). Les contraintes structurelles sont imposées par la nature des 

sources. Ainsi la source de courant triphasée avec neutre du réseau isolé obéit aux équations 

suivantes: 
Îel + i e2 + i e3 = 0 

V el + V e2 + V e3 = 0 
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Nous obtenons trois configurations possibles de fonctionnement du redresseur 

alimenté par la source de courant triphasée : 

1 - Fonctionnement triphasé : dans chaque bras un élément est conducteur, ce qui 

assure un fonctionnement triphasé du redresseur, 

2 Fonctionnement monophasé: un courant d'entrée est nul, 

3 Trois courants d'entrées nuls : le réseau est "déconnecté". 

Figure II-15: Schéma synoptique du redresseur de courant. 

Le calcul des tensions aux bornes de chaque interrupteur ouvert, en appliquant le 

principe de superposition, donne : 

Par la suite, nous présenterons toutes les configurations possibles, selon les 

inten:upteurs commandés ou inhibés, détaillés par réseaux de Petri. 

11.2.3.2 Décomposition en classes de commande 

Pour distinguer les différents modes de commande du redresseur triphasé, selon le 

nombre de transistors commandés, on les divise en 6 classes (tableau II-5). 

La figure II-16 donne le réseau de Petri des macroplaces de commande représentant 

globalement la décomposition précédente. 



Classe (Y) Interrupteurs 
Commandés 

0 0-0-0 

1 Tr50 - 0-0 

2 Trsa- TrslGI- 0 

3 
Tr50 - Tr501 - 0 

4 
Trsa- TrsiGI- TrsiG2 

5 
Tr50 - Tr501 - Tr502 
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Générateur de 
Configuration 

[ 0 0 0] 

[ i 0 0] 

[ i ,J, 0] 

[iiO] 

[ i ,J, ,J, ] 

[iii] 

- -1 

1 
1 

1 
Classes de fonctionnement 

,... - --- -l> défectueux 
1 
l­
I 

Classes de fonctionnement 
correct 

Tableau II-5 :Classes de commande du redresseur. 

[i ,J, ,J,] 

(Trois transistors 
commandés) 

[iii] 

[i 0 0] 

[ 0 0 0] 

(Un transistor 
commandé) 

[i ,J, 0] 

(Deux transistors 
commandés) 

[ii 0] 

(Aucun transistor 
commandé) 

Figure 11-16: Réseau de Petri de commande du redresseur. 
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11.2.3.3 Description fonctionnelle par réseaux de Petri 

La description fonctionnelle du redresseur est similaire à celle de l'onduleur. Nous 

donnons tous les détails par réseaux de Petri, qui précisent les notions de générateur de 

configuration, de réceptivité d'accès, de réceptivité et de places de sortie, de tensions 

d'entrées et de mode de fonctionnement du redresseur. 

Nous prenons les indices et conventions précédentes, et détaillons les différentes 

structures de macroplace pour chaque classe de commande. 

a) Structure de la macroplace : Y= 0 

Aucun transistor n'est commandé [ 0 0 0 ] dans ce cas. Le réseau de Petri comporte 

seulement trois places (figure II-17). 

b) 

ieo= 0 
ieGl = 0 
ieG2 = 0 

(0 0 0) 

[*,*,*] 

Y=O 

Y:t:O 

ieo> 0 

ie Gl < 0 
ieG2 < 0 

(DsGDS1GlDS1G2) 

[Vc, 0, -Vc] 

Figure IJ-17: Réseau de la macroplace Y= O. 

Structure de la macroplace : Y= 1 

Un seul transistor est commandé [i 0 0]. Selon les signes des courants, il y a neuf cas 

possibles, qui sont détaillés dans les figures II-18 et II-19. Les conditions d'entrée et sortie 

sont données au tableau II-6. 
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Figure II-18: Réseau d'accès et de sortie (Y=l). 

(DSG DSIGl 0) (Vc, *, *] 

(DsG 0 DS1G2) (TSG 0 DSG2) 

[*' *' -v cl [ *' *' 0 l 

(TsG DSGI DSG2) 

[0, Vc,-Vc] [ 0, 0, 0] 

(TSG DSGI 0) [ 0, *, * ] 

Figure II-19: Réceptivités ((internes" à la macroplace (Y=l). 
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!Transitions Il Conditions des transitions 1 Transitions Conditions des transitions 

Tr8 (ÏeGI > 0) et ( ÏeG2 > 0) 

Tr4 OeGJ < 0) et ( ÏeG2 < 0) Tr9 ( ieGl > 0) et ( ÏeG2 = 0) 

Tr5 (ÏeGl < 0) et ( 4G2 > 0) Tr10 Cie Gl = 0 ) et ( Ïe G2 < 0 ) 

Tr6 CieGJ < 0) et ( 4G2 = 0) Tr11 Cie Gl = 0 )et ( 4 G2 > 0 ) 

Tr7 CieGl > 0) et ( 4G2 < 0 ) Tr12 Oe GJ = 0 )et ( 4 G2 = 0 ) 

Tableau II-6: Réceptivités ({externes" des transitions (Y=l). 

Les conditions des transitions "internes" (réceptivités d'accès et de sortie entre places) 

sont précisées par tableau II-7. 

!Transitions 1 Conditions des !Transitions 1 Conditions des 

transitions "internes" transitions "internes" 

Pr4~Pr6 (ieG2 = 0 Î) Pr 8~Pr 11 CieGJ = 0 J,) 

Pr4~Pr 10 (ieGJ = 0 i) Pr9~Pr 7 ( vds1 G2> 0) 

Pr5~Pr6 (ieG2 = 0 J,) Pr9~Pr 8 ( vdsG2> 0) 

Pr 5~Pr 11 (ÏeGJ = 0 Î) Pr9~Pr 12 ( - ie G = ie GJ = 0 J,) 

Pr6~Pr4 ( vds1 G2 > 0) Pr 10~Pr4 ( vdsJGl < 0) 

Pr6~Pr5 ( vdsG2 > 0) Pr lO~Pr 7 ( vdsm >0) 

Pr 6~Pr 12 (-ieG=ieGl=Oi) Pr lO~Pr 12 (- ieG = ieGl = 0 Î) 

Pr7~Pr9 (ieG2 = 0 Î) Pr ll~Pr 5 ( vds1m < 0) 

Pr7~Pr 10 (ieGJ =0-L) Pr ll~Pr 8 ( vdsm >0) 

Pr 8~Pr9 (ieG2 = 0 J,) Prll~Pr12 CieG=-ieGI=OJ.) 

Pr 12~Pr6 (vdsG > 0 et vdsJGl > 0) 

Pr 12~Pr9 (CsG = 1, vdsG < 0) et ( vdsGJ > 0) . 
Pr 12~Pr 10 (vdsG > 0 et vdsJG2 > 0) 

Pr b12~Pr 11 (CsG = 1, vdsG < 0) et ( vdsG2 > 0) 

Tableau II-7: Réceptivités "internes" des transitions (Y=J). 

c) Structure des macroplaces : Y= 2 et Y=3 

Pour deux transistors commandés, on décompose la configuration de 1 'onduleur en 

deux macroplaces [ i J, 0] (figure II 20) et [ii 0] (figure II-21). 
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Y=2 

ieG2 > 0 

(TSG TSlGl DS1G2) 

[Vc,O,-Vc] 

Figure II-20: Réseau de la macroplace Y= 2. 

(TsG TSGl DSIG2) 

[0, Vc,-Vc] 

Y=3 

L1Co=l 

y :j: 3 

Figure /l-21 :Réseau de la macroplace Y= 3. 

(Tso TSGl DSG2) 

[ 0,0, 0] 
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d) Structure des macroplaces : et Y=S 

Trois transistors sont commandés en permanence [ î J, J,] ou [ î î i ]. Dans chaque cas, 

il y a une seule place possible en utilisant les indices " G "et" s ". 

Y=4 

(Tsa Tsw1 Ts1a1) 

[Vc, 0, -Vc] 

Figure II-22 (Y=4). 

Y=5 

(TSG TSG 1 TSGl) 

[ 0, 0, 0] 

Y:;t:5 

Figure Il-23 (Y=5). 
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11.3 MODELISATION DE LA MACHINE SYNCHRONE A AIMANTS 

PERMANENTS 

11.3.1 Présentation de la machine synchrone à aimants permanents 

Nous allons présenter ici le modèle mathématique de la machine synchrone en régime 

transitoire. Les résultats sont classiques, mais ce rappel nous permet de préciser les notations 

et de donner une présentation unifiée aux machines synchrones triphasées à aimants 

permanents que nous allons utiliser. 

11.3.1.1 Hypothèses et notations 

Dans l'étude, nous considérons une machine bipolaire triphasée (induit) munie d'un 

enroulement inducteur (rotor) alimenté par une source de courant (figure II-24). 

_, Axe longitudinal (d) 
/ 

e 

a. b. c : enroulements statorigues 

f : enroulement inducteur (ou excitation) 

Figure ll-24: Représentation d'une machine synchrone bipolaire à aimants permanents. 
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Les hypothèses couramment utilisées sont les suivantes : 

+ Une répartition spatiale sinusoïdale de la force magnétomotrice dans l'entrefer ; 

+ L'absence de saturation et de pertes dans le circuit magnétique. 

Nous représentons, dans cette première approche, l'action des aimants par une source 

de courant parfaite notée If au rotor, alimentant un bobinage monophasé. Nous supposons 

ainsi que le flux est constant et indépendant des courants statoriques, ce qui se note par 

l'équation: <I>r = Lf If= constant (où Lr s'identifie à une inductance propre rotorique). 

Dans l'étude de cette machine, nous donnons les inductances et les mutuelles sous 

forme matricielle : 

- [LsJ 

- [LsrJ 
- Lf 

- [Rs] 

: matrice des inductances statoriques, 

: matrice des inductances mutuelles stator-rotor, 

: inductance rotorique, 

: matrice des résistances statoriques. 

Les inductances propres et inductances mutuelles sont donc des fonctions de l'angle de 

rotation e. Leur description complète est très compliquée et dépend étroitement de la 

répartition du bobinage. Il est commode d'en prendre une approximation au premier 

harmonique. 

Les matrices s'écrivent : 

Inductance propre statorique : [Ls] = [Lso] + [Lsl (2p8)] 

Les matrices [L5o] et [L5 1 (2p8)] sont données par: 

cos(2p8) 
27t 27t 

cos(2p8 - ...,..-) cos(2p8 + 3 ) _, 

[Lsl (2p8)] = L1 
27t 

cos(2p8- 3 ) 27t 
cos(2p8 + 3 ) cos(2p8) 

27t 
cos(2p8) 

27t 
cos(2p8 + 3 ) cos(2p8 - ...,..-) _, 



Inductance mutuelle stator, rotor : 

[Lsr] =Mar 

Résistance statorique : 

11.3.1.2 Equations générales 

-Equations des flux : 

-40-

cos(pS) 

21t 
cos(pS- -3 ) 

21t 
cos(p8 ~) 

[ <D s] = [ L s] [ i s] + [ L sr] If = [ L s] [ i s] + [ <f> fO] 

[<t>r]=Lr. Ir 

- Equations des tensions : 

[Vs]=[Rs][is]+ ![<t>s] 

avec: 

[ isJ = [ i sa i sb i sc J 
T 

[ <l> s] = [ <l> sa <l> sb <l> sc] 
T 

- Couple électromagnétique : 

r = awm 
em ae 

où 
1 n . 

W m = 2 L <l> j . lj 
j 

avec j = sa, sb, sc, f 

On obtient donc l'expression du couple en fonction des courants statoriques: 

_ _!_ . T q Ls] . . Ta[ <l> ro] 
rem- 2 p [ ls] [ ls J + p [ ls] 

aes aes 

(II-1) 

(II-2) 

(II-3) 
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11.3.2 Modélisation de la machine synchrone en vue de la commande 

11.3.2.1 Modèle de commande dans le référentiel rotorique (d, q) 

Compte tenu des hypothèses précédentes, les équations électriques obtenues après 

transformation de Park (Annexe 1), conduisent aux résultats classiques: 

- Equations électriques : 

- Couple électromagnétique : 

- Equation mécanique : 

R . L d. OL . 
V sd = s 1sd + sd dt 1sd - P sq 1sq 

V sq = R5 isq + Lsq! isq +pO Lsd isd +pO <Df 

dQ 
r =J-+fn+r 

em dt r 

Q = de 
dt 

(II-4) 

(II-5) 

(II-6) 

où J est le moment d'inertie des parties tournantes, fest le coefficient de frottement visqueux 

et rr est le couple de charge. D'après les équations précédentes, on obtient un système se 

représentant en forme de schémas "blocs" sur la figure II-25. 

e ~ 
a 

Transformation f4-.. 
de Park inverse ~ 

c rr Q 

Moteur: -

sa_ 
~ Transformation f--. Moteur: équation + , 1 1 

sb..:.. ~ de Park directe V sd 
équations 1sd 

électro- ~ -

.. 
Q 

.. 
v 
v 
v sc - ~ ~ électriques 

lsq 
magnétique ~f+Js-

rem 
s e 

sq 

t 
e Q 

Figure ll-25: Présentation en schéma {(blocs" de la machine synchrone. 
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En regime permanent sinusoïdal, les dérivées des courants sont nuls, soit 

d(i5ct)/dt = 0, d(isq)/dt = 0, la vitesse est constante. A partir de l'équation (II-4), nous avons les 

relations suivantes en notation complexe : 

~ -Vs= R 5 l 5 + j pQLsd isd- pQLsq isq +Es (II-7) 

La figure II-26 représente le diagramme vectoriel du fonctionnement de la machine 

synchrone obtenu à partir de l'équation (II-7). Dans ce diagramme, \ji est le déphasage du 

courant par rapport à la f.e.m. à vide, o est l'angle interne (le déphasage de la f.e.m. par 

rapport à la tension) et <pest le déphasage du courant par rapport à la tension. 

Si on note lM le module du courant des composantes isd et isq. à partir du diagramme 

vectoriel de la figure II-26, l'équation (II-5) devient: 

[ 
Lsd -Lsq 2 ] 

rem = p <l> fI M cos(\jl) + 2 I M sin(2\jl) 
(II-8) 

Les caractéristiques de fonctionnement de l'ensemble convertisseur-machine diffèrent 

suivant les lois de commande appliquées aux grandeurs d'entrées. Dans le cas du contrôle des 

courants, les grandeurs de réglage du couple électromagnétique sont l'amplitude des courants 

de référence Is et l'angle de déphasage \ji. L'optimisation de l'ensemble peut s'envisager de 

plusieurs façons selon l'application désirée [Morimoto 89, 90, 91] : 

- Recherche du couple maximum pour un courant donné, 

- Fonctionnement à facteur de puissance unitaire, 

- Commande à flux orienté, 

- Fonctionnement à flux constant, 

-Fonctionnement avec affaiblissement du champ [Jahns 87]. 

Dans le cas où l'on désire un couple massique important, le premier fonctionnement 

est le plus intéressant. Cependant, la commande à flux orienté (figure II-27), en imposant un 

déphasage \ji nul, conduit à un couple du type de celui de la machine à courant continu à 

excitation séparée, soit : 

rem = p K v i sq , K v = <I> r 

Si on considère une machine à rotor lisse, les deux stratégies donneront les mêmes 

résultats. 
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q 

---------
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0 

Figure /I-26: Commande à ljf :;t:Q. 

q 

p Q Lsqisq 

~--------
----> .. vs ',, .... .. .. .. .. ... .. 

0 

"'= 0 

d 

Figure II-27: Commande à ljl= O. 

11.3.2.2 Modèle de commande dans le référentiel statorique (a, b, c) 

La modélisation de la machine synchrone à aimants permanents, pour la commande en 

couple, est relativement simple dans le référentiel rotorique. Elle permet de retrouver 

rapidement les caractéristiques de la machine. Cependant elle présente l'inconvénient que 

toutes les grandeurs doivent être sinusoïdales. 

Une autre solution pour contrôler le couple consiste à agir directement sur les courants 

alternatifs de phases. La modélisation se fait alors à partir des grandeurs de phases et le 

système peut être représenté par l'équation matricielle suivante: 

(Il-9) 

avec: 

Nous constatons que le système obtenu est multivariable, à coefficients fonctions de la 

vitesse et de la position. L'implantation d'une commande globale pose, à l'évidence, des 

problèmes de calcul en temps réel et de complexité de synthèse. 



-44-

Au point de vue de la commande numérique, la modélisation de la machine synchrone 

en grandeurs de phases peut être intéressante à condition de prendre des hypothèses 

simplificatrices en négligeant la saillance. Dans ce cas, la modélisation directe à l'aide des 

grandeurs de phases présente de meilleures avantages et contourne aussi les inconvénients 

précédents. 

Si nous considérons une machine à rotor isotrope, c'est à dire : Lsd = Lsq, le système 

d'équations se simplifie : 

Pour une machine triphasée avec neutre isolé, on a : 

Dans ces conditions, l'équation (II -1 0) devient : 

Comme les grandeurs triphasées sont liées, le système est d'ordre deux. 

En considérant la matrice : 

et son inverse : 

1 

0 

0 

1 

La forme canonique donnant l'expression des courants s'écrit: 

(II-10) 

(II-11) 
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[ ~sa]= -[L,R~o ~ ][~sa]+ [L0 -

1
M0 ~ ] [v sa- esa] 

lsb 0 --·- lsb 0 -- v sb- esb 
~-Mo ~-Mo 

(II-12) 

Ces équations représentent le modèle découplé d'une machine synchrone triphasée à 

aimants permanents avec peu de saillance. Le couplage entre les phases disparaît, et on a deux 

systèmes linéaires indépendants, à coefficients constants, avec pour chacun une perturbation 

qui est la f.e.m., fonction de la position et proportionnelle à la vitesse. 

Le couple électromagnétique est obtenu à partir de l'équation (II-3) : 

(II-13) 

D'une part, les forces électromotrices et les courants peuvent s'exprimer par leur 

développement en série de Fourier et, d'autre part, si nous supposons que la forme d'onde des 

forces électromotrices est connue, une minimisation des ondulations de couple peut être 

obtenue par une sélection appropriée des harmoniques de courant, ce qui permet l'annulation 

des harmoniques indésirables de couple. 

Par ailleurs, si nous nous limitons au cas où toutes les grandeurs sont sinusoïdales, 

nous obtenons la même expression que (1-2): 

rem= p Kv 1 cos (\ji) , avec Kv = <l>f 

Cette équation nous permet de retrouver, pour 'V égal à zéro, le fonctionnement en 

couple maximal. 
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11.4 MODELE NUMERIQUE DEL 'El\'SEMBLE 

11.4.1 Position du problème 

L'étude analytique des systèmes comprenant des convertisseurs statiques est difficile 

et ne peut être menée que grâce à des hypothèses simplificatrices. C'est pourquoi la 

simulation numérique devient un moyen indispensable et privilégié pour l'étude de ces 

ensembles. 

Effectuer la simulation numérique d'un système électrique consiste à résoudre les 

équations de ce système au moyen d'un ordinateur. Ces équations se mettent généralement 

sous la forme canonique suivante : 

[X]= [AJ[XJ + [BJ[U] 
(II-14) 

[Y]= [CJ[X] + [DJ[U] 
(11-15) 

où [X] est un vecteur de variable d'état du système ; [U] est un vecteur d'entrée composé de 

grandeurs imposées par l'environnement du système ; [Y] est un vecteur des variables 

"observées". 

Les méthodes de simulation comportant des convertisseurs statiques peuvent être 

classées en trois catégories [Le Dœuff 81, 92], [Grandpierre 87], [Tribout 88], [Rekioua 91]: 

* 

* 

* 

Les méthodes à "topologie constante" qui sont liées à la représentation des semi­

conducteurs par des impédances variables mais finies. 

Les méthodes à "topologie variable générale" liées à la représentation des semi­

conducteurs par des interrupteurs et où toutes les combinaisons "ouvert" ou 

"fermé" sont considérées comme possibles. 

Les méthodes à "topologie variable restreinte" reposent sur la même modélisation 

des semi-conducteurs que les précédentes, mais ne retiennent qu'un certain 

nombre de combinaisons d'interrupteurs ouverts ou fermés. 

La méthode DESIGN déjà présentée utilise le principe de la topologie variable 

restreinte. Cette méthode nous permet l'étude du comportement de l'ensemble source­

convertisseur-machine-commande en régime transitoire, et l'analyse des différents modes de 

fonctionnement de la machine synchrone, suivant la stratégie de commande choisie. 
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11.4.2 Structuration fonctionnelle globale 

L'organisation de l'ensemble se fait à partir de deux axes principaux (figure 11-28) : 

-Un axe de puissance faisant intervenir la source, les interrupteurs et la charge. 

-Un axe de commande regroupant l'automate de commande rapprochée (A.C.R.), le 

micro-calculateur de processus (M.C.P.) et l'automate de contrôle des modes de marche 

(A.C.M.M.) formant ainsi le contrôle éloigné [Hautier 91]. 

Il 
Axe de commande 

Il 
Source 1----t Convertisseur --1 Cha~el=== 

~~r--------r--~ c 
0 ...... ...... 
ro 

t 
r/J 

.D COMMANDE 
14-------10 

Consignes Consignes 

Figure II-28: Structuration fonctionnelle globale. 

Sur l'axe de puissance, la partie opérative représente l'ensemble des opérateurs traitant 

les variables du processus de commande. On organise cette partie en blocs fonctionnels qui 

correspondent aux nombres de fonctions présentées par les graphes de Petri précédents. 

Quant à la partie commande, c'est l'automate (A.C.R.) qui est chargé d'activer les 

blocs fonctionnels suivant les événements externes issus du processus ou du niveau de 

commande hiérarchiquement supérieur. La partie commande est complexe, on s'intéresse ici, 

en particulier, à la commande rapprochée. Les séquences des commandes des interrupteurs 

s'organisent en classes (X et Y), précisées par les réseaux de Petri précédents (figure II-7 et 

figure 11-15). 

En combinant le graphe de la partie commande et celui de la partie opérative, le 

traitement de l'ensemble source-changeur de fréquence-charge s'organise de manière 

modulaire (figure 11-29), en respectant les problèmes de hiérarchie au niveau de la 

commande. 
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( PARTIE COMMANDE 1 , 
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' + 
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DECISIONS ACTIONS 

Figure /l-29 : Organisation générale de l'ensemble. 

11.4.3 Simulation numérique de l'ensemble 

Les graphes de description fonctionnelle apparaissent comme des "modules" de 

programme de simulation, à condition d'adapter au problème posé les méthodes 

d'implantation des réseaux de Petri sur automate. La figure 11-30 représente l'organigramme 

de traitement des différents graphes. 

Le traitement de la transcription des graphes nécessite de respecter la propriété de la 

commande, ainsi que la continuité de l'état du système lors des changements de classe de 

configurations dans la partie opérative. La méthode d'implantation des réseaux de Petri est 

basée sur la méthodologie DESIGN. On cite ici quelques points importants pour le traitement 

informatique: 

+ Contraintes temporelles : 

- D'une part, l'incrémentation du temps universel nécessite le choix d'un pas de calcul 

adapté aux constantes de temps du système. 
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Figure Il-30 : Organigramme du programme de l'ensemble. 
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- D'autre part, les détections des transitions et traitements des actions sont effectués à 

chaque pas de calcul, ce qui oblige à utiliser un inhibiteur du temps qui permet ainsi de 

retrouver le parallélisme des évolutions dans chacune des parties commande du système et 

d'assurer la synchronisation du traitement. 

+ Traitement des modèles : 

- Les changements de modèles sont liés aux changements des commandes et des états 

des variables. On dispose alors d'un "multi-modèle" de la machine synchrone en équations 

différentielles, en utilisant directement les grandeurs de phases. Tous les modes de 

fonctionnement concernés sont précisés dans l'Annexe 3. 

+ Algorithmes de résolution : 

- La résolution des équations différentielles est effectuée par les méthodes 

«pas à pas » (Euler et Runge-Kutta), qui permettent de traiter les équations non linéaires. 

Remarque: 

Il convient de noter que la décomposition, en classes de commande, nous a 

grandement simplifié la recherche d'éventuelles erreurs de programmation et nous a permis 

de réaliser un gain de temps appréciable dans la mise au point du programme. 

L'implantation des réseaux de Petri se réalise facilement sur calculateur en langage 

Turbo Pascal. 

CONCLUSION 

Dans ce chapitre, nous avons présenté, à partir de la description fonctionnelle par le 

formalisme de Petri, un modèle de simulation numérique que l'on utilisera pour étudier le 

comportement de l'ensemble d'entraînement "convertisseur-moteur". 

Nous avons ensuite établi deux modèles de commande de la machine synchrone à 

aimants permanents :l'un dans le référentiel statorique, l'autre dans le référentiel rotorique. 

Nous constatons que le contrôle du couple, avec ces deux modèles, est identique à 

celui du moteur à courant continu à excitation séparée. 

La méthodologie DESIGN nous a permis d'organiser le logiciel de simulation de 

l'ensemble d'entraînement selon deux axes (commande-puissance), ce qui nous a permis de 

structurer le programme de simulation. 
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CHAPITRE III 

COMMANDE DE L'ENSEMBLE CONVERTISSEURS-MACHINE 

SYNCHRONE A AIMANTS PERMANENTS 

Dans le premier chapitre, nous avons rappelé le principe d'autopilotage et les grandeurs 

de réglage de la machine synchrone alimentée par convertisseur statique. 

Pour obtenir les meilleures performances dynamiques de l'ensemble convertisseur­

machine, la commande du couple de la machine synchrone nécessite le contrôle directe des 

courants instantanés. 

Les deux structures de commande les plus fréquemment utilisées, pour asservir des 

courants instantanés, sont les solutions "a, b, c" et "d, q". Nous allons, par la suite, comparer 

les deux structures de commande en utilisant deux types de commande rapprochée : hystérésis 

etMLI. 

Dans la dernière partie, nous présentons le modèle et la structure de commande du 

redresseur en utilisant la technique de contrôle des courants par la méthode hystérésis. 

111.1 COMMANDE RAPPROCHEE DE L'ONDULEUR 

III.l.l SEQUENCES DE COMMANDE DES INTERRUPTEURS 

Les techniques de commande des convertisseurs statiques ont fait l'objet de nombreux 

travaux et donnent encore lieu à des recherches [Bowes 88, 91-1-2]. Cela peut s'expliquer par 

les différentes approches possibles (analogique ou numérique) et les divers couplages 

réalisables entre la charge et le convertisseur statique. 

En dehors de la commande par hystérésis, les techniques classiques de modulation 

utilisées se divisent en deux parties : 

+ MLI optimisée, 

+ MLI à échantillonnage (naturel ou régulier). 
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La méthode de commande à "MLI optimisée", initialement étudiée par Patel et 

Hoft [Patel 73], permet d'annuler un nombre fini d'harmoniques. Selon le principe, à partir 

d'une onde formée de 2M impulsions (Ut, a2, ... U2M), en choisissant correctement les 

symétries de l'onde (symétries par rapport au quart de période et antisymétrie par rapport à la 

demi-alternance), on détermine la valeur des 2M angles annulant les expressions de M 

harmoniques gênants. La mise en équation du problème conduit à un système d'équations 

transcendantes dont la résolution n'est envisageable que par calcul numérique, à partir d'une 

condition initiale préalablement fixée. 

Avec cette méthode, la détermination en temps réel des angles de commutation n'est pas 

réalisable, en raison, d'une part, du volume de calculs nécessaires, et d'autre part des incidents 

de convergence qui peuvent être rencontrés lors de la résolution. Par conséquent les réalisations 

utilisent souvent la mémorisation des angles de commutation calculés "hors ligne". Si le nombre 

des harmoniques à éliminer est grand, alors les angles de commutation à mémoriser peuvent 

conduire à des difficultés. Plusieurs techniques sont proposées dans les articles pour réaliser 

l'implantation de cette méthode [Grandpierre 87] [Sournac 90]. 

La méthode de MLI à échantillonnage naturel consiste à comparer directement une onde 

modulante (généralement une sinusoïdale de référence) et un signal triangulaire, de fréquence 

élevée, afin de déterminer les angles de commutation, donc la largeur des impulsions. 

Cette méthode est bien adaptée à une réalisation analogique dont l'élément clef sera le 

comparateur. Par contre, si on désire calculer numériquement les instants de commutation, on 

devra résoudre l'équation correspondant à l'intersection d'une sinusoïde et d'une droite. Cette 

équation est transcendantale et n'a pas, par conséquent, de solution analytique, d'où les 

difficultés pour la résoudre sur calculateur en temps réel. 

Les méthodes avec échantillonnage régulier ont été développées principalement en vue 

de leur implantation numérique sur microprocesseur. Le principe est le suivant : 

- La référence est échantillonnée régulièrement (par exemple à chaque début de période 

de la porteuse) ; 

- Ce signal est bloqué jusqu'à la prise de l'échantillon suivant. 

Ainsi le calcul d'intersection est grandement facilité car la détermination de la largeur 

d'impulsion ne passe pas par la résolution d'une équation transcendante, mais par celle d'une 

équation trigonométrique [Seixas 88]. 

Au fur et à mesure que le nombre de prises d'échantillons augmente, nous nous 

rapprochons de la modulation naturelle. 
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111.1.2 CONTROLE DES COURANTS 

En vue de contrôle du couple de la machine synchrone, nous choisissons la stratégie qui 

consiste à contrôler directement les courants statoriques de la machine. 

111.1.2.1 Choix des stratégies 

On peut envisager deux stratégies de contrôle des courants alternatifs. Ces deux types de 

commande ont été étudiés dans plusieurs travaux [Lajoie-Mazenc 85], [Mollard 88], 

[Le-huy 89] , [Pillay 90, 91] et élaborés de la façon suivante: 

Commande "a, b, c" (repère fixe lié au stator) : on asservit les trois courants de 

phases de la machine à trois références (en fait, deux seulement suffisent), il s'agit 

des boucles de courant classiques ; 

Commande "d, q" (repère lié au rotor) :on réalise cette fois l'asservissement des 

composantes de Park des courants. 

Les deux solutions possibles pour la commande sont, par nature, très différentes. Le 

contrôle direct dans les axes a, b et c peut être effectué de manière analogique ou numérique, 

alors que la commande indirecte des composantes de Park (d, q) nécessite l'utilisation de la 

transformation de Park, d'ou une manipulation mathématique justifiant l'utilisation d'un 

processeur rapide. 

Rappelons ici que notre démarche consiste à étudier ce que peut apporter le numérique 

dans l'A.C.R, non seulement en fonctionnement normal, mais aussi dans le cas de marche 

dégradée. Chaque méthode présente des avantages et des inconvénients, mais il est difficile de 

prévoir la plus intéressante en cas de marche dégradée. Pour ce faire, il nous a semblé 

indispensable d'étudier les deux types de commande en parallèle. 

111.1.2.2 Solution directe : commande "a, b, c" 

La commande directe (a, b, c) utilise les grandeurs de phases. Le modèle du système à 

commander, dans le cas général (rotor anisotrope), est complexe. L'implantation d'une 

commande globale pose à l'évidence des problèmes de calcul en temps réel et de complexité de 

synthèse. Il est nécessaire de prendre l'hypothèse simplificatrice en négligeant la saillance du 

rotor. 
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111.1.2.2.1 Synthèse de la boucle de courant 

Pour une machine à rotor isotrope, c'est à dire : Lsd = L5q, on suppose que le neutre est 

isolé, l'équation (II -10) devient : 

(III-1) 

Dans ce cas on a un système linéaire totalement découplé, à coefficients constants, avec 

comme perturbation la f.e.m., fonction de la position et proportionnelle à la vitesse de rotation. 

esa = - Kv ros sin(p8) 

esb=- Kv ros sin(p8- 2rc/3) 

Kv: coefficient de la f.e.m. de la machine synchrone à aimants permanents. 

La solution adoptée pour la boucle de courant, est : 

(III-2) 

- Soit d'implanter un correcteur de courant dont la synthèse ne tient pas compte de la 

perturbation. 

-Soit d'ajouter un terme de compensation de la f.e.m., comme le montre la figure III-1. 

Nous retenons cette dernière stratégie pour le réglage du courant. 

Dans le cas du contrôle par hystérésis, la boucle de courant est synthétisée par le schéma 

bloc suivant (figure III -1) : 

Figure III-1 :Schéma de synthèse de la boucle de courant contrôlé par hystérésis. 
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Si on utilise la technique de commande par MLI, alors la synthèse de la boucle de 

courant pour chaque phase est donnée sur la figure III-2. 

Figure III-2: Schéma de synthèse de la boucle de courant commandé par MLf. 

La fonction de transfert par phase de la machine synchrone s'écrit: 

avec 
Lo- Mo 

'te= R 
s 

En numérique les termes de compensation peuvent être facilement calculés. La 

connaissance de la position (8s = p8), utilisée par ailleurs pour l'autopilotage, permet de 

déduire les f.e.m. La saillance du rotor induit des composantes harmoniques dans les f.e.m. de 

la machine qui constituent des perturbations pour les boucles de régulation de courant de phase. 

ll faut donc vérifier que le correcteur choisi est robuste et stable vis à vis de ces perturbations. 

Supposons que l'onduleur est idéal (Kond = 1 ), la partie continue peut être discrétisée en 

tenant compte de la fonction de blocage et de l'effet d'échantillonnage : 

La fonction de transfert en boucle fermée pour chaque phase, s'écrit: 
1 - z 

ls(z) Cs (z) Rs e 
Hp(z) = I () =-------,---

s ref Z 1 - Z 
z-ze+ Cs(z) Rse 

Pour éliminer l'erreur statique, nous utilisons un correcteur proponionnel-intégral, dont 

la fonction de transfert pour un système continu s'écrit : 

1 
C(s)=k +k·-

P I S 
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Pour un système discret , on peut utiliser l'algorithme de commande suivant : 
k 

u[k] = kp E[k] +kiL ê[n] 
n=O 

soit, en utilisant l'opérateur z-1, 

-1 ( ki ) -1 u[ z ] = kp + --_
1 

€[ z ] 
1-z 

-1 ( ki ) C[ z ] = kP + -_-
1 

1-z d'où 

En vue de l'implantation numérique, l'algorithme de réglage du correcteur PI s'écrit : 

u[kT] = (kp +ki) E[kT] + x[(k-l)T] 

x[kT] = x[(k-l)T] +ki ê[kT] 

111.1.2.2.2 Structure de commande 

En fonctionnement triphasé "normal", deux boucles de courants suffisent, l'autopilotage 

et le contrôle du couple sont couplés. La structure de commande correspondante est donnée en 

figure III-3. 

+ 

E 

Séquences des commandes 

SYSTEME DE CON1ROLE 
DES COURANTS 

Iref 

Osa' isb ) f FONCTION re 
'------------------1 D'AUTOPILOTAGE 

Figure III-3: La structure de commande directe (a, b, c). 

e 
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111.1.2.3 Solution indirecte commande "d, q" 

Le modèle de commande, dans le référentiel lié au rotor, qu'on a obtenu dans le chapitre 

précédent, nous donne un système multi-variable dont les coefficients ne sont fonctions que de 

la vitesse. On a deux variables d'entrée électriques vsd, vsq, deux variables d'état i5d, i5q, et une 

perturbation e5(ro8), dont l'évolution est lente. 

En vue du contrôle des courants, à partir des équations de Park, on cite deux points 

importants : 

Les équations sont indépendantes du type de machine (Lsd = Lsq ou Lsd :1= L5q). 

Les références sont continues en régime permanent. 

On trouve que les équations sont couplées, même dans le cas des machines isotropes ; 

une commande par deux boucles indépendantes n'est donc pas, à priori, la meilleure solution. 

Cependant les termes de couplage sont constants en régime permanent, un correcteur 

comportant un terme d'intégration permet, dans chaque boucle, d'annuler l'effet de la 

perturbation correspondante. En régime continu, les équations pourraient être facilement 

découplées par l'addition de termes prédictifs, puisque toutes les grandeurs sont mesurables. 

111.1.2.3.1 Modèle de commande discrétisé 

Un découplage effectif des équations nécessite, en réalité, de tenir compte des périodes 

d'échantillonnage. Pour découpler les axes d et q, nous devons réécrire les équations de Park 

(II-4) sous forme d'état: 

1 Lsq 1 • L(I)S 0 0 

[:::]~ 'td sd [::j+ Lsd [:::]+ Lsd 1 0 
1 - esq 

Lû)S Lsq Lsq sq 'tq 

Si on note X et U respectivement le vecteur d'état et le vecteur de commande, soit 

avec: 
Lss 

'tq= R, 

(III-3) 
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On obtient une équation canonique : 
X=AX+BU (III-4) 

Les matrices d'évolution libre A et d'application de la commande B sont données 

respectivement par : 

A= 

1 1 
0 

Lsd 
B= 

0 
1 

Lsq 

En numérique, l'équation d'état continue (III-3) doit être discrétisée pour tenir compte 

de l'échantillonnage des boucles de courant. Dans la suite, nous rappelons que : 

-Te est la période d'échantillonnage, 

- k , l'indice utilisé pour préciser la valeur des différentes variables aux instants 

d'échantillonnage. 

On aboutit alors à une représentation d'état discrète donnée par l'équation canonique : 

X(k+l) = F X(k)+ H U(k) (III-5) 

Si l'on considère l'entrée U bloquée entre deux instants d'échantillonnage (ce qui revient 

notamment à supposer que la vitesse est constante sur une période d'échantillonnage), nous 

pouvons exprimer les matrices F et H par : 

et f
T. 

H = 

0 

eA'tB d't = A-\eAT"-1) B 

Une fois les expressions des matrices déterminées, on peut calculer la valeur de l'état à 

tout instant k(nTe), en fonction d'une condition initiale quelconque X(O), grâce à l'algorithme 

suivant: 
. n 

X (k) = FnX (0) + LFnU (k) 
k=O (III-6) 

Pour simplifier l'étude et expliciter analytiquement les résultats, il est nécessaire 

d'adopter certaines hypothèses en les justifiant. La méthode consiste à négliger la saillance de 

machine, donc choisir Lsd = Lsq (hypothèse justifiée uniquement pour l'étude des machines 

isotropes [Andrieux 86] [Seixas 88] [Tijerina 89] ). 
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Dans ces conditions, on obtient les résultats suivants : 

H =f TeeA""Bd< ~ A-'(eAT._l) B = { ' 1 1 [ ~ -: l 
o s ro, + -z 

'tc 

avec 'te= Rsl Ls. Les paramètres a et b sont donnés respectivement par: 

Dans ce cas, le calcul des matrices F etH est complexe et ne permet pas une exploitation 

directe sous forme analytique. De plus, on remarque que les équations discrètes du système ne 

sont pas découplées, le courant isd (isq) est non seulement affecté par la commande Usd (Usq), 

mais aussi affecté par la commande Usq (Usd). Pour contrôler indépendamment les axes d et q, il 

est nécessaire d'éliminer les effets du couplage. 

111.1.2.3.2 Méthodes de découplage 

a) Découplage par matrice 

Si l'on ne tient pas compte de l'influence de la f.e.m., nous éliminons directement le 

couplage en utilisant une matrice de découplage. La solution consiste à élaborer le vecteur de 

commande U par une matrice D(z) et suppose une matrice D(z) de la forme suivante: 

D(z) = l 1 aql(z) ] 
ad(z) 

On a le nouveau vecteur de commande : U(z) = D(z) U0 (z) ; soit, en remplaçant dans 

l'équation (III-5): 
-1 

X(z) =(z - F) H D(z) U 
0
(z) 

Supposons que: 
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(z - F) -lH D(z) = [ T dO(z) 0 l 
Tq(z) 

Alors, on peut obtenir un système totalement découplé : 

En tenant compte des expressions des matrices H et F, les deux paramètres <X.<t (z) et <X.q 

(z) sont de la forme suivante : 
-T /r. -T /r. 

a e e "sin(W
5
T J- b[ z- e e ecos(w

5
T J] 

ad (z) =- aq(z) = --------------
-T /r. -T fr. 

a [ z- e e "cos(Cù
5
T J] + be e 'sin(W

5
T J 

Les fonctions de transfert Tct(z) et Tq(z) sont: 

Il est bien évident que l'implantation d'une telle commande est impossible en temps 

réel : la complexité des matrices D(z) et la valeur de la constante de temps du système 't 

souhaitée ne le permettent pas. 

Si on reprend les hypothèses suivantes : 

alors les éléments de matrice de découplage, en prenant les développements des termes au 

premier ordre, deviennent: 

On suppose que p
5 

<< 1, hypothèse raisonnable qui peut être généralisée à une machine 

quelconque. Il vient alors : 
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z 
Te 

z = 1-­q 

On aboutit ainsi aux deux fonctions de transfert sur l'axe d et q, soit: 

* 

iqref~ 

-t ._______. 

~-------------------, 

1 
1 

+ + 

~-------------------

Figure Ill-4 :Blocs de la partie découplage. 

b) Découplage par retour d1état 

* 

En régime continu, si on considère les tensions comme des variables de commande et 

les courants comme variables d'état, le découplage se fait facilement à partir de l'équation (III-

3), en utilisant les retours d'état "vrais". Supposons que le nouveau vecteur de commande est 

élaboré de la manière suivante : 

* 
Usd= V sd + P Q Lsq isq 

* 
Usq= Vsq- pil Lsdisd- esq 

L'équation (III-3) devient: 



- 62 -

(Ill-7) 

Nous trouvons analytiquement que le système électrique (III-7) est totalement découplé 

entre l'axe d et q. Cependant, en régime échantillonné, le découplage par retour d'état, nécessite 

de tenir compte des effets de l'échantillonnage. 

Selon le principe, le découplage par retour d'état doit être tel que l'évolution de chacun 

des paramètres du vecteur d'état est indépendant de l'évolution des autres paramètres. On doit 

donc obtenir : 

X(k+ 1) = A X(k) + I U0 (k) (III-8) 

avec: 

A=(ÀlO) 
0 À2 

A fixant la dynamique souhaitée pour chacune des variables d'état. 

Si la commande est élaborée par : U(k) = Ku Uo(k) + Ks X(k) 

En introduisant l'équation (III-5), il vient: X(k+ 1) = (F+H Ks) X(k) +H Ku U0 (k) 

En tenant compte de l'équation (III-8), on obtient: 

Soit, en supposant H inversible : 

HKu=l 

Ku= H-1 

et 

et 

F+H Ks =A 

Ks = H- 1 (A- F) 

Les développements des matrices Ku et Ks, sans négliger aucun terme, conduisent aux 

expressions de la commande sous forme complexe (Annexe 2). L'implantation en temps réel 

exige des hypothèses simplificatrices: Te<< 'te et wTe # 0 

En prenant le développement au premier ordre de Ku et Ks, il vient : 

K s ~ w ~' ( : -i ) Ku~ ~: ( ~ ~ ) 
Pour l'application en temps réel, il est possible de n'utiliser que la partie réelle, cela se 

généralise à une machine quelconque, soit : 
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Dans ce cas, on déduit que les fonctions de transfert, sur les axes d et q, sont identiques 

à celles obtenues par la méthode précédente : 

avec: 

c) Conclusion 

Te 
z = 1-­q 

Le découplage par matrice semble plus intéressant que par retour d'état, puisque il 

supprime les calculs complexes. Il est important de noter que la seule approximation Te<< 'te 

n'est pas, à priori, suffisante pour considérer que le découplage adopté soit équivalent au 

retour d'état "vrai" en régime continu. L'approximation ro5Te # 0, limite la plage de vitesse si la 

période d'échantillonnage n'est pas suffisamment faible. 

111.1.2.3.3 Structure de commande 

La structure de commande correspondant au découplage par matrice est donné sur la 

figure III-5. 

Dans ce type de commande, la stratégie de commande en "d, q" permet d'assurer 

séparément les deux fonctions indissociables en "a, b, c" : 

Autopilotage ; 

Contrôle du couple. 

L'autopilotage est garanti, d'une part par la transformation de Park, qui intègre toutes 

les grandeurs liées à la position du rotor; d'autre part par le contrôle du courant isct, qui permet 

d'orienter le flux de la machine. 

Si l'on impose le courant isct nul, alors l'ensemble convertisseur machine synchrone peut 

être commandé en couple en contrôlant i5q, comme un moteur à courant continu commandé en 

couple par le courant d'induit. 
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D(z) 

Découplage 

e 

PARK 

-1 
PARK 

Î 

- - --1. 

nduleur 

Figure /ll-5 :Structure de commande avec découplage matriciel. 

e 

Puisque les grandeurs sont constantes en régime permanent, les paramètres du 

correcteur de courant peuvent être facilement réglés (PI ou IP). La compensation de la f.e.m., 

se fait simplement sur l'axe q. Cette solution est réalisable uniquement en numérique, les 

transformations de Park directe et inverse liées à la position du rotor, demandent un bloc 

fonctionnel "intelligent". 

111.1.2.3.4 Synthèse de la régulation des courants 

En tenant compte du découplage établi précédemment, nous pouvons déterminer les 

fonctions de transfert liant les entrées des commandes (u\d, u\q) et les variables d'état 

(Ïsd, isq) : 

Usd (z) 

avec: 

T (z) = Isq (z) = _T_e _1_ 
q * Lsq Z- Zq 

Usq (z) 

Te 
z = 1-­q 
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Le schéma bloc de la boucle de courant est similaire sur les axes d et q (figure III-6). 

T ct q (z) représente la fonction de transfert en z du système continu incluant les effets 

d'échantillonnage et de blocage d'ordre zéro. 

Isdq (z) 

Figure III-6 : Schéma bloc d'une boucle de courant 

Puisque le système est découplé, alors l'asservissement des courants se fait 

indépendamment sur chaque axe. On en déduit les relations en boucle fermée pour les axes d et 

q: 

,, 
Les correcteurs Cct(z) et Cq(z), qu'on a utilisé, sont de type proportionnel-intégral. 

L'algorithme de réglage a été déjà présenté au paragraphe III.l.2.2.1. 
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111.1.3 SYNTHESE DE L'ASSERVISSEMENT DE VITESSE 

111.1.3.1 Introduction 

Les équations II-4 et II-5 (C.f. Chapitre II) décrivent l'évolution des grandeurs d'état 

électriques et mécaniques de l'ensemble convertisseur-machine : 

(III-9) 

Nous y constatons la présence de deux types de non-linéairités: la multiplication par n 
dans les équations électriques, et les termes en isd * isq dans l'expression du couple. Dans les 

régulations habituellement réalisées, le terme n qui intervient dans les équations électriques est 

considéré comme constant (ou lentement variable), et son effet (en terme de force 

contre-électromotrice) est compensé dans le cadre du découplage. L'effet de la saillance est 

négligé (il disparaît dans le cas des machines à pôles lisses). 

Une présentation générale des méthodes de commande incluant les problèmes 

de non-linéarité serait rapidement lourde et exigerait la définition d'un appareil mathématique 

complexe. C'est pourquoi nous devons toujours admettre certaines hypothèses et les 

simplifications obtenues conduisent à des stratégies plus fiables et plus simples à mettre en 

œuvre. 

Hypothèse : 

Nous choisissons de commander la vitesse indépendamment des courants en supposant 

que la dynamique de la vitesse est lente par rapport à celle du courant, ce qui autorise à 

considérer la vitesse constante pendant 1 'intervalle d'échantillonnage, soit : 

dQ( t) = 0 
dt ' pour kTe < t < (k+l)Te 
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Avec cette hypothèse, nous pouvons considérer que le système étudié comporte deux 

parties indépendantes : le système électrique d'une part, le système mécanique d'autre part. 

Dans ce cas, la commande du couple est directement liée aux références de commande en 

courant, de sorte que la régulation de la vitesse peut être conçue de façon traditionnelle, comme 

pour les moteurs à courant continu. 

Dans un premier temps, nous avons inséré la commande du couple (contrôle des 

courants) dans une régulation de vitesse, en utilisant un réglage en cascade. Pour ce type de 

commande , les différentes correcteurs classiques peuvent être utilisés selon les performances 

désirées. 

111.1.3.2 Synthèse de la boucle de vitesse 

La figure III-7 représente une structure d'asservissement de vitesse en cascade. La 

fonction de transfert H(s) permet d'obtenir la passage d'une référence de couple à la vitesse 

instantanée de rotation du moteur. Pour la partie mécanique, il nous faut rajouter l'effet de 

l'inertie (moment d'inertie J) et des frottements (coefficients f). L'équation différentielle 

correspondante entre la vitesse et le couple s'écrit : 

rr étant un couple résistant . 

Sur la boucle de vitesse, deux éléments sont non-linéaires. Le premier concerne le 

couple de frottement sec dont le signe dépend de la vitesse, quant au second, c'est une 

limitation de courant introduite au niveau du correcteur numérique. Celle-ci permet de limiter le 

courant de référence en dessous d'un seuil jugé critique par le moteur, et s'ajoute à la protection 

introduite dans le convertisseur. 

La fonction de transfert analytique de cette équation en régime continu s'écrit: 

1/f 

1 +'tm S 

on note: 'tm la constante de temps mécanique. 

L'asservissement des courants statoriques instantanés de la machine se traduit, d'un 

point de vue externe, par une commande en couple. Si nous tenons compte des constantes de 

temps intervenant dans les asservissements des courants par rapport à celle de l'asservissement 
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de vitesse, nous pouvons estimer que cette réponse en courant est quasi instantanée. Par 

conséquent, on a rem (s) = r ret<s), où rrerest la référence de couple et on obtient: 

1/f 

1 +'tm S 

Puisque le temps d'échantillonnage de la boucle de vitesse est souvent supérieur à celui 

de la boucle de courant, l'asservissement de vitesse se simplifie en négligeant le retard (Tr = 0) 

dû au calcul. A partir des résultats précédents, nous pouvons établir la fonction de transfert de 

la chaîne directe de vitesse ; la fonction de transfert de la chaîne directe continue s'écrit : 

Q(s) 

le (s) 

1 -Tes - e 
---Kr. H(s) 

s 

Dans une première approximation. nous allons considérer le couple résistant (couple de 

charge et couple de frottements secs) comme une perturbation. La fonction de transfert en 

boucle ouverte du système continu s'écrit, en appliquant la transformation en z et en incluant les 

effets d'échantillonnage et du blocage d'ordre zéro: 

Q (s) 
H(s) 

Q (z) 

Figure III-7: Synthèse de l'asservissement de vitesse. 

La fonction de transfert de la chaîne de régulation de vitesse en boucle fermée en 

utilisant un correcteur classique Cn(z), s'écrit alors : 
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Nous avons choisi d'utiliser un régulateur de type PI, de manière à annuler l'erreur en 

régime permanent tout en conservant de bonnes performances pour le système d'entraînement. 

La réponse indicielle de la boucle de vitesse à partir de la simulation numérique, avec un 

temps d'échantillonnage très inférieur devant la constante de temps mécanique (Te= lms), est 

donnée par la figure III-8. 

1 

J 
i 
j 

··-····· ··············-······················-·········----·· ........... ····-····· ............................. ---- .. --i 

~ 
l 
.J 
1 

l 
1 

··············-······-·············-····-··················--······························-················ ········----~ 

Vitesse : 2,5 rd/s/div 

ibef 

.Q(t) 

rem: 
5 Nm/div 

20ms/div 

Figure II/-8: Réponse indicielle de la boucle de vitesse (Kp= 3.5, Ki= 0,25). 
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111.2 COMMANDE RAPPROCHEE DU REDRESSEUR 

111.2.1 Position du problème 

La réversibilité complète du système nécessite une source d'énergie elle-même 

réversible. Pour ce faire, nous avons utilisé un redresseur triphasé à IGBT, commandé en 

modulation de largeur d'impulsion. Cette solution nous permet: 

- d'assurer la réversibilité fonctionnelle, 

- de contrôler la puissance réactive absorbée au réseau, 

- de diminuer le contenu harmonique du courant prélevé au réseau. 

Avec cette solution, nous avons la possibilité de régler la tension redressée, afin 

d'annuler la fluctuation de cette tension. 

Une structure typique du redresseur triphasé est représentée sur la figure III-9. Les 

composants élémentaires sont des bras de l'onduleur de tension, celui-ci permet d'envisager la 

conversion continue-alternatif et vice versa. 

1dr 1do 

1-
le vc 

c 1 Charge 

Figure III-9: Schéma d'un redresseur triphasé : notations. 

111.2.2 Choix des structures et des stratégies de commande 

Dans le paragraphe précédent, on a rappelé deux structures de contrôle de 1 'ensemble 

onduleur de tension - machine synchrone : contrôle dans le référentiel statorique 

(méthode a, b, c), et contrôle dans le référentiel rotorique (méthode d, q). Le contrôle des 

courants dans le référentiel statorique présente un modèle de commande avec des paramètres 
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variables, il en résulte un déphasage entre le référence et le courant réel, puisque la f.e.m. de la 

machine synchrone est une perturbation sinusoïdale et proportionnelle à la vitesse de rotation. ll 

apparaît que la commande de la machine est préférable dans le référentiel rotorique : la 

compensation de la f.e.m. et des effets de couplage s'y révèle plus simple. 

En conversion alternative-continue, il n'y a pas de différence significative entre les deux 

structures de contrôle. La fréquence du réseau étant fixe, la perturbation dû à la f.e.m. du 

réseau peut être compensée facilement, donc la structure "a, b ,c" est directement utilisable. 

Les stratégies de commande de l'onduleur de tension en MLI, sont également 

applicables pour le redresseur MLI. Selon la nature du contrôle, on distingue deux types de 

stratégies de commande : par hystérésis ou par MLI (PWM) [Kulkarni 87], [Green 88, 89] 

[Dixon 88], [Wu 91]. 

111.2.2.1 Commande par MLI (PWM) 

La commande du redresseur en modulation de largeur d'impulsion, est basée sur le 

principe de la "valeur moyenne instantanée". Les instants de commutation sont déterminés en 

considérant l'intersection du signal de référence avec un signal triangulaire haute fréquence 

(méthode sous-oscillation). Cette méthode consiste à générer trois références de tensions, et à 

contrôler simultanément l'amplitude de la tension d'entrée du redresseur (ve) et le déphasage (f3) 

de celle-ci (figure 111-10). Le signal de référence de la commande est l'image de la tension Ve à 

imposer. En général, le spectre résultant de la modulation n'est pas optimisé. 

E 

Figure Ill-JO: Diagramme de Fresnel. 
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Les variables de commande du redresseur MLI sont les tensions à l'entrée du 

redresseur. Il est possible de contrôler la puissance réactive et de maintenir le facteur de 

puissance quasi unitaire. Pour atteindre de meilleures performances, cette solution nécessite 

l'introduction de boucles de courant et de compenser les perturbations dues aux f.e.m. du 

réseau. 

Des résultats obtenus par les différents laboratoires de recherche [Nishimoto 87], 

[Wernek 91], [Kolar 91], [Thiyza 91], on peut tirer les avantages et les inconvénients de cette 

méthode. 

Les avantages sont : 

une fréquence de commutation fixe, donc des harmoniques de courant bien 

définis, et faciles à filtrer. 

harmoniques proches de la fréquence de découpage. 

des performances meilleures si la boucle de courant est présente. 

Les inconvénients sont : 

111.2.2.2 

Des lois de commande et une mise en œuvre complexes, 

La nécessité d'utiliser un microprocesseur performant pour compenser les effets 

des nonlinéarités. 

Commande par hystérésis 

Cette stratégie consiste à utiliser la technique de "On/Off". Pour ce faire, il faut générer 

trois signaux de commande comme références de courant. L'asservissement du courant se fait 

par comparaison de la consigne avec le courant mesuré, grâce à un comparateur à hystérésis 

fixant l'ondulation du courant côté réseau. Le contrôle de la tension de sortie se fait souvent par 

une boucle "externe" en cascade avec les boucles de courants. 

Le contrôle par hystérésis présente de meilleures performances en régime dynamique, 

cependant la fréquence de commutation n'est pas fixe, les pertes de commutation peuvent être 

élevées [Green 88, 89]. 

Conclusion 

Nous avons rappelé les deux stratégies fréquemment utilisées pour la commande du 

redresseur en modulation de largeur d'impulsion. Nous choisissons la stratégie de commande 
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par hystérésis afin de bénéficier de meilleures performances dynamiques, et d'une mise en 

œuvre plus simple. 

111.2.3 Modèle de commande 

Dans un souci de simplification, on modélise le réseau par les sources de tensions 

formant un système triphasé équilibré et sinusoïdal, relié à des inductances de ligne, de sorte 

que ce réseau présente un caractère de source de courant en régime dynamique. A la sortie du 

redresseur, on dispose d'une capacité qui se présente alors comme une source de tension 

assurant 1 'alimentation continue de la charge. 

Dans un premier temps, on suppose que la charge du redresseur est caractérisée par une 

résistance pure (cette hypothèse n'est en fait justifiée que pour une conversion 

alternative-continue). Dans le cas général, on remplace cette charge par une source de courant 

(icto). 

Pour simplifier le système du redresseur en MLI, nous prenons les hypothèses 

suivantes: 

- Les courants absorbés par le redresseur sont sinusoïdaux triphasés équilibrés, 

- Les pertes de commutation et la non linéarité sont négligeables. 

Selon les hypothèses précédentes, nous avons établi les équations directement liées aux 

grandeurs de phase : 

. diel 
el= Rellel + Lel dt+ v el 

. diez 
ez = Re21eZ +Lez dt+ veZ 

. die3 
e3 = Re3 1e3 + Le3dt +v e3 

Lel =Lez= Le3= Le 

Rel= Rez= Re3 = Re 

(III-10) 

Si on considère les tensions d'entrée du redresseur comme les variables de commande, 

les courants comme variables d'état, et les f.e.m. du réseau comme des perturbations, alors 

l'équation (III-10) est un système découplé en tenant compte des contraintes électriques (neutre 

isolé): 

• 
Re 

0 

[:::] ~ Le 

0 
Re 

Le 

[
-V el]+ 
-VeZ 

(III-11) 
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Les pertes de commutation étant négligées, la puissance instantanée alternative au côté 

du réseau doit être égale à celle du côté continu, et on obtient: 

[ ][ ... Jt cd( 2) . 
Ve1Ve2Ve3 lel 1e21e3 =2 dt Vc +Vcldo 

Supposons que les tensions et les courants soient parfaitement sinusoïdaux: 

e 1 = f2 Ecos (roe t + <j>) 

e2 = f2 Ecos (roe t + <!>- 27t/3) 

e3 = f2 Ecos (roe t + <!> +27t/3) 

ie 1 = f2 le cos (roe t +a) 

ie2 = f2 le cos (roe t +a- 27t/3) 

Îe3 = f2 le cos (roe t +a +27t/3) 

Alors l'équation (III-12) se simplifie, elle devient: 

<p=<j>-a 

(111-12) 

(111-13) 

Nous constatons que l'évolution de la tension de sortie (vc) du redresseur est régie par 

une équation différentielle non-linéaire. Il n'existe pas de solution analytique, la résolution ne 

peut être que numérique. 

111.2.4 Contrôle des courants 

Le schéma de synthèse du contrôle des courants par hystérésis est représenté sur la 

figure ill -11. 
E (s) 

1 1 

Re l+t 
e 

Figure 1/!-11 :Asservissement du courant dans chaque phase. 
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Le réglage des grandeurs électriques à 1' entrée du redresseur repose sur des critères de 

qualité très variés, mais souvent attachés aux notions fondamentales connues: 

-spectre d'harmoniques, 

-taux de distorsion harmonique, 

- facteur de puissance. 

L'onde de courant doit être sinusoïdale quelle que soit la charge connectée au 

redresseur. Le déphasage "<p" du courant fondamental de l'alimentation par rapport à la tension 

du réseau est un paramètre important, caractéristique de la qualité de la conversion. On défmit : 

F = cos( <p ), le facteur de puissance. 

Les conséquences d'un mauvais facteur de puissance sont multiples: d'une part, pour 

une même puissance active donnée, la valeur efficace du courant à 1 'entrée du redresseur est 

plus important, augmentant par conséquent les pertes par effet Joule; d'autre part, le dispositif 

de puissance doit être surdimensionné, en particulier au niveau des équipements de distribution 

et de protection. Il est évident que le fonctionnement optimal est d'avoir un facteur de puissance 

unitaire. 

Le fonctionnement du redresseur en modulation de largeur d'impulsion nécessite 

d'imposer la contrainte suivante: vc > ,[ 6 E, "E" étant la valeur efficace de la tension du réseau 

[Green 89]. Une tension de sortie inférieur à la tension maximale d'entrée "ve" conduirait à une 

commande sur une partie en pleine onde, d'où une distorsion des courants. 

Dans le cas du contrôle des courants par hystérésis, la qualité de l'onde du courant 

dépend de deux paramètres importants: la bande d'hystérésis et l'inductance d'entrée. Le rôle 

de la bande d'hystérésis est d'avoir une fréquence de commutation raisonnable, qui permet 

d'avoir une distorsion de l'onde du courant minimale. 

• Re 1 
Le 

0 0 0 
1el lel Le 

0 
Re 

0 0 
1 [- Vé e1] 1e2 = 1e2 + 

Le 
2 

Le 
2 

- Ve2 + e2 
Vc 4ve1+2ve2 2ve1+4ve2 2 ido vc 

0 0 
c c c vc 

(III-14) 

Les équations (III-11) et (III -12) constituent le modèle mathématique du redresseur MLI 

connecté à une source de courant. Selon le principe de la méthodologie DESIGN, à partir de 
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l'équation matricielle (III-14), nous pouvons simuler le fonctionnement de l'ensemble source­

redresseur -charge. 

Il apparaît que pour une inductance donnée, un compromis, entre la qualité de 1 'onde et 

la fréquence de commutation, est nécessaire. Notons également que le dimensionnement de 

l'inductance doit tenir compte la réponse dynamique souhaitée. 

111.2.5 Contrôle de la tension de sortie (vc) 

La tension de sortie du redresseur MLI est réglable avec cette structure de commande. 

La solution la plus simple est d'utiliser un correcteur proportionnel et intégral (figure 111-12). 

REDRESSEUR 

MLI c 

Icto Charge 

Synchronisation ....__ _ ___,,....---__. 
des phases 

Figure l/l-12 :Structure de contrôle de la tension de sortie. 

Le réglage de la boucle de tension est synthétisé par le schéma blocs en figure 111-13, 

He (s) représente la fonction de transfert de la boucle de courant. 

Limiteur 

t----t--­
c V cref 

Figure /ll-13: Synthèse de la boucle de tension de sortie. 
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Avec un correcteur proportionnel (kp), on déduit la tension de sortie du redresseur à 

partir de 1 'équation(III-13) : 

(III-15) 

En fonctionnement établi, l'équation (III-15), permet de déduire la condition de stabilité 

du système, soit: 

et on conclut que le kp doit respecter la contrainte suivante : 
c vc 

KP < 3 L I 
e e 

Notons également que cette équation donne des éléments pour le dimensionnement de la 

capacité de filtrage et l'inductance d'entrée. 

111.2.6 Performance dynamique 

Pour optimiser les performances du redresseur MLI, nous avons choisi d'utiliser un 

régulateur de type PI, de manière à annuler l'erreur en régime permanent tout en conservant de 

bonnes performances du point de vue de la stabilité du système de fonctionnement. 

Les paramètres du correcteur doivent limiter le dépassement à 10%. La rapidité de la 

réponse du système doit assurer la stabilité. 

Nous avons choisi le temps d'échantillonnage Te égal à 1ms (kp = 0,4, ki= 0,04). Les 

résultats de simulation sont donnés en figures III-14 et III -15. 
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Figure Ill-14: Réponse indicielle du redresseur (ldo= 5A). 

Figure 1ll-15: Inversion du sens de conversion. 

Courant : 5Ndiv 

iel 
ie2 
ie3 

Tension : SV /div 

Vc 

idr 

2ms/div (f=20ms) 

Courant: SA/div 

icl 
ie2 
ie3 

Tension : SV /div 

Vc 

lOms/div (T=20ms) 
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CONCLUSION 

Dans ce chapitre, nous avons comparé les deux structures de commande du couple : la 

commande directe "a, b, c" et la commande indirecte "d, q". 

En fonctionnement triphasé normal, la commande indirecte (d, q) présente des 

avantages: 

- D'une part, elle permet de séparer la fonction autopilotage et le contrôle du couple, 

même pour une machine à pôles saillants ; 

- d'autre part, la compensation des perturbations (f.e.m) est plus aisée ; 

- du fait que les grandeurs contrôlées soient continues, le réglage des correcteurs est 

plus simple. 

Le redresseur MLI, contrôlé en courant par hystérésis, présente une meilleure réponse 

dynamique. 

La question qui se pose alors est de savoir si ces méthodes de contrôle restent efficaces à 

l'apparition d'un défaut ou lors de la transition vers une marche dégradée de rattrapage. 

Pour connaître les conséquences d'une défaillance dans le système de conversion, nous 

verrons, dans le chapitre suivant, les effets de défauts de commande sur un ou plusieurs 

transistors, et les conséquences résultant pour le système "redresseur MLI - onduleur- machine 

synchrone". 

Nous étudions alors les stratégies de rattrapage en marche dégradée qui permettent de 

pallier aux effets du défaut. 



CHAPITRE IV 

ANALYSE DES EFFETS DE DEFAUTS DE COMMANDE ET 

STRATEGIE DE CONDUITE DEGRADEE MONOPHASEE 
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CHAPITRE IV 

ANALYSE DES EFFETS DE DEFAUTS DE COMMANDE ET STRATEGIE DE 

CONDUITE DEGRADEE MONOPHASEE 

Dans le domaine des entraînements à vitesse variable alimentés par convertisseurs 

statiques, le champ d'application n'a cessé de s'élargir, du fait des exigences croissantes des 

processus industriels, de sorte que les notions de fiabilité, disponibilité et sécurité de 

fonctionnement deviennent une préoccupation essentielle pour les utilisateurs. En effet, les 

aspects de sûreté de fonctionnement peuvent être améliorés en ajoutant des modes de "marche 

dégradée" pour pallier les conséquences d'une défaillance (défaut de commande d'un transistor 

de puissance, par exemple). Une optimisation des performances globales de 1 'ensemble 

convertisseur-machine peut être envisagée par intégration de séquences de commande 

particulières dans des stratégies de rattrapage contrôlées par l'Automate de Contrôle des Modes 

de Marches (A.C.M.M), dans le souci de répondre à ces besoins de sécurité de fonctionnement 

du système. 

Le développement de stratégies de conduite en mode dégradé nécessite la connaissance à 

la fois du fonctionnement normal mais aussi des autres possibilités de conduite. Dans ce 

chapitre, nous analysons d'abord les défauts de commande possibles du redresseur et de 

l'onduleur par des essais en simulation ; ensuite, nous en étudions les conséquences sur les 

caractéristiques du système. A partir de ces analyses, nous cherchons les modes de 

fonctionnement tolérables afin de développer des stratégies de conduite en "mode dégradé". 

IV.l CLASSIFICATION DES DEFAUTS 

Les types de défaut de 1' ensemble convertisseur-machine peuvent être très différents ; un 

défaut peut être spontané ou induit. Le temps de manifestation du défaut peut être rapide, à 

l'échelle du temps de réponse de la commande (dans ce cas, la grandeur de la commande n'a 

pas le temps d'évoluer), ou peut être suffisamment lent pour que l'évolution de la commande 

soit significative. 
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Les origines de défauts sont diverses : surtension, surintensité, non respect des 

contraintes de commutation, .... Il est impossible d'envisager d'une manière exhaustive tous 

les types de défauts. C'est pourquoi nous nous limitons à l'analyse des défaillances de la 

commande de l'ensemble redresseur-onduleur. 

On distingue alors deux types de défauts possibles : 

-Défaut d'ouverture (état court-circuit), 

-Défaut de fermeture (état circuit ouvert). 

IV.2 DEFAUT DE COMMANDE DU REDRESSEUR 

Nous allons étudier les différents défauts qui peuvent intervenir dans la commande du 

redresseur et proposer des stratégies de rattrapage appropriées lorsque c'est possible. 

Nous allons comparer les résultats de simulations obtenus en marche dégradée avec les 

formes d'onde de la figure IV -1, pour un fonctionnement normal. 

Les paramètres de ces essais de simulations sont : 

Puissance= 1,5kw, C = 2,5 mF, Le= 5mH, 

Re = 0,5Q, Icto = 5A, Kp =0,4, 

~ 
[ 
L 

~-····································· 
\.. 

L 
1 

Te= lms, 

Ki= 0,04 

······································] 

1 

Figure !V-I( a): Fonctionnement normal (allure des courants). 

E = 110 V 

Vc =300V 

Courant : 2,5Ndiv 

iel 

Ïe2 

Ïe3 

lms/div (T=20ms) 
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Tension : 1 V /div 
Vc(t) 

Courant : 2,5Ndiv 
idr 

lms/div (T=20ms) 

Figure N-l(b): Fonctionnement normal (Variation de la tension et du courant de sortie). 

IV.2.1 Défaut d'ouverture (état court-circuit) (DFO) 

Un défaut de commande à l'ouverture d'un transistor provoque un court-circuit de 

l'alimentation continue, si la commande du bras complémentaire est active. Le court-circuit 

franc de l'alimentation continue conduit à une surintensité importante dans les interrupteurs de 

puissance, pouvant causer des défaillances irréversibles dans le système, notamment la 

destruction des transistors de puissance. 

La fiabilité du système et la qualité du fonctionnement dépendent du niveau de 

protection. Dans ce cas, la seule solution possible consiste à ajouter un système d'inhibition de 

la commande: la conduction continue d'un transistor bloque la commande complémentaire du 

bras. 

La structure du circuit de puissance (figure IV-2) montre un défaut d'ouverture : 

transistor T13 en court-circuit et la commande T03 est inhibée. Le courant dans la phase "3" est 

devenu incontrôlable. Si la charge est déconnectée (Îdo = 0), le courant ie3 sera toujours négatif, 

Îel et Ïe2 seront toujours positifs. 
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Figure IV-2: Défaut d' ouvermre sur le transistor T13. 

Les résultats de simulation, pour un transistor en court-circuit, sont présentés en figure 

IV -3. Nous observons que de forts courants circulent dans chaque phase et risquent de détruire 

le dispositif de puissance. 

Le défaut de commande à l'ouverture (état court-circuit) d'un transistor du redresseur 

MLI, conduit à une surintensité considérable dans chaque phase, que la charge soit connectée 

ou non. Il nous semble impossible de prévoir une stratégie de commande en vue d'une conduite 

dégradée autre que le recours à la disjonction. 

Courant: 50A/div 

Îel 

ie2 

ie3 

[ 
4ms/div (T=20ms) 

Figure IV-3 (a) :Défaut d'ouverture sur "T 13" (allure des courants). 



- 84 -

~ ""Ç' """7 "' "-J' "'V ""':7 ~ 

t····················································································································l 

t ~ 
ffi) . fu rtl\ [h rrr.. rh .Ml\ fiT),~ 
~ ~ 
ï l r ; 

Tension: lOV/div 
Vc(t) 

Courant: lONdiv 
idr 

4ms/div (T=20ms) 

Figure IV-3(b): Défaut d'ouverture sur "Tl3" (tension et courant de sortie). 

IV.2.2 Défaut de fermeture (état circuit ouvert) 

Selon le nombre de transistors défectueux (état bloqué), il y a 33 configurations 

possibles qui apparaissent dans un redresseur triphasé. On distingue ici, selon les indiceS et G, 

termes générateurs de commande, six modes de fonctionnement particulièrement importants. 

IV .2.2.1 Défaut de fermeture sur un transistor (DFl) 

Un transistor (ex.T13) défectueux (état circuit ouvert) conduit à quatre classes de 

commande (Y = 2, 3, 4, 5). La conduction spontanée de la diode en antiparallèle avec le 

transistor défectueux est conditionnée par le courant (Ïe3) ou la tension (Yct13) imposée 

(figure IV-4). 

el 1el 

j 
1 dr 

Dl3 

1do v d 13 

vc t 
3 

D02 T03 

Figure IV-4: Transistor T13 inhibé. 
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Les résultats de simulation sont présentés sur la figure IV-5. Nous constatons que 

1 'influence sur la tension de sortie est très faible, il n'y a pas de variation notable. Cependant, 

les distorsions des ondes de courant sont importantes. Le courant circulant dans la phase 

défectueuse dépend de la conduction spontanée des diodes ; il est donc très riche en 

harmoniques. Les courants dans les deux phases commandées sons également déformés à 

cause de leur fonctionnement couplé, puisque le neutre du réseau est isolé. 

Figure IV-5(a): Allure des courants d'entrée. 

Figure IV-5(b): Tension et courant de sortie. 

Courant : 2,5Ndiv 

iel 

ie2 

ie3 

lms/div (T=20ms) 

Tension : 1 V /div 
Vc(t) 

Courant : 2,5Ndiv 
Îdr 

lms/div (T=20ms) 
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Dans ce mode de fonctionnement, la pollution harmonique devient un problème majeur. 

Si la stabilité et la sûreté de fonctionnement du système sont plus importantes face à la 

dégradation du rendement et de la qualité des ondes, alors les stratégies au niveau de 

l' A.C.M.M. et de l' A.C.R. peuvent être conservées. L'amélioration des ondes du courant peut 

être envisagée par un changement de la stratégie de conduite en mode monophasé, comme nous 

le présentons au paragraphe IV.2.3. 

IV.2.2.2 Défaut de fermeture sur un bras (DF2) 

Un défaut de commande, sur un bras complet (figure IV-6), conduit à deux transistors 

bloqués en permanence (classe de commande Y = 2, 3). L'état des diodes, placées en 

antiparallèle sur ces transistors, dépend des grandeurs électriques (tension, courant). 

Supposons que la phase "3" soit en défaut, on obtient alors les tensions aux bornes des 

diodes, selon les générateurs de configuration suivante : 

Pour la configuration (t î 0) ou (î î 0), on a: 

Pour la configuration ( t î 0) ou (i î 0), on a : 

D02 

v d 13 = ue3 

v d03 = - v c- ue3 

V d 1 3 = - V c + U e3 

Vdo3=- Ue3 

j 
1dr 

Dl3 

v d 13 

3 v,j 
D03 j 

Figure IV-6 :Bras "3" inhibé. 

1do 
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Les tensions (composées) d'entrée du redresseur sont données par les expressions 

suivantes: 
uel=±vc 

1 
ue2 =- 2 ( uel + 3 e3) 

1 
Ue3 =- 2 ( Uel- 3e3) 

La conduction spontanée d'une diode dépend des commandes et des f.e.m. du réseau. 

Les résultats de simulation sont présentés sur la figure IV-7. 

l ... 
-~~~ .............................. J 

Figure IV-7(a): Allure des courants. 

f : 
r 

Figure IV-7(b): Tension et courant de sortie. 

J .. 
1 

J 

l 
1 

-1 

~ 

Courant : 2,5A/div 

iel 

Ïe2 

Ïe3 

lms/div (T=20ms) 

Tension: lV/div 
Vc(t) 

Courant : 2,5Ndiv 
Ïdr 

lms/div (T=20ms) 
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On constate d'une part, une faible variation de la tension redressée, d'autre part une 

déformation de l'onde du courant sur les trois phases. Comme précédemment (transistor en 

défaut DFl), il n'y a pas de problème au niveau de la tension redressée, mais il apparaît une 

pollution harmonique à cause des distorsions de la forme des courants. 

IV .2.2.3 Défaut de fermeture sur trois transistors (DF3) 

Trois transistors défectueux (figure IV-8), dont deux sur le même bras (classes de 

commande Y= 1, 2, 3), conduisent à un fonctionnement fortement déséquilibré. Les ondes 

sont très déformées, les amplitudes augmentent sensiblement afin de retrouver la même 

puissance demandée. Cette fois, la variation de la tension de sortie devient importante et risque 

de rendre le système instable. Les essais de simulation sont présentés en figure IV -9. 

D13 r 
v d13 

v ct 1do 

3 

j D03 j 
vd03 

Figure IV-8 :Défaut de fermeture sur trois transistors (Tl3, T03 et T02). 

Courant: 2,5Ndiv 

iel 

ie2 

,) 1 
./ Î 

.---____,,...<:.L-.__...-. ............ · ·· ··· ··· ········1 ie3 

1 
l 

'---L--'----'----'--...___._.......~-__.._,____.____.__--'--''---L---'----'----'--'----'---l1 1 ms/di v (T =20m s) 

Figure IV-9( a) :Allure des courants. 
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Figure IV-9(b): Tension et courant de sortie. 

Tension : 2,5V /div 
Vc(t) 

Courant : 2,5Ndiv 
idr 

2ms/div (T=20ms) 

Il devient difficile d'améliorer le rendement de la conversion et impossible d'éliminer les 

fortes harmoniques par la commande. Un tel type de fonctionnement peut donc être conservé 

uniquement en vue de la sûreté de conduite, et doit être limité dans le temps. 

IV.2.2.4 Défaut de fermeture sur deux bras (DF4) 

Deux bras de commande défectueux, conduisent à un redresseur triphasé à un seul bras 

commandé (classe de commande Y = 1). Le circuit de puissance défaillant est présenté en 

figure IV-10. 

Nous donnons ici les résultats de simulation en figure IV -11. Le courant de la phase 

commandée reste quasi sinusoïdal, grâce aux conductions spontanées des diodes dans les 

phases non commandées, mais la distorsion est importante dans les phases non commandées. 

La tension de sortie est pulsatoire, à une fréquence double du réseau. 

Dl2 
J 

Dl3 

2 

D03 

Figure /V-10: Défaut de fermeture sur deux bras (2 et 3). 
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Figure IV-ll(a): Allure des courants. 

Figure IV-ll(b): Tension et courant de sortie. 

Courant : 5Ndiv 

iel 

ie2 

Ïe3 

lms/div (T=20ms) 

Tension: SV/div 
Vc(t) 

Courant: 5Ndiv 
idr 

lms/div (T=20ms) 

La stabilité de ce type de fonctionnement est un problème critique. Pour assurer une 

tension de sortie stable, on est obligé de surdimensionner la capacité en sortie, et de prévoir un 

correcteur bien adapté pour la commande du bras fonctionnel. Par conséquent, le maintien de ce 

type de fonctionnement conduit à un mauvais rendement ; le courant circulant dans la phase 

contrôlée peut dépasser la valeur limite, selon la puissance demandée. 
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IV .2.2.5 Un seul transistor commandé (DFS) 

Un seul transistor commandé (classes de commande Y = 0, 1), débouche sur un 

fonctionnement complexe. La figure IV -12 représente le circuit de puissance à un transistor 

commandé (T11). 

- - - - , 

l r·, 
v dl2 vd13 1do 

3 v,J 

l l œ3 l 
v d02 1 

1. ~dQl - - J 

Figure IV-12: Un seul transistor commandé. 

Les résultats de simulation (figure IV-13) montrent que ce type de défaut provoque de 

fortes intensités dans les interrupteurs de puissance. L'inhibition de la commande est obligatoire 

afin de protéger seul transistor commandable. 

La conversion de puissance unidirectionnelle par redressement à diodes est alors 

possible en conservant une tension de sortie inférieur à v 6 E. Dans ce cas, les courants de 

ligne contiennent des harmoniques de rang bas. Le passage à un seul transistor commandé à 

redressement non contrôlé, est donné à la figure IV -14. 

,/""'"-•• ....... , 
/ \, 

... 

\. . 
\ . ........_.,/ ... 

· .• 
............, . 

./.·.,..-....,.· .•. \ ~~-.•. 
:' \ 

/ 
1'--'o:-------:"----'· ········'"'----~ 

i 

Figure IV-13(a): Allure des courants. 

-~/ 

//"""-.\. 

.. · •. 

Courant: IOA/div 

iel 

ie2 

ie3 

4ms/div (T=20ms) 
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Figure JV-13(b) :Tension et courant de sortie. 

Figure JV-14 (a): Allure des courants. 

Figure JV-14 (b): Tension et courant de sortie. 

Tension : 20V /div 
Vc(t) 

Courant : SNdiv 
Ïdr 

4ms/div (T=20ms) 

Courant: lOA/div 

Ïel 

ie2 

Îe3 

lOms/div (T=20ms) 

Tension: 20V/div 
Vc(t) 

lOms/div (T=20ms) 
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IV.2.3 Stratégie de conduite en monophasé 

Dans le paragraphe précédent, nous avons analysé deux types de défaut possibles de 

commandes : défaut d'ouverture et défaut de fermeture. Nous avons envisagé six modes de 

fonctionnement défectueux possibles, dans lesquels deux types de conduite peuvent être 

améliorés en prévoyant une marche dégradée en monophasé (DFl, DF2). 

IV .2.3.1 Séquences de commande en mode monophasé 

Dans le cas de l'inhibition d'un bras de commande, la conservation des séquences de 

commande en mode triphasé ne permet pas d'avoir une onde de courant sinusoïdale. La 

distorsion des ondes est due aux deux raisons suivantes : 

-d'une part, les quatres commandes restantes de l'onduleur sont générées par deux 

références de courants décalé de 2rr/3, 

- d'autre part, l'état des diodes du bras inhibé est conditionné par les grandeurs 

électriques internes. 

Le neutre du réseau est flottant, le fonctionnement en monophasé impose deux courants 

de phases décalés de rr (soit : iel =- ie2, si : ie3 = 0). Pour avoir une onde de courant 

sinusoïdale, on est obligé de générer deux références de courant avec un décalage de rr. 

a) Conservation d'une seule référence de courant 

Supposons que la commande du bras "3" est inhibée. Alors la commande des quatre 

transistors peut se faire selon deux possibilités : 

-Conservation de la première référence de courant : i* el ref = Ïel ref, i* e2 ref =- iel ref, 

- Conservation de la deuxième référence de courant : i* el ref = - ie2 ref, i* e2 ref = Ïe2 ref. 

Les résultats de simulation, selon la référence de commande, sont présentés en 

figures IV -15 et IV -16. 

Par la suite, nous supposons que le courant ie3 est nul et nous nous ramenons alors au 

système monophasé formé des phases "1" et "2". 

Nous définissons le facteur de déplacement : cos <p, où <p est le déphasage entre le 

courant et la tension composée (el -e2). Compte tenu du déphasage entre la référence de courant 

(i* eÜ et (e1-e2), le cos <pest de V3/2. Il y a donc consommation de puissance réactive, ce qui 

dégrade le rendement de la conversion. 
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Figure IV-15(a): Stratégie de conduite en monophasé (ÎeJ). 

Figure IV-15(b) :Stratégie de conduite en monophasé (ieJ). 
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Figure IV-16(a): Stratégie de conduite en monophasé (ie2). 

Courant: 5Ndiv 

iel 

Ïe3 

ie2 

2ms/div (T=20ms) 

Tension: lOV/div 
Vc(t) 

Courant : SNdiv 
idr 

2ms/div (T=20ms) 

Courant : SNdiv 

iel 

ie3 

ie2 

2ms/div (T=20ms) 
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Figure N-16(b): Stratégie de conduite en monophasé Oe2). 

Tension: IOV/div 
Vc(t) 

Courant : 5Ndiv 
idr 

2ms/div (T=20ms) 

Nous observons une onde de courant quasi sinusoïdale. La conduction spontanée des 

diodes présente un courant de faible amplitude, sa perturbation sur la déformation de 1 'onde de 

courant dans les phases commandées n'est pas significative. 

Ce type de conduite a sensiblement diminué la pollution harmonique, mais la tension de 

sortie présente une pulsation à la fréquence double de celle du réseau, en régime permanent. 

Le fonctionnement avec ces deux stratégies de commande n'est pas optimisé; le facteur 

de puissance pour ces deux types de fonctionnement vaut : F = cos ( <p) = .J" 3/2, parce que la 

référence de courant n'est pas en phase avec la f.e.m. (e1-e2) du réseau. Donc la consommation 

de puissance réactive est importante, ce qui dégrade le rendement global de la conversion. 

b) Stratégie de commande à facteur de puissance unitaire 

En vue d'obtenir un facteur de puissance unitaire, nous devons élaborer une référence 

de courant (ie *ref) en phase avec la tension composée ( e 1-e2) du réseau. Les résultats de la 

simulation ( figure IV -17) montrent que 1 'amplitude du courant est moins grande par rapport 

aux deux stratégies précédentes, pour une même puissance demandée ; le courant dans la phase 

non commandée est quasiment nul. La pulsation de la tension redressée reste de fréquence 

double de celle du réseau, et 1 'ondulation dépend de la charge demandée et de la valeur de la 

capacité. 
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Figure IV-17(a): Marche dégradée monophasée (coscp = 1). 
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Figure IV-17(b): Marche dégradée monophasée (coscp = 1). 

IV.2.3.2 Influence des oscillations de la tension de sortie 

Courant: SA/div 

iel 

ie3 

ie2 

2ms/div (T=20ms) 

Tension: lOV/div 
Vc(t) 

Courant : SA/div 
idr 

2ms/div (T=20ms) 

Dans le cas du fonctionnement triphasé, la régulation de tension est assurée par un 

régulateur de type proportionnel et intégral, qui permet de maintenir la tension de sortie égale à 

la consigne en régime permanent. Cependant, la conduite en mode monophasé présente une 

tension redressée variable à la fréquence double de celle du réseau en régime établi : cette 

ondulation introduit une perturbation importante dans les références de courant. Il en résulte, 

par la boucle de tension, des harmoniques de rang bas dans le courant d'entrée [STIHI 88]. 
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Si on décompose la variation de tension en une série de Fourrier, alors le fondamental 

est de rang deux (100Hz), on note: Lwc =At cos ( 2roe t +<pt). Supposons que la f.e.m. du 

réseau : e12 = ..J 3 E cos ( roe t + a ), alors la référence de courant, élaborée à partir de la 

variation de tension redressée avec un correcteur proportionnel (Kp), est donnée par: 

* irer= KP A1 cos ( 2 roe t + <p 1 ) cos (roe t +a) 

= 0,5 Kp Al [COS ( û)e t + Ç1) +COS ( 3 û)e t + Ç3 )] 

La référence de commande contient une composante de rang trois (150Hz), il en résulte 

une déformation du courant dans la phase. Sur la figure IV -18, nous avons présenté les 

résultats de simulation du fonctionnement en monophasé commandé à facteur de puissance 

unitaire, en conservant 1 'algorithme de contrôle de la tension redressée en triphasé (le temps 

d'échantillonnage de la boucle de tension est Te= lms). On constate une déformation de l'onde 

du courant d'entrée. L'analyse spectrale confirme l'apparition d'harmonique de rang trois, et 

son effet ne peut pas être supprimé par l'action intégrale. 

Figure VI-18(a): Tension et courant de sortie. 

Tension: IOV/div 
Vc(t) 

Courant : 5Ndiv 
idr 

2ms/div (T=20ms) 
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Figure VI-18(b) :Analyse spectrale du courant. 

IV .2.3.3 Adaptation de la boucle de tension en monophasé 

Le problème principal de la régulation de tension, en sortie du redresseur en mode 

monophasé, est de ne pas réinjecter d'harmoniques dans la référence de courant en régime 

permanent. En boucle fermée, la valeur efficace de courant (le) est élaborée à partir de la 

variation de tension redressée. Pour éviter d'introduire des harmoniques de rang bas dans la 

consigne de courant, on a choisi une fréquence d'échantillonnage de la boucle de tension égale à 

la fréquence fondamentale de la variation de tension en sortie (100Hz). 

La figure IV-19(a) présente l'allure du courant et l'analyse spectrale, avec le temps 

d'échantillonnage Te égal lOms. Nous observons que l'harmonique de rang trois est bien 

éliminé, l'onde de courant est quasi sinusoïdale. Une conversion optimale est ainsi obtenue. 

Cependant l'écart entre la tension de consigne et la tension de sortie ne peut pas s'annuler en 

régime permanent (figure IV-19(b)). L'erreur résulte en fait de la comparaison entre la tension 

de référence et la valeur de la tension redressée à chaque période d'échantillonnage (Te), cette 

dernière valeur n'est pas le reflet de la "valeur moyenne". 
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Figure VI-19(a): Tension et courant de sortie. 
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Figure VI-19(b): Analyse spectrale du courant. 
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On améliore l'algorithme de calcul de la valeur efficace de courant (le) en évaluant la 

variation de tension à partir de la "valeur moyenne instantanée" <vc>; donc, à chaque période 

d'échantillonnage, le est calculée à partir de la valeur moyenne <vc>, soit: <vc> =V somme/ Te. 

avec le terme Vsomme calculé à une période d'échantillonnage Tc plus petite (Tc<< Te): 

V somme= V somme+ Vc.Tc 

V somme est remis à zéro à chaque période d'échantillonnage. 

La figure IV-20 montre l'évolution de la tension de sortie "Vc" avec le passage du mode 

triphasé au mode monophasé, ainsi que l'analyse spectrale du courant à l'entrée du redresseur 

en mode monophasé. 
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En mode monophasé, l'asservissement de la boucle de tension par la "valeur moyenne 

instantanée" permet de maintenir la valeur moyenne de la tension redressée égale à la référence. 

On constate que la qualité de 1 'onde de courant, à 1 'entrée du redresseur en monophasé, est la 

même qu'en triphasé. 

Le passage en marche dégradée conduit à une transition perturbée, provoquant une chute 

de tension "vc" importante, qui peut être palliée par une valeur plus élevée dans le choix du 

condensateur de filtrage. 

·········-···············--··········-············--······--···-··········-··--·············-···············---------···· 

Figure VI-20( a) :Tension et courant de sortie. 
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Figure VI-20(b) :Analyse spectrale du courant. 



- 101 -

IV.2.4 Conclusion 

Dans ce paragraphe, nous avons analysé les effets de défauts de fermeture et 

d'ouverture sur les caractéristiques de l'ensemble de conversion alternative-continue. Selon les 

analyses, nous constatons que deux types de défaut (DFl, DF2) peuvent être palliés en utilisant 

un fonctionnement dégradé en monophasé. 

Parmi les trois stratégies de commande rapprochée que nous avons proposé, nous 

trouvons que la commande à facteur de puissance unitaire est la meilleure solution en marche 

dégradée monophasée. 

L'adaptation de l'algorithme de contrôle de la boucle de tension est indispensable pour 

obtenir une onde de courant quasi sinusoïdale en monophasé. 

IV.3 DEFAUT DE COMMANDE DE L'ONDULEUR 

Dans 1 'étude précédente, nous avons analysé six modes de fonctionnement possibles du 

redresseur MLI, dans le cas d'un défaut de commande et constaté que deux types de défaut 

(DFl, DF2) peuvent être remédiés en prévoyant une marche dégradée en monophasé. 

Selon le principe, le redresseur MLI effectue la conversion inverse de l'onduleur de 

tension. De la même manière, un défaut de commande de l'ensemble onduleur-machine 

synchrone peut avoir les mêmes conséquences sur le plan électrique. Cependant, un défaut de 

commande de 1 'onduleur alimentant une machine synchrone peut provoquer des conséquences 

importantes sur le plan mécanique : 1' ondulation du couple et de la vitesse amènent des 

vibrations indésirables et des bruits sonores gênants. 

Pour prévoir une stratégie de conduite en mode dégradé, nous analysons, dans un 

premier temps, les effets des défauts (DFl) et (DF2). Ensuite, à partir de ces analyses, nous 

développons une stratégie de rattrapage ayant pour objectif la conservation de la qualité du 

couple moteur. 

IV .3.1 Défaut de fermeture sur un des six transistors (DFl) 

Un défaut de fermeture (ex.T13) conduit à un transistor toujours à 1 'état bloqué 

(figure IV-21), de sorte que deux ou trois interrupteurs conduisent alternativement. L'analyse et 

la description fonctionnelle de ce type de défaut ont été présentées dans le deuxième chapitre 

(classe de commande X= 2, 3, 4, 5). 
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Tll 

TOI 

Figure IV-21: Défaut de fermeture sur un transistor de l' onduleur 

Pour connaître les conséquences de ce type de défaut, nous allons présenter d'abord les 

résultats de la simulation en fonctionnement normal (avec 5 Nm de charge à 1500tr/m) sur la 

figure IV -22, puis les résultats pour un transistor bloqué en figue IV -23, dans les mêmes 

conditions de charge. 

Nous constatons que ce type de défaut provoque un fonctionnement perturbé en raison 

du changement des modes de conduite (monophasé ou triphasé), à chaque période. n met en 

évidence la perte de l'alternance négative du courant ise et fait apparaître une composante 

continue dans les courants isa et isb· L'onde des courants est déformée, elle contient des 

harmoniques de rang bas qui créent des pertes magnétiques supplémentaires au sein de la 

machine. 

C .. .. ~ ........................ . 
-1 Courant : 5A/div 

lsa 

1 
1 

·················~ Ise 

Îsb 

2ms/div (T=20ms) 

Figure JV-22(a): Allure des courants enfonctionnement normal. 
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Q(t) : l rd/s/div 

rem : 4Nm/div -

2ms/div (T=20ms) 

Figure JV-22(b) :Allure du couple et de la vitesse en fonctionnement normal. 

Courant: SA/div 

lsa 

Ise 

isb 

2ms/div (T=20ms) 

Figure JV-23(a): Défaut de commande sur un transistor (allure des courants). 

Q(t) : l rd/s/div 

/ ~ L ~ 
rem : 4Nm/div 

2ms/div (T=20ms) 

Figure JV-23(b): Allure du couple et de la vitesse (DF 1 ). 
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La discontinuité du courant dans la phase défectueuse, provoque une perte de couple 

importante et une augmentation notable du courant (>20%) est nécessaire afin de conserver la 

même puissance mécanique. Le couple électromagnétique est quasi constant en fonctionnement 

triphasé, et devient pulsatoire en conduite monophasée. Cette variation du couple est à l'origine 

de la variation de vitesse, qui présente une fréquence d'ondulation égale à la fréquence 

statorique. 

Malgré l'augmentation de la valeur efficace du courant, les grandeurs électromécaniques 

(couple-vitesse) peuvent être maintenues en conservant la stratégie de commande en triphasé. 

Au point de vue de la sûreté de conduite, l'amélioration des ondes de courant ne semble pas 

nécessaire. Par contre, la conservation de la qualité du couple n'est pas obtenue par la simple 

inhibition du bras défectueux, et il apparaît nécessaire d'envisager d'autre stratégies tant au 

niveau de la structure de puissance que de la séquence de commande (A.C.R). 

IV .3.2 Défaut de fermeture sur un des trois bras (DF2) 

Un défaut de fermeture sur un bras complet (figure IV-24), conduit à deux classes de 

commande (X = 2 ou 3). L'analyse et la description fonctionnelle de ce type de commande sont 

également détaillées dans le deuxième chapitre. 

Figure IV-24 : Deu.x transistors de puissance défectueux. 

Les relevés des grandeurs électriques et mécaniques sont présentés en figure IV-25. 

Nous constatons que ce type de défaut a pour conséquences: 

- sur le plan électrique : le courant dans les phases commandées est très déformé et est 

quasiment nul dans la phase défectueuse. L'augmentation de la valeur efficace du courant est 

très importante, et peut devenir intolérable pour les composants de puissance. 

- sur le plan mécanique : des variations importantes des grandeurs électromécaniques. 

L'ondulation du couple qui présente une fréquence double de celle des grandeurs statoriques, 

conduit à des vibrations mécaniques et sonores gênantes. 
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Courant: SA/div 

lsa 

Ise 

isb 

2ms/div (T=20ms) 

Figure IV-25(a): Fonctionnement monophasé (bras "C" bloqué). 

O(t) : l rd/s/div 

rem : 4Nm/div 

... 

2ms/div (T=20ms) 

Figure IV-25(b): Fonctionnement monophasé (bras "C" bloqué). 

IV.3.3 Stratégie de conduite en mode monophasé 

Le contrôle de la machine synchrone à f.e.m. sinusoïdale vise à maintenir une forme 

d'onde quasi sinusoïdale pour les courants de phases. Cependant la conservation des séquences 

de commande en mode triphasé ne permet pas d'obtenir une telle onde dans le cas d'un défaut 

de fermeture (DFl, DF2). 

Puisque la conduction des diodes qui se trouve en antiparallèle avec les transistors 

inhibés ne présente pas une influence notable, la déformation de l'onde de courant est plutôt due 

à l'existence de deux références décalées de 2n/3 pour la commande de 1 'ondule ur. 
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Le fonctionnement monophasé (biphasé en mode couplé avec neutre du moteur isolé) 

impose naturellement deux courant réels décalé de 7L Il convient donc de générer les deux 

références de commandes avec le même décalage (n), afin de s'assurer un fonctionnement 

monophasé stable. 

IV .3.3.1 Séquences de commande en mode monophasé 

Si les commandes du bras "C" sont inhibées, alors les nouvelles références 

(i* saref, i* saref) de commande peuvent être élaborées de la façon suivante en fonction des 

références triphasées: 

a) i* sa ref = isa ref, i*sb ref =- isa ref, b) 
•* . •* . 
1 sa ref = - 1sb ref , 1 sb ref = 1sb ref 

Les résultats de simulation, selon la stratégie de contrôle, sont illustrés respectivement 

dans les figures IV-26 et IV-27. 

Courant: SA/div 

1sa 

1sc 

isb 

L_.J....__._ .... '·-- _.L_-L---L--'-----''---....__~__,___,__.___.___.___.____._,___,___J 
2ms/div (T=20ms) 

Figure IV-26(a): Fonctionnement monophasé (référence suivant la phase "A"). 

Q(t) : 1 rd/s/div 

fern : 4Nm/div 

L--..L--L--L---L----'---'·-J_,__J_______L- _ ___.t,___ . . L __ _J ______ 1.___ ,_ .• _L __ _.. __ ,.J...__.L---1__j 2ms/div (T=20ms) 

Figure W-26(b): Fonctionnement monophasé (référence suivant la phase "A"). 
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Courant : 5Ndiv 

lsa 

Ise 

isb 

2ms/div (f=20ms) 

Figure !V-2 7( a) : Fonctionnement monophasé (référence suivant la phase "B "). 

!l(t) : 1 rd/s/div 

rem : 4Nm/div 

2ms/div (f=20ms) 

Figure !V-27(b): Fonctionnement monophasé (référence suivant la phase "B"). 

Les deux strategies de commandes que nous avons présentées, nous permettent 

d'obtenir une onde de courant quasi sinusoïdale dans la phase commandée. Le courant dans la 

phase inhibée est très faible et ne présente pas d'influence notable sur le fonctionnement du 

moteur. 

Grâce à la modification de la commande, l'onde du courant est améliorée, avec une 

amplitude (théorique) deux fois plus grand qu'en triphasé. Cependant sur les grandeurs 

électromécaniques (couple-vitesse), nous ne trouvons pas de changement significatif : 

ondulation de couple importante, vitesse variant avec une fréquence double de celle du stator. 
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IV .3.3.2 Contrôle du couple en valeur moyenne maximale 

Pour obtenir un fonctionnement optimal, nous proposons une stratégie de commande en 

vue de contrôler le couple en valeur moyenne maximale sur une période. 

Cette méthode impose deux références de courant de la façon suivante : 

15a = 'f2 l 5 cos(ro
5
t +<!>a) 

15b= 'f2 l 5 cos(ro5t + <l>a -1t) 

Supposons le courant ise toujours nul. Nous pouvons alors développer le couple 

électromagnétique en fonction du déphasage <!>a (<!>a= 4>, o: décalage entre le vecteur courant et 

l'axe du rotor) et du courant efficace ls . L'expression du couple moyen sur une période 

(C.f. Annexe 1) s'écrit: 

Pour une machine à pôles saillants, 1' angle ( <l>aJ optimal de commande du couple en 

valeur moyenne maximale, est fonction du courant statorique, donc de la charge. 

Si on néglige la saillance de la machine, alors on obtient 1' angle optimal de commande : 

<!>a = 2n/3 . Le couple moyen maximal sur une période, s'écrit alors : 

Remarque : Théoriquement la conservation des grandeurs mécaniques nécessite 

l'augmentation de l'amplitude du courant par rapport à celle du fonctionnement triphasé d'un 

rapport égal à ..J 3 . 

Sur la figure IV-28, nous présentons les résultats de la simulation avec cette stratégie de 

commande. Nous constatons que l'amplitude du courant est légèrement plus faible que les deux 

stratégies précédentes; l'ondulation du couple et de la vitesse sont peut modifiées. 
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Ise 

.................................................... /..~·-······················· 
~.,y' 

isb 

2ms/div (T=20ms) 

Figure /V-28(a): Fonctionnement monophasé optimal(rr). 

Q(t) : 1 rd/s/div 

rem: 4Nm/div 

2ms/div (T=20ms) 

Figure /V-28(b): Fonctionnement monophasé optimal (rr). 

IV .3.3.3 Influence de l'ondulation de vitesse 

Le fonctionnement en mode monophasé présente une ondulation de couple à fréquence 

double de celle du stator, ce qui entraîne une pulsation de vitesse. Cette pulsation amène des 

harmoniques de rang bas dans les références de courant par la boucle de vitesse, notamment 

l'harmonique trois et ses multiples. Or ces harmoniques ne participent pas la création du champ 

tournant, donc du couple ; elles génèrent uniquement des pertes. 
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La figure IV -29(a) montre le courant de phase qui comporte un harmonique "3" 

important, en fonctionnnement monophasé avec les séquences de commande en triphasé. 

La figure IV-29(b) confirment que le courant de phase comporte un harmonique "3" 

relativement petit lorsque la période d'échantillonnage (Te) de la boucle de vitesse est maintenue 

égale à 1 ms (kp = 5, ki= 0,4), et avec les séquences de commande en monophasé. 

Pour ce type de conduite, l'adaptation de l'algorithme de commande de la boucle de 

vitesse est importante, elle permet de minimiser des harmoniques du courant, surtout 

l'harmonique trois et ses multiples. 

Nous présentons ici les variation des grandeurs mécaniques en régime transitoire lors du 

passage du triphasé au monophasé : 

- La figure IV -30(a) montre les allures des grandeurs mécaniques lors du passage en 

monophasé sans modification de la commande ; 

-La figure IV-30(b) présente l'évolution du couple et de la vitesse lors du passage en 

monophasé avec adaptation des séquences de commande optimales. 
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Figure N-29( a) :Marche dégradée monophasée avec l'algorithme de la marche triphasé. 
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Figure N-29(b): Marche dégradée monophasée. 
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L 

"~ 1>. 

~ 
vvvv 

t 
Q(t) : 1 rd/s/div 

.#.< 1\A ~~À~ 1~ Il ,/\ ~ 

Il Ir 
rem : 4Nm/div 

20ms/div (T=20ms) 

Figure IV-30(a): Passage en monophasé sans modification de la commande. 

Q(t) : 1 rd/s/div 
l-

t 
1 

rem : 4Nm/div 

r-
t 20ms/div (T=20ms) 

Figure IV-30(b): Passage en mode monophasé avec changement de la commande. 

IV.3.4 Conclusion 

Nous avons analysé les conséquences de défaut de fermeture d'un transistor ou d'un 

bras sur les caractéristiques de l'ensemble onduleur-machine. Une marche dégradée en mode 

monophasé est proposée en vue de remédier aux deux types de défauts (DF1, DF2). 

Parmi les trois stratégies de commande rapprochée que nous avons proposées, nous 

notons que la commande en couple par un contrôle en valeur moyenne maximale est la meilleure 

solution en marche dégradée monophasée. 

L'adaptation de l'algorithme de contrôle de la boucle de vitesse est nécessaire pour 

obtenir une onde de courant quasi sinusoïdale afin de minimiser des harmoniques du courant. 
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CONCLUSION 

Dans ce chapitre, nous avons analysé les conséquences de défauts de commande sur les 

caractéristiques de l'ensemble "redresseur-onduleur-machine synchrone". Deux types de 

défauts peuvent être remédié en prévoyant une marche dégradée en mode monophasé. Lors du 

passage en mode monophasé, l'adaptation de la commande rapprochée et de l'algorithme de 

contrôle de la boucle externe ( tension, vitesse) sont indispensables. 

Le problème qui se pose est donc celui de la structure matérielle à adjoindre au 

redresseur-onduleur et les modifications à intégrer à l'automate de commande rapprochée 

(A.C.R.) pour identifier le mode du défaut, et passer en marche dégradée. 

Le modèle ayant révélé la présence d'une composante continue dans les courants de 

phases et la discontinuité du courant dans la phase défectueuse (DFl, DF2). Une première 

solution consiste à prévoir un détecteur du déséquilibre qui s'ensuit ; mais cela suppose qu'il 

faudra attendre au moins une période électrique [Spee 90]. 

Une l'autre solution plus simple à mettre en œuvre, consiste à utiliser le circuit d'aide à 

la commutation (C.A.L.C) pour déterminer si le transistor sature au moment de l'envoi d'une 

commande à l'état haut [Elch'heb 91]. 

La solution optimale consistera à utiliser l'information des courants dans les phases et de 

l'état logique de la commande, en combinant les deux méthodes précédentes. 

Malgré l'amélioration des ondes du courant, nous n'avons pas trouvé de solution 

significative en vue de minimiser l'ondulation du couple moteur. La conservation de la structure 

de puissance ne nous permet pas de supprimer les ondulations des grandeurs mécaniques. En 

vue de minimiser 1 'ondulation du couple moteur, nous proposons, dans le chapitre suivant, des 

stratégies de commande avec modification de la structure de puissance. 



CHAPITRE V 

STRATEGIES DE COMMANDE EN MARCHE 

DEGRADEE DIPHASEE 



- 114 -

CHAPITRE V 

STRATEGIES DE COMMANDE EN MARCHE DEGRADEE DIPHASEE 

Dans le chapitre précédent, nous avons analysé les conséquences des défauts de 

commande sur les caractéristiques de l'ensemble redresseur-onduleur et constaté que deux types 

de défauts (DFl, DF2) pouvaient être palliés en prévoyant une stratégie de conduite en mode 

monophasé. Cependant, la machine synchrone triphasée, fonctionnant en monophasé, présente 

une ondulation de couple importante, qui diminue sensiblement les performances de 

1 'ensemble. 

En vue de minimiser 1' ondulation du couple et d'améliorer la qualité de fonctionnement 

du système, nous proposons par la suite une stratégie de conduite dégradée en mode "diphasé" 

par modification de la structure de puissance. 

V .1 STRUCTURE DE PUISSANCE PROPOSEE 

Dans le cas où 1 'enroulement statorique est couplé en étoile, la modification de la 

structure de puissance peut se faire en utilisant le neutre du moteur. Cette solution nous permet 

de changer le fonctionnement monophasé en mode diphasé indépendant grâce à l'inhibition des 

commandes sur un bras de l'onduleur. Deux structures de puissance peuvent être envisagées 

pour réaliser ce type de fonctionnement : 

-Utiliser un diviseur de tension parfait ou un diviseur capacitif (Figure V-1); 

-Employer un diviseur de tension actif (Figure V-5). 

V.l.l Analyse et description fonctionnelle de l'onduleur avec neutre relié au 

point milieu de l'alimentation 

La structure de puissance de l'ensemble onduleur-machine synchrone avec neutre relié 

au point milieu de 1' alimentation est donnée à la figure V -1. 
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Tll 

1 ~c l 
Vd13 t------' 

D13 

Gl 
G2 

G 

1 ~c 
TOI D02 J 

Vd03 

D03 

--------. 
·- -. -----. 

Interrupteur bidirectionnel 

Figure V-1 : Structure de puissance avec diviseur de tension parfait. 

Ce type de structure comporte des contraintes différentes sur les grandeurs électriques 

propres à la machine : 

isa + isb +ise"# 0 
V sa+ V sb+ V sc"# 0 

Chaque phase de la machine est, en fait, alimentée par un onduleur monophasé 

(figure V-2) commandé indépendamment. 

V cl t 
VsG 

j Vd!G 

-
N (G=l, 2, 3) 

Vc2 1 1sG 

Loo 

Figure V-2 :Schéma d'un onduleur nwnophasé. 
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L'analyse fonctionnelle de ce type de structure est simplifiée en reprenant le formalisme 

du chapitre II où l'indice G désigne le bras commandé. Dans ces conditions, la détermination 

des éléments conducteurs s'effectue aisément en considérant le signe du courant de sortie (i50). 

Le tableau V -1 regroupe alors ces différentes configurations et les grandeurs de sortie qui leur 

sont associées. 

Signe du courant (isG) 

DlG 

Doa TOG 

----~e ........ ---

Tableau V-1 :Configurations de l' onduleur monophasé. 

Tension de 
sortie (vsG) 

v sa= v cl 

v sa=- v c2 

V sa= esG 

Charge 
déconnectée 

L'enchaînement des configurations dépend à la fois de la stratégie de commande adoptée 

et de l'évolution des grandeurs électriques du montage. 

Pour la phase commandée, il y a 5 configurations possibles imposées par des 

commutations spontanées ou des commutations commandées ; la description fonctionnelle par 

réseaux de Petri est détaillé à la figure V-3. 
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(ClG=O&Coo =1) 

(ClG=1&Coa=O) 

Figure V-3: Réseau de Petri d'une phase commandée. 

Pour une phase inhibée, il n'y a que trois configurations possibles imposées par des 

commutations spontanées (extinction ou amorçage naturel des diodes) (figure V-4). 

( v - e } sG- sG . _QI 
1sa- -~-

(vdlG>O) (vdOG>O) 

Figure V-4: Réseau de Petri d'une phase inhibée. 

V.l.2 Analyse et description fonctionnelle de l'onduleur avec diviseur de 

tension actif 

Un diviseur de tension actif peut être constitué grâce à une double cellule de 

commutation similaire aux bras de l'onduleur (figure V-5). 
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Tl4 D12 

J 
D13 

Vdl3 
+ Gl G2 

1 t vc 
0 

G 

~ D03 

T04 DOl 002 
Vd03 

Figure V-5 :Structure de puissance avec diviseur de tension actif. 

Pour ce type de structure de puissance, il y a 34, soit 81 configurations possibles de 

sorte qu'une analyse complète n'est pas envisageable. Par contre, en supposant les transistors 

commandés de façon strictement complémentaire, la conduction est toujours continue et il ne 

subsiste que 24 configurations possibles. Selon l'indice (S, G), on donne 4 termes générateurs 

(Tableau V-2). 

Transistors commandés Générateur de Configuration 

[ Ts 4- Ts G- Ts G1- 0] 
[iîiO] 

--------------------------------- ---------------------------------
( Ts 4 - Ts G - Ts 1 G 1 - 0 ] [ Î Î 1 0] 

--------------------------------- ---------------------------------
( Ts 4- Ts1 G- Ts G1- 0] __________ (_i __ ~_!_9_l ____________ 

---------------------------------
( Ts 4- Ts1 G- Ts1 Gl- 0] [ Î 1 1 0] 

Tableau V-2 : Classement des commandes avec diviseur de tension actif 

Selon le terme générateur, on représente les configurations, les conditions des 

transitions, ainsi que les tensions de sortie, par les réseaux de Petri des figures (V -6, 7, 8, 9). 



(triphasé) 

[ 0, 0, -Vc] 

(triphasé) 

[0,-Vc,-Vc] 
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i sG2 > 0 
CE[iiiO] 

i sG2 < 0 

C~[iiiO] 

(triphasé) 

[ 0, 0, 0] 

Figure V-6 :Réseau de Petri de la configuration [ i ii 0}. 

CE[ii-LO] 

isG2 > 0 

C~[iî-LO] 

(triphasé) 

[ 0,-Vc, 0] 

Figure V-7: Réseau de Petri de la configuration [ Î i J 0}. 



(triphasé) 

[-Vc, 0,-Vc] 
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CE[iJ.iO] 

Ce[iJ.iO] 

Figure V-8: Réseau de Petri de la configuration [i Ji 0]. 

CE[i.!.J.O] 

isG2 > 0 
isG2 < 0 

(triphasé) 

[-Vc,-Vc,-Vc] 

Ce[iJ.J.O] 

Figure V-9: Réseau de Petri de la configuration fi J J 0]. 

(triphasé) 

[-Vc,O,O] 

(triphasé) 

[-Vc,-Vc, 0] 
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V.2 LOIS DE COMMANDE POUR L'OBTENTION D'UN CHAMP 

TOURNANT CIRCULAIRE EN ALIMENTATION DIPHASE 

V.2.1 Champ d'induction magnétique créé par un enroulement triphasé réparti 

alimenté en diphasé 

V.2.1.1 Rappel sur la force magnétomotrice (FMM) créée par une bobine 

Une bobine comportant Nz spires, parcourue par un courant is, crée une FMM totale: 

E> = N z is , dont la distribution spatiale peut correspondre à 1 'onde en créneaux de la 

figure V-10. 

Axe magnétique statorique Axe magnétique statorique 

e 

T 

Figure V-JO: Force magnétomotrice créée par une bobine. 

Par décomposition en série de Fourier, on obtient la FMM en position (85) : 

avec: 

v 

ece 5) = L. ev coscv e 5) 

1 

e = ±~N z· v- 1 3 5 v z s - ' ' ' ••• 
1tV 

Si la bobine est parcourue par un courant sinusoïdal: i5 = ..J2 ls cos (w5t), nous notons 

que la FMM devient pulsante et son expression au point (85) à l'instant (t) s'écrit: 
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V.2.1.2 Induction magnétique créée par un enroulement monophasé réparti 

Supposons que la perméabilité (llFe) du matériau magnétique soit infinie, la FMM de la 

bobine provoque l'apparition dans l'entrefer (8) d'une induction pulsante: 

eces,t) 
Bô(8s,t) =llo __ _ 

28 

la décomposition en série de Fourier, s'écrit: 

Pour un enroulement à 2p pôles avec q encoches par pôle et phase à Nz conducteurs par 

encoche, le nombre total de spires en série par phase est égal à : N = p q N z 

Compte tenu du décalage angulaire entre les q bobines et d'un raccourcissement éventuel des 

spires, l'induction magnétique, créée par les qNz bobines d'une paire de pôles, s'exprime à 

partir de la décomposition en série de Fourier: 

""' llo 2f2 1 N kwv 
B=------1 V=1,3,5, ... 

V 8 TC V p S' 

Dans cette expression, kw v représente le facteur d'enroulement. 

• le fondamental s'écrit: 

B =llo 2f2 N k 1 =llo 2fi N kwl 1 1 q z wl s p s 
8 TC 8 TC 

Il montre qu'un enroulement monophasé réparti, parcouru par un courant alternatif de 

pulsation w8, crée une induction magnétique de même pulsation, dont la distribution spatiale est 

fixe par rapport à l'axe de l'enroulement et telle que: 

V=1,3,5, ... 

avec, en particulier, pour le fondamental : 
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Cette onde peut s'exprimer sous la forme suivante: 

B 1 (El
5
,t)= ~ B 1 cos{El 5 -Cù5t)+~ B1 cos{El

5
+ro

5
t) 

(V-1) 

Ce résultat montre qu'un enroulement monophasé réparti parcouru par un courant 

sinusoïdal crée deux ondes d'induction tournantes, l'une directe et l'autre inverse: il en résulte 

une induction totale pulsante. 

V.2.1.3 Induction magnétique créée par un enroulement triphasé réparti 

Un enroulement triphasé symétrique est constitué de trois enroulements monophasés 

décalés entre eux dans l'espace d'un angle électrique égal à 27t/3. 

Alimentées par une source de courant triphasée symétrique, les trois phases génèrent 

chacune un champ d'induction pulsant telle que: 

BJS,,t) ~ r *Êvcos v (e +o~ro,t) 

Bh(S,,t) ~ [ * Êvcos v ( e,-
23~ l] co' ro,t- 23~) 

BJS-t) ~ [ *Êvcos v( e, + 
23~ l] co{ ro,t + 

23~) 
L'induction magnétique totale de ces trois inductions s'obtient par superposition: 

et le fondamental s'écrit alors: 

(V-2) 

(V-3) 

Ce résultat bien connu montre qu'un enroulement triphasé symétrique, parcouru par un 

système de courants symétriques, génère une induction magnétique tournante par rapport à cet 

enroulement. 
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V.2.1.4 Induction magnétique créée par un enroulement diphasé réparti 

Un enroulement diphasé, dans notre cas, est constitué par deux enroulements 

monophasés décalés entre eux dans l'espace d'un angle électrique de 27t/3, équivalent à un 

enroulement triphasé alimenté en diphasé. 

Supposons qu'un tel système soit alimenté par deux sources de courant sinusoïdales: 

avec : (<l>a- ~<l>) = (<J>b -27t/3), c'est à dire: ~<l> = (<J>a- 0b + 27t/3), les deux phases génèrent une 

induction magnétique pulsante, qui s'obtient par superposition des deux inductions créées par 

deux phases : 

Compte tenu de la formule (V -1 ), on peut écrire : 

BT(6 ,,t) ~ l * Êv COSV ( 6 +O~ûl,t +<j>J +[ * Êv COSV (8,- 2
;)] CO~ûl,t +<j>,- "~) 

De même, le fondamental de l'induction magnétique totale s'écrit: 

(V-4) 

Comme pour un enroulement monophasé, on remarque que 1 'induction totale est la 

superposition d'une induction tournante directe et d'une induction tournante inverse: 

avec: 

(V-5) 
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V.2.2 Condition d'obtention d'un champ tournant unique pour un système 

diphasé 

Pour minimiser 1 'ondulation de couple, il est nécessaire de reconstituer une induction 

magnétique tournante circulaire. Deux solutions sont apparemment possibles en utilisant deux 

sources de courant sinusoïdales décalées de rr/3 : 

• Premier cas : en prenant D.<j> = rr/3, on obtient un champ magnétique tournant en 

sens direct, puisque: Bïl CSs, t) = 0 et 

(V-6) 

• Deuxième cas : en prenant D.<j> = - rr/3, on obtient un champ magnétique tournant en 

sens inverse, puisque: Bctl (Ss, t) = 0 et 

(V-7) 

Remarque : Ce résultat, extrêmement important, montre qu'un enroulement diphasé 

décalé de 2rr/3 parcouru par deux courants sinusoïdaux décalés de rr/3, génère une induction 

magnétique tournante circulaire par rapport à 1 'enroulement, avec une amplitude .J 3 plus faible 

que celle obtenue avec un enroulement triphasé parcouru par un système de courants 

symétriques de même amplitude. 

V.2.3 Expression du couple électromagnétique en fonctionnement diphasé 

Le couple électromagnétique développé dans une machine électrique peut provenir de 

deux phénomènes distincts existant seuls ou simultanément, à savoir : 

• Interaction de deux champs magnétiques ; 

• Action d'un champ magnétique sur une structure à réluctance variable. 

Le premier processus concerne les machines à entrefer constant dont le circuit 

magnétique peut être considéré comme isotrope. Le second est spécifique aux machines à pôles 

saillants dont le circuit magnétique présente une très forte anisotropie. 
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Pour une machine synchrone à aimants permanents et à pôles saillants, le couple 

électromagnétique comporte deux termes, l'un étant le couple réluctant, l'autre provenant de 

l'interaction des deux champs statorique et rotorique. Selon la référence [Chatelain 83], on cite: 

(V-8) 

K1 et K2 sont respectivement le coefficient du couple dû aux aimants et le coefficient du 

couple réluctant, l;e l'angle de décalage électrique entre les champs statorique et rotorique. 

Le couple électromagnétique se détermine également à partir de l'expression des flux 

totalisés exprimés en termes d'inductances (C. f. II-3) : 

P a<I>. 
r - - "' _J lj· 

em- 2 L,; ae 
J s 

avec j =sa, sb, sc, f 

+ Pour un système triphasé, en ne tenant compte que du fondamental, le couple 

électromagnétique se simplifie, et devient : 

ï em ~ p [ <!> r V:f I, sin($)+~ ( L00 - L"') r; sin(2$)] 

<1> : le déphasage entre le vecteur courant et l'axe du rotor (figure V-11). 

B 

c 

Figure V-11 :Vecteurs d'espace des courants. 

(V-9) 
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La position du rotor par rapport 1 'axe de 1 'enroulement s'écrit : 

Ss=Sso+ J'wsdt=Ss0 +rost 
0 

La deuxième expression est valable pour une vitesse de rotation constante. 

+ Pour un système triphasé alimenté en diphasé (phase" C" inhibée), l'expression du 

couple électromagnétique (avec loi de commande: ~<1> = rt/3) s'écrit: 

(V-10) 

où <1> représente alors le décalage entre le vecteur courant et l'axe du rotor (<j> = <l>a+ rt/6, pour la 

phase "C" inhibée) (les explications sont détaillées dans l'Annexe 1). 

B 

A 

c 

Figure V-12: Vecteurs d'espace des courants (ise= 0) 

Remarque: 
+ L'équation (V-10) est particulièrement intéressante puisqu'elle montre que la 

connaissance des deux paramètres (15 , <j>) suffit à déterminer le couple de la machine synchrone 

à aimants permanents en fonctionnement diphasé. 

+ Si l'on néglige la saillance, on constate que pour un courant ls et déphasage <1> 

donnés, le couple lem en fonctionnement diphasé est v3 fois plus faible qu'en triphasé. 
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V .3 FONCTIONNEMENT A COUPLE CONSTANT ETUDE DES 

METHODES DE COMMANDE EN ALIMENT A TI ON DIPHASEE 

Pour optimiser le comportement de l'ensemble onduleur-machine synchrone en marche 

dégradée diphasée, nous nous orientons vers le fonctionnement à couple maximum. 

V.3.1 Contrôle du couple optimal 

Le fonctionnement en diphasé à couple électromagnétique constant consiste à maintenir 

l'angle de décalage <1> (figure V-12) constant entre le vecteur courant et l'axe du rotor (d) en 

respectant la loi de commande que nous avons développée précédemment (ll<j>=n/3). 

L'expression (V-10) montre que le couple électromagnétique de la machine synchrone 

est indépendant de la vitesse. Les caractéristiques externes de la machine synchrone, en marche 

diphasée, peuvent être contrôlées à partir : 

-de l'amplitude du fondamental du courant parcourant les enroulements de la machine; 

-de l'angle de décalage <1> entre le vecteur courant et l'axe du rotor. 

Lorsque les deux grandeurs d'entrée Is et <1> sont fixées, le couple est effectivement 

imposé tant que la tension d'alimentation V c est suffisante. Cependant, pour optimiser le 

fonctionnement, il faut déterminer les lois de commande à adopter pour ces grandeurs en 

fonction de la machine et 1 ou du cahier des charges. 

Avec une machine synchrone sans pièces polaires, qui présente une inductance 

constante, le maintien de l'angle <1> à une valeur constante (<1> = rc/2), quel que soit le courant, 

permet la meilleure utilisation de la machine, du point de vue du couple. 

Ce n'est pas le cas pour une machine synchrone avec pièces polaires, dont on sait 

qu'elle présente un effet de saillance (Lsq > Lsct). Le couple développé par cette machine est 

donné par 1' équation (V -1 0). Il en résulte que, pour fonctionner au couple maximum, il faut lier 

1 'angle <1> à la valeur du courant Is, selon la loi suivante (à partir de ar em/d<j>=O) : 

A partir de cette équation, on déduit aisément l'angle de décalage <1> en fonction de 

l'amplitude du courant Is: 
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avec : <1> = <l>a + n/6, dans le cas de la phase " C " inhibée. 

Remarquons que dans cette analyse nous avons négligé les effets de la saturation. Dans 

la réalité, les machines à aimants avec pièces polaires sont souvent le siège de phénomènes de 

saturation couplant les deux axes ; aussi la loi de commande peut être différente de celle-ci 

[Lajoie-Mazenc 91]. 

Il faut signaler que le contrôle de l'angle <1> et son couplage à la commande d'amplitude Is 

des courants de référence est indispensable pour la gestion du fonctionnement dans les quatre 

quadrants du plan couple-vitesse. Le réglage de l'angle d'autopilotage (<j>) en fonction de la 

charge est accessible grâce à un additionneur-soustracteur placé à la sortie du codeur intégré 

dans la fonction d'autopilotage [Grandpierre 87]. 

Comme dans le cas du fonctionnement triphasé, on constate que le couple maximal est 

obtenu pour des angles ( o) proches de rr/2. Si la saillance est assez faible, le couple est 

quasiment proportionnel au courant (I5) pour un angle de décalage ( <1>) donné : on retrouve une 

similitude avec la machine à courant continu. 

V.3.2 Contrôle du couple par orientation du champ 

Le principe de la commande par orientation du champ consiste à annuler la composante 

du courant statorique selon l'axe direct (d). 

Supposons que la machine synchrone soit alimentée par deux sources de courant 

sinusoïdales avec un déphasage de rr/3, le courant dans la phase "C" inhibée étant considéré 

comme nul, on a : 

i2 l 5 cos(8 5 + <l>a) 

i2 l 5 cos(8 5 + <l>a- ~) 

0 

(V-11) 
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Après la transformation de Park, les grandeurs électriques sont alors exprimées dans le 

référentiel rotorique, et deviennent : 

(V-12) 

avec : <1> = <l>a +rt/6. 

On remarque que les composantes sur l'axe d et q sont indépendantes de la vitesse et de 

la position du rotor. La composante homopolaire ne participe pas à la création du champ 

tournant, donc du couple, mais génère uniquement des pertes. Par conséquent, le couple 

électromagnétique, en tenant compte de 1' équation (V -1 0), exprimé dans le référentiel rotorique, 

devient: 

B q 

c 

<l>=rt/2 
d 

A 

Figure V-13 : Contrôle du couple par orientation du champ 

(V-13) 

Selon l'équation (V-12), si on impose <1> égal à rt/2, la composante directe s'annule, le 

couple ne dépend que du courant isq, et la commande se simplifie pour devenir identique à celle 

du moteur à courant continu à flux constant : 
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Cette stratégie de commande, exprimée dans le référentiel statorique, conduit à deux 

références de courant avec un déphasage de rt/3, c'est à dire la phase "A" avec un retard 

temporel de rt/6 par rapport à sa f.e.m, et la phase "B" en avance temporelle de 1t/6 par rapport 

à sa f.e.m, pour un champ tournant dans le sens direct. 

On constate ici une différence importante avec le cas d'un fonctionnement triphasé, 

puisque ce principe de commande conduit alors à maintenir chaque courant en phase avec la 

f.e.m. induite correspondante. 

La commande par orientation du champ présente une grande simplicité de mise en 

œuvre, car elle ne nécessite qu'un capteur de position pour régler <1> égal à Tt/2. De plus elle 

fournit un contrôle direct du couple par réglage de l'amplitude du courant statorique. 

L'asservissement de la vitesse de la machine synchrone, ainsi commandée, ne nécessite 

pas de modification au niveau de l'algorithme de commande puisque le fonctionnement en 

diphasé est tout à fait similaire à celui en triphasé. 

V.3.3 Structure de contrôle de la machine triphasée en alimentation diphasée 

Deux structures de contrôle peuvent être envisagées pour réaliser ce type de commande 

en fonctionnement diphasé. 

V.3.3.1 Structure de contrôle dans le référentiel statorique (a, b, c) 

Figure V-14: Structure de contrôle dans le référentiel statorique. 

Le fonctionnement en diphasé, à couple constant, peut être réalisé en utilisant trois 

boucles de courant, contrôlés de façon indépendante, dans le référentiel statorique (a, b, c) 
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(figure V -14). En fonctionnement diphasé, en fait, deux boucles de courant fonctionnent 

puisque la troisième phase est inhibée. 

V.3.3.2 Structure de contrôle dans le référentiel rotorique (d, q) 

Par rapport au fonctionnement en triphasé, le contrôle du couple, dans le référentiel 

rotorique, en fonctionnement diphasé, nécessite d'ajouter une boucle de courant homopolaire 

(figure V-15). Son rôle est d'obtenir les deux références de commande déphasées de rc/3, 

respectant ainsi la loi de commande en diphasé (ô<!> = rr/3). 

* 
isdref 

* 1sq ref 

* 

Figure V-15: Structure de contrôle dans le référentiel rotorique. 

* 
t----V sa 

Cette structure de contrôle ne présente pas d'intérêt par rapport à la structure "a, b, c", 

puisque la commande en "d, q" nécessite une boucle de contrôle du courant homopolaire. 

V.4 PRINCIPE DE L'AUTOPILOTAGE EN FONCTIONNEMENT DIPHASE 

V.4.1 Position du problème 

Rappelons que la fonction de l' A.C.R, comme en fonctionnement triphasé, est scindée 

en deux sous-ensembles : 

- l'autopilotage qui génère les références des courants diphasés en contrôlant leur 

amplitude et leur phase, en liaison avec la position rotorique et en fonction des caractéristiques 

désirées; 

- le réglage du courant dont le but est de maintenir les courants réels mesurés aussi 

proche que possible des références définies précédemment. 
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L' A.C.R. que nous venons de définir correspond au cahier des charges particulier en 

fonctionnement diphasé. Comme les asservissements de courant sont réalisés au moyen 

d'ensembles analogiques à hystérésis, l' A.C.R. ne pose aucun problème particulier au niveau 

de réglage du courant. Par contre la fonction d'autopilotage doit être adaptée au mode de 

fonctionnement diphasé. 

V.4.2 Méthode d'élaboration des courants de référence 

En fonctionnement normal, le contrôle de 1' angle d' autopilotage (<!>rer) et son couplage à 

la commande d'amplitude (15 ref) des courants de référence, sont gérés directement par la 

fonction d' autopilotage. 

L'autopilotage utilise l'information position angulaire es délivrée par le capteur de 

position pour synchroniser les courants avec le rotor en déterminant leur phase instantanée par : 

ç =es+ <l>ref. 

En triphasé, les trois courants de référence sont élaborés de la manière suivante : 

[
lsa] 
~sb = "{2 ls ref 

1sc ref 

cos(Ç) 

cos(Ç- 2
7t ) 
3 

cos(Ç + 27t) 
3 (V-14) 

Comme nous l'avons vu précédemment, l'autopilotage en marche diphasée nécessite la 

modification du déphasage entre les courants de référence. 

Nous présentons ici trois méthodes d'élaboration de ces références en vue d'adapter le 

fonctionnement au mode diphasé. 

V.4.2.1 Méthode directe 

La méthode directe consiste à modifier uniquement le déphasage entre les courants de 

référence(~<!>= n/3) : 

[
i * ] r cos(Ç - ~)] sa ·"' 6 * = Y 2 I s ref 

isb ref cos(Ç-%) 
(V-15) 

Comme nous l'avons remarqué au paragraphe V.2.3, le couple en fonctionnement 

diphasé est V 3 fois plus faible qu'en fonctionnement triphasé. La diminution du couple 

entraîne une chute de vitesse qui est rattrapée par la boucle de régulation. 
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Puisque la réponse de la boucle de vitesse est relativement lente par rapport à celle de la 

boucle de courant, la transition entre les deux modes de fonctionnement peut dégrader 

momentanément les performances mécaniques. Pour minimiser la dégradation des 

performances de l'ensemble convertisseur-machine, le passage en mode diphasé nécessite le 

rattrapage de l'amplitude fondamentale du courant (ls). 

De manière à limiter l'influence du changement de mode, sur le comportement 

mécanique, il est préférable d'augmenter l'amplitude du fontamental de v 3 fois par rapport à 

celle du triphasé. Pour ce faire, deux solutions sont proposées pour générer deux courants de 

référence. 

V.4.2.2 Méthode précise 

La première solution consiste à utiliser une méthode additionnelle (de façon analogique 

ou numérique) à partir des références de commande en triphasé. Les deux références en diphasé 

sont élaborées de façon suivante : 

où nous prenons : i* sO = - ise ref, dans le cas de la phase "C" inhibée. 

D'après l'expression (V-14), on déduit alors que les deux références de commande 

(i* sa• i* sb)ref sont sinusoïdales et déphasée de rc/3. L'amplitude de ces références de commande 

est ainsi augmentée automatiquement de v 3 par rapport à celles du triphasé. 

[*l [ ): 1t] 
i cos(~--) 
sa ,/Z 6 
* = Y 6 ls ref 

isb ref cos(Ç - %-) 
(V-16) 

On note que cette stratégie (figure V -16) est capable de conserver les grandeurs 

électromécaniques, sans dégradation des performances, si la détection de défaut et le 

changement des séquences de commande sont suffisamment rapides (avec un temps de réponse 

inférieur à une période électrique). 
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à hystérésis 

Contrôle des courants 

Figure V-16: Reconstitution des références de commande. 
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En vue de la réalisation, cette méthode nécessite une "carte intelligente" pour identifier la 

phase en défaut et estimer la composante à ajouter. Pour une réalisation plus simple, nous 

proposons, par la suite, une méthode approchée en fonctionnement diphasé avec la structure de 

commande en "a, b, c". 

V.4.2.3 ~éthode approchée 

L'idée de cette méthode consiste à remplacer la valeur estimée i* sO par la composante 

homopolaire mesurée iso (figure V -17). En régime permanent diphasé, nous considérons que 

les courants (i5a, isb) dans les phases sont égaux à leurs références (i* sa' i* sb)ref de commande, 

soit: 
* * 

. isa + isb isaref+ isbref . 
1sO = -3-- = 3 =- lscref 

Dans ce cas, les deux références de commande sont couplées avec les courants mesurés, 

et deviennent : 
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Remarque : Cette expression est uniquement valable en régime permanent, et non 

pendant le régime transitoire. Le choix provient du fait que la composante homopolaire ne 

participe pas à la création du couple. L'efficacité de cette stratégie sera confirmée par la 

simulation et 1' expérience. 

Sur la figure V -17, le "bloc" de compensation des mesures joue deux rôles importants. 

D'une part, en fonctionnement triphasé, c'est le rôle de compensation des mesures: la 

composante homopolaire mesurée est ajoutée à chaque référence, ce qui permet de supprimer la 

distorsion d'onde du courant, donc d'améliorer sensiblement la qualité du couple. 

D'autre part, en cas d'inhibition du bras de l'onduleur, la mise en service du neutre du 

moteur au point milieu d'alimentation permet d'élaborer automatiquement les deux références de 

commande, en adaptant le fonctionnement diphasé à couple constant. 

L'avantage de cette méthode est de rattraper rapidement l'amplitude et aussi la phase du 

courant, et de diminuer sensiblement la dégradation des performances mécaniques (notamment 

le couple et la vitesse du moteur). De plus, elle présente une simplicité de mise en œuvre, car 

après la détection d'un défaut (DFl, DF2), elle ne nécessite que la connexion du neutre de la 

machine au point milieu de l'alimentation. 

Compensation des mesures 

+ 

+ 

-------. 
Comparateur • 
à hystérésis 

Contrôle des courants 

Figure V-17: Structure de la compensation des mesures. 
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V.5 RESULTATS DE SIMULATIONS 

La mise en service du neutre du moteur au point milieu de 1' alimentation, amène le 

fonctionnement de la machine synchrone au mode diphasé indépendant. Selon les stratégies de 

commande rapprochée, nous examinerons les comportements électromécaniques de l'ensemble 

en mode diphasé. 

V.5.1 Stratégie de conduite en mode diphasé avec deux sources de tension 

idéales 

Dans un premier temps, nous faisons les essais de simulations en utilisant deux sources 

de tension idéales, et le neutre du moteur est relié au point milieu (figure V-1). 

V.5.1.1 Marche dégradée diphasée sans changement de la commande 

Cette méthode consiste à utiliser uniquement le point milieu de l'alimentation et le point 

neutre du moteur, sans modification des séquences de commande. Supposons que les 

commandes du bras "C" soient inhibées, alors le couple moyen sur une période s'écrit 

(C.f. Annexe 1): 
_ 2 [ . 2 2 Lsd- Lsq . ] <rem>- f3 p 15 <I>f sm (<j>.J + f3 15 2 sm (2<1>.) 

Si l'on néglige la saillance du rotor en imposant <l>a égal à rt/2, on obtient le couple 

moyen maximal sur une période : 
2 2 

<r cm> max= y 3 PIs <I> f= 3 (r enJ triphasé 

Nous donnons ici les résultats de simulation de la machine synchrone alimentée par 

onduleur de tension sur la figure V -18 : 

-Sur la figure V-18(a), les courants de phases sont contrôlés par hystérésis; 

- Sur la figure V-18(b), les courants de phases sont commandés par MLI dans le 

référentiel statorique. 

On constate que l'ondulation du couple est importante et varie avec une fréquence 

double de celle du courant statorique. Malgré la présence de l'ondulation des grandeurs 

électromécaniques (le couple et la vitesse), cette stratégie conduit au courant minimal pour une 

charge donnée. 
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Courant: 4A/div 

1sa 

isb 

ise 

Q(t) : 1 rd/s/div 

rem : 2Nm/div 

2ms/div (T=20ms) 

Figure V-18( a) :Marche dégradée diphasée (2Jd3) (commande par hystérésis ). 

Courant: 4Ndiv 

isa 

isb 

ise 

Vcl, Vc2: 50V/div 

rem : 2Nm/div 

2ms/div (T=20ms) 

Figure V-18(b): Marche dégradée diphasée (2m3) (commande par MU). 

V.5.1.2 Marche dégradée diphasée optimale (L1<!>=n/3) 

Le fonctionnement optimal de la machine synchrone en marche diphasée consiste à 

contrôler le couple en valeur constante en respectant la loi de commande qu'on a développée 

(~<j>=n/3). Si la machine synchrone triphasée est alimentée par deux sources de courant 

sinusoïdales déphasées de rr,/3, en tenant compte que du fondamental, le couple est constant. 
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Pour une machine alimentée par l'onduleur de tension, nous pouvons contrôler deux 

courants statoriques suivant deux références de commande sinusoïdales déphasées de rc/3, en 

reliant le neutre du moteur au point milieu de l'alimentation. Nous présentons les résultats de 

l'ensemble en mode diphasé optimal (~<!>=rc/3), alimenté par un onduleur de tension contrôlé en 

courant sur la figure V-19. Les deux références de commande sont générées à partir de la 

position du rotor, donc la fonction d'autopilotage assure le déphasage égal à rc/3, et la boucle de 

vitesse définit l'amplitude Cis ref) et la phase du vecteur courant ( <!> ref), en fonction de la charge 

demandée. 

t 

ï 
l 

-i' 

J 
~~~wwMM~~~~N~ 

J 
~1 

tsa 

isb 

ise 

Tension : 50V /div 

V cl 
Vc2 

rem : 2Nm/div 

2ms/div (T=20ms) 

Figure V-19: Marche dégradée diphasée avec la méthode directe (JT:/3) (MU). 

Sur la figure V-20, nous donnons les résultats de simulation en mode diphasé, dont les 

références de commande sont élaborées par la méthode précise (de façon additionnelle). 

---.- r----,---,---,---1 
Courant : 4Ndiv .: 

isa 

isb 

lSC 

Tension: 50V/div 

~ ~ V cl 
1 

[ Vc2 

rem : 2Nm/div 

2ms/div (T=20ms) 

Figure V-20: Marche dégradée diphasée avec la méthode précise (ML!). 
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Sur la figure V-21, les résultats sont obtenus avec la méthode approchée, dont les 

références de courant sont élaborées en ajoutant la composante homopolaire mesurée : 

-La figure V-21(a) présente les résultats de simulation avec stratégie de commande des 

courants par hystérésis ; 

-La figure V -21(b) montre l'allure des grandeurs avec contrôle des courants par MLI, 

dans le référentiel statorique ; 

-La figure V-21(c) montre l'allure des grandeurs avec contrôle des courants par MLI, 

dans le référentiel rotorique en utilisant uniquement deux boucles (d, q) (figure V-17). 

; 

l 

i -
' 

i 

' 1 -

Figure V-2l(a): Commande par hystérésis (méthode approchée). 
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Courant : 4Ndiv 
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Tension : 50 V /div 

V cl 
Vc2 

rem : lNm/div 

2ms/div (T=20ms) 

Courant : 4Ndiv 

Isa 

isb 

Ise 

Tension : 50V /div 

V cl 
Vc2 

rem : 2Nm/div 

2ms/div (T=20ms) 

Figure V-2l(b): Commande par MLI dans le référentiel statorique (méthode approchée). 
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Courant: 4Ndiv 

isO 

isd 

isq 

rem : 2Nm/div 

2ms/div (f=20ms) 

Figure V-21(c): Commande par ML! dans le référentiel rotorique (méthode approchée). 

V.5.2 Influence de l'imperfection des sources de tension 

diviseur de tension capacitif 

utilisation d'un 

Si les deux sources de tension sont obtenues par un diviseur de tension capacitif, alors 

les variations des tensions d'alimentation peuvent influencer les grandeurs électromécaniques de 

façon importante. 

Nous présentons l'allures des courants et des grandeurs mécaniques en figures V-22, 

pour deux valeurs de capacité différentes, en utilisant deux types de séquences de commande 

dans le référentiel statorique. 

Courant : 4Ndiv 

isa 

isb 

Ise 

Tension : 50 V /div 
V cl 
Vc2 

0 

rem : 2Nm/div 

2ms/div (f=20ms) 

Figure V-22(a): Stratégie de commande par hystérésis (C = 2,5mF). 
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Figure V-22(b): Stratégie de commande par hystérésis (C = JmF). 

Figure V-22(c): Stratégie de commande par ML! (C = 2,5 mF). 

Figure V-22(d): Stratégie de commande par ML! (C = lmF). 
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Remarque: 

- Les résultats de simulation montrent que les variations des tensions d'alimentation sont 

d'autant plus importante que les capacités sont de faibles valeurs, 

- Dans le cas du contrôle par hystérésis, la variation des tensions (vci,Vc2) n'a pas 

d'influence notable sur la qualité de couple, si les tensions d'alimentation sont suffisantes. Par 

contre, elle induit des ondulations de couple dans le cas du contrôle par MLI. 

- La forte variation des tensions risque de rendre le système instable ; cet inconvénient 

peut être toutefois attenué en reliant le point neutre du réseau au point milieu (figure VI-23). 

Redresseur 1 V cl Onduleur 
synchrone j-I de tension 

vc2 

1 / 

Figure V-23 : Utilisation du point neutre du réseau. 

V.5.3 Stratégie de commande rapprochée avec diviseur de tension actif 

En marche dégradée diphasée, on peut également envisager un diviseur de tension actif 

(C.f. figure V -5). Le fonctionnement en diphasé avec diviseur de tension actif pose des 
·"'" 

problèmes particuliers au niveau de l'A.C.R. Selon les analyses fonctionnelles (C.f. V.1.2), les 

deux phases ne peuvent pas être commandées indépendamment. Pour obtenir un 

fonctionnement optimal, la séquence de commande doit respecter les règles de commutation. 

V.5.3.1 Séquence de commande complémentaire 

Cette stratégie consiste simplement à rendre complémentaire la commande du bras 

diviseur de celle du bras alimentant la phase "A". La commande du bras de la phase "B" est 

alors indépendante. 

Les résultats de la simulation sont donnés en figure V -24(a). Nous constatons que le 

courant dans la phase "A" est parfaitement contrôlé (figure V-24(b)); par contre le courant dans 

la phase "B" dépasse légèrement la bande d 'hystérésis, puisque certaines séquences de 

commande donnent lieu à des périodes de roue libre. 
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Courant: 4A/div 

lsa 

isb 

lsc 

Q(l) : 10 rd/s/div 

rem : 2Nm/div 

2ms/div (T=20ms) 

Figure V-24( a) : Comnuznde du diviseur complémentaire de la phase A. 

Courant: 4A/div 

isa, isa ref 

isb, isb ref 

!SC 

Q(t): 10 rd/s/div 

rem: 2Nm/div 

0,5ms/div (T=20ms) 

Figure V-24(b): Détail des ondes du courant er du couple. 

V.5.3.2 Séquence de commande optimale 

Pour améliorer la qualité des ondes des courants, on définit les séquences de commande 

de la manière suivante : 

Si E1>E2, la séquence de commande du bras diviseur est complémentaire de 

celle de la phase "A" ; 

Si Et<E2, la séquence de commande du bras diviseur est complémentaire de 

celle de la phase "B". 

E1 et E2 représentant alors les erreurs entre les références et les mesures (figure V-25). 
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i~bef~ €2 

1 - C2r b 

Figure V-25 : Génération des séquences de commande optimales. 

La simulation (figure V -26), avec cette stratégie de contrôle, montre que 1 'onde du 

courant dans la phase "A" (ou "B") est légèrement améliorée par rapport au cas précédent. Par 

contre elle présente une fréquence de commutation plus élevée, ce qui donne lieu à des pertes 

supplémentaires. 

Courant : 4A/div 

lsa 

isb 

lsc 

D(t) : 10 rd/s/div 

rem: 2Nm/div 

2ms/div (T=20ms) 

Figure V-26( a) :Allure des courants et du couple (séquence de commande optimale). 

Courant: 4A/div 

isa . isa ref 

isb, isb ref 

Ise 

~ 
rl(t) : 10 rd/s/div 

II'\IV\IVWVvV/v'IN'.i''.rvJ rem : 2Nm/div 
] 

0,5ms/div (T=20ms) 

Figure V-26(b) :Détail des ondes du courant et du couple. 
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CONCLUSION 

Dans ce chapitre, nous avons étudié la faisabilité d'une conduite en mode diphasé au 

moyen de la simulation numérique. Deux stratégies de commande rapprochée, en marche 

dégradée, sont particulièrements intéressantes : contrôle du couple en valeur maximale ou 

contrôle du couple en valeur constante. Dans ce dernier cas, trois méthodes d'élaboration des 

courants de référence sont proposées, pour adapter la fonction d'autopilotage en 

fonctionnement diphasé. En vue de minimiser l'ondulation des grandeurs électromécaniques, le 

fonctionnement optimal en marche dégradée diphasée nécessite le respect de la loi de commande 

que nous avons développée (t1<)> = rr/3). 

Deux types de structures de commande sont réalisables en mode diphasé optimal : 

commande dans le référentiel statorique et dans le référentiel rotorique. 

Deux types d'alimentation de l'onduleur de tension peuvent être envisagés en vue 

d'obtenir deux courants sinusoïdaux: un diviseur de tension capacitif ou un diviseur de tension 

actif, servant comme deux sources de tension indépendantes. 

Le diviseur capacitif est limité en puissance (tension et courant), et introduit des 

ondulations des tensions d'alimentation. Pour éviter une grande dégradation des performances 

en fonctionnement diphasé, il est nécessite de surdimensionner la capacité de filtrage. 

Par contre l'utilisation d'un diviseur de tension actif supprime les problèmes rencontrés 

avec le diviseur de tension capacitif, mais nécessite un bras supplémentaire. 
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CHAPITRE VI 

V ALIDA TION EXPERIMENTALE 

Nous présentons dans ce chapitre, l'ensemble des essais expérimentaux que nous avons 

effectués lors de nos travaux sur les stratégies de conduite de la machine synchrone à aimants 

permanents alimentée par l'onduleur de tension en MLI. 

Pour valider les stratégies des commandes rapprochées que nous avons étudiées, nous 

avons réalisé une structure de commande "hybride" de la machine synchrone à aimants 

permanents alimentée par l'onduleur de tension contrôlé en courant. Les boucles de courant 

sont réalisées au moyen d'un dispositif analogique à hystérésis, la fonction d'autopilotage et 

l'asservissement de la vitesse sont effectués en numérique. 

Dans un premier temps, nous présentons la structure de la réalisation et la stratégie de 

commande en triphasé. Ensuite, nous avons simulé les deux types de défaut de commande sur 

l'onduleur. Les résultats expérimentaux sont alors comparés avec ceux que nous avons obtenus 

en simulation numérique. 

La marche dégradée se fait d'abord en mode monophasé, puis en mode diphasé en 

utilisant le point neutre du moteur. Deux stratégies de rattrapage en marche diphasée sont 

vérifiées expérimentalement. 

VI.l STRUCTURE ET STRATEGIE DE COMMANDE EN TRIPHASE 

Nous allons réaliser une structure de commande en "a, b, c" avec trois boucles de 

courants indépendantes, contrôlées par hystérésis. Nous avons utilisé un 

micro-contrôleur de type PCB83C552 qui est chargé de la fonction d'autopilotage et 

l'asservissement de vitesse. 
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VI.l.l Génération des courants de référence 

Le moteur utilisé est équipé d'une génératrice tachymétrique et d'un capteur de position. 

Ce dernier permet d'asservir à chaque instant, la phase des courants statoriques à la position du 

rotor. Le capteur de position employé est un codeur de type incrémentai monté directement sur 

l'arbre de la machine, il possède deux vois décalées de rc/2 comportant chacune 1024 points par 

tour, ainsi qu'une sortie supplémentaire donnant une impulsion par tour, qui servira alors 

comme repère de position (top zéro). 

L'alimentation de la machine synchrone en régime sinusoïdal, dans notre cas, est la 

meilleure solution en vue de la minimisation des harmoniques de couple. Pour reconstruire les 

courants de référence de forme sinusoïdale, nous avons adopté une résolution de 256 points par 

période électrique, soit 512 points par tours mécanique (p = 2). 

La figure VI-l donne le schéma de principe de la réalisation de la fonction d'autopilotage 

de la machine synchrone alimentée par l'onduleur de tension. 

EPROM2732A DAC0832 

8 bits 
données 

Codeur 

t 
IMé~oire 1 ~ C.N.A.) 

RAZ 

lref (Réglage de l'amplitude) 

Figure VI-l :Génération des courants de référence. 

La synthèse des courants de référence est réalisée comme suit: 

-le codeur incrémentai fournit la position instantanée es du rotor; 

1aref 

ib ref 

- l'angle es est additionné à l'angle de couple <1> (égal à rc/2) pour déterminer en 

permanence la position angulaire s du vecteur courant; 
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- la forme sinusoïdale des courants de référence des phases A, B et C est codée 

digitalement et stockée dans les mémoires EPROM. Comme la fréquence des courants de phase 

doit être synchrone de la vitesse du rotor (mode autopiloté), les trois EPROM sont adressées en 

parallèle par l'angle Ç,. Ainsi la sortie de l'EPROM de la phase A fournit le cosinus [cos(Ç)] de 

la phase instantanée du courant de référence iaref· Les EPROM des phases B et C étant 

programmée avec un déphasage ± 2rr,/3, pour délivrer également la valeur du cosinus de la 

phase instantanée des références ibref, icref· 

La référence analogique de la valeur instantanée d'un courant de phase est obtenue par 

un convertisseur DAC effectuant en même temps la multiplication du cos(Ç) par l'amplitude du 

courant Iref, pour la phase A par exemple. Ainsi, les ondes sinusoïdales de sortie des trois 

convertisseurs DAC sont des références de commande. Ces courants de référence servent 

ensuite au contrôle des courants délivrés par l'onduleur de tension suivant la technique retenue 

pour le contrôle des courants. L'amplitude des courants de référence est issue de la boucle 

d'asservissement de vitesse. 

En fonctionnement normal, nous avons choisi la stratégie de commande du couple 

maximum en réglant le décalage 'V à zéro (ou <1> = rt/2, en supposant que la saillance du rotor est 

négligeable). Elle se traduit, dans le référentiel statorique, par des références des courants 

statoriques synchrones avec les forces électromotrices du moteur et par un déphasage, entre la 

f.e.m. et le courant statorique, dans une phase, égal à zéro. 

La fonction d'autopilotage pour trois types de conduites, est réalisée par une carte 

d'autopilotage avec Micro-contrôleur PCB83C552 (8 bits, 12 MHz) (C.f. Annexe 4), et 

représentée sur le schéma "bloc" de la figure VI-2. 

FONCTION D'AUTOPILOTAGE 

<1> ref 

-

1 
Figure VI-2: Fonction d'autopilotage en mode triphasé, monophasé et diphasé. 
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VI.l.2 Contrôle des courants 

Dans la stratégie de contrôle par hystérésis, dont le schéma synoptique est représenté en 

figure 1-6 (C.f. chapitre 1.3), chaque courant de phase est comparé au courant de référence à 

l'aide d'un comparateur dont la sortie commande directement, de manière complémentaire, les 

deux transistors du bras correspondant de l'onduleur. 

La largeur d'hystérésis est ajustée de façon proportionnelle à l'amplitude du courant, ce 

qui permet de conserver la modulation sur toute la gamme de courant et d'apporter une solution 

simple aux problèmes rencontrés à basse vitesse. En pratique, on est dépendant des 

caractéristiques de l'onduleur (ton, toff) et il n'est pas possible de réduire l'hystérésis en deçà 

d'une certaine valeur. 

Toutes les fonctions utilisées sont classiques, réalisées simplement à partir 

d'amplificateurs opérationnels, de comparateurs et d'éléments passifs; le schéma synoptique de 

la réalisation des boucles de courant est présenté dans l'Annexe 4. La tolérance des composants 

et la présence d'offset sur les amplificateurs opérationnels ne permet pas d'avoir un montage 

parfaitement symétrique. La somme des trois sorties isa, isb, ise n'est donc jamais nulle. Sans la 

présence de la boucle de compensation (C.f. figure V -17) qui réinjecte cette erreur à l'entrée de 

chaque phase, ce déséquilibre aurait pour effet d'imposer une composante homopolaire de 

courant dans les enroulements de la machine, mais celle-ci ne pourrait pas circuler puisque le 

neutre est isolé. 

VI.1.3 Essais en fonctionnement normal 

La structure de la réalisation de l'ensemble convertisseur-machine est représentée en 

figure Vl-3. 

Pour un fonctionnement moteur à couple maximal à la vitesse l/4 nominale, les résultats 

de simulation (figure Vl-4) donnent respectivement l'allure des courants et les séquences de 

commande correspondante. 
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* 
Asservissement et l'autopilotage en numérique 

courants 
par hystérésis 

(isa, isb, ise) 

Figure VI-3 :Structure générale de I'autopilotage et de la régulation de vitesse. 

Courants 
2A/ div 

isa ref 
Isa 

Séquences 
de 

commande 

5ms/div 
(T= 40ms) 

Figure VI-4(a): Allure du courant et de fa commande d'un transistor. 
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_j__-'---j _ _l __ -L------L--1 _______,_______, 

Figure VI-4(b) :Allure des courants en fonctionnement normal. 

Courants 
SA 1 div 

Isa 
isb 
ise 

Courant d'induit 
(charge) 
SA 1 div 

Sms 1 div 
(T =39,Sms) 

Malgré la simplicité de la commande par hystérésis, nous pouvons noter, à partir des 

résultats obtenus par l'expérience, qu'elle permet une bonne poursuite du courant de référence 

exception faite des ondulations. Ces dernières dépendent essentiellement du point de 

fonctionnement et conduisent à une fréquence de commutation des interrupteurs variable, ce qui 

provoque un niveau de bruit relativement important (origine de vibrations mécaniques gênantes 

pour certaines applications). 

L'indépendance des trois boucles conduit à l'apparition de périodes de roue libre qui 

provoquent un dépassement des limites fixées par la plage d'hystérésis et une disparition de la 

modulation pour les faibles valeurs de courant. 

Le comportement peut être amélioré en mettant en œuvre des boucles de courant 

couplées (deux mesures déduisent la troisième) ou en ajoutant la composante homopolaire 

mesurée dans chaque phase. C'est cette dernière solution que nous avons retenue. 

Contraintes imposées à l'onduleur : Pour des raisons technologiques (temps de 

stockage des transistors) l'onduleur exige une durée minimale entre l'ouverture (fermeture) et la 

fermeture (ouverture) d'un même interrupteur (t0 n, toff). Cette butée est souvent atteinte lors de 

l'utilisation de ce type de stratégie, ce qui a pour effet d'introduire des dépassements anormaux 

du courant hors de la bande d 'hystérésis. Sur ce point particulier (ton. toff), cette méthode 

nécessite donc l'utilisation d'un onduleur performant. 
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VI.2 CONSEQUENCES DES DEFAUTS DE COMMANDE DE L'ONDULEUR 

Pour observer les conséquences des défauts de commande de l'onduleur sur l'ensemble 

de 1' entraînement de la machine synchrone à aimants permanents, nous avons simulé deux 

types de défaut (DFl, DF2) lors des essais expérimentaux. 

Vl.2.1 Un transistor inhibé (DFl) 

Les allures des courants en fonction normale (à vide), sont données en figure VI-5. 

Dans la même condition de charge. nous bloquons la commande du T31. La figure VI-6 

présente l'allure des courants en cas d'un défaut de fermeture (DFl). Les résultats 

expérimentaux contïrrnent les résultats de simulation numérique que nous avons présentés dans 

le chapitre IV. 

' + -

Courants 
2A/ div 

lsa 

isb 

lsc 

!Oms 1 div 
(T=37,2ms) 

Figure VI-5: Allure des courants en fonctionnement triphasé (à vide). 
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_i ____ L 
Figure Vl-6 :Défaut de commande sur un transistor. 

VI.2.2 Deux transistors inhibés sur un bras (DF2). 

Courants 
2A/div 

lsa 

isb 

Ise 

!Oms 1 div 
(T=37,2ms) 

En cas d'inhibition des deux commandes sur l'un des trois bras de l'onduleur, l'allure 

des courants montre le fonctionnement monophasé avec les séquences de commande en triphasé 

(en figure VI-7). Les résultats prouvent la corrélation entre l'expérience et la simulation. 
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Courants 
2A 1 div 

lsa 

ise 

isb 

lOms 1 div 
(T=37,2ms) 

Figure VI-7: Défaut de commande sur deux transistors de puissance. 

VI.3 STRATEGIE DE RATTRAPAGE EN MARCHE MONOPHASEE 

Pour améliorer l'ondulation du couple, nous avons validé une stratégie de commande 

rapprochée que nous avons développé dans le chapitre IV.3 : contrôle du couple en valeur 

moyenne maximale. 

VI.3.1 Contrôle du couple en valeur moyenne maximale 

Nous présentons les courants en fonctionnement monophasé, sans modification des 

séquences de commande, en figure VI-8. 

La figure VI-9 montre les courants en marche dégradée monophasée optimale par 

modification des séquences de commande. 
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Courants 
SA 1 div 

lsa 

isb 

ise 

lOms/div 
(T=33,3ms) 

Figure Vl-8 :Fonctionnement monophasé sans modification de la commande. 

Figure Vl-9: Marche monophasée optimale (i5a et isb déphasé den). 

Courants 
SA 1 div 

!sa 

Îsb 

Ise 

lüms/div 
(T=33,3ms) 

Nous constatons que la stratégie de commande rapprochée en mode monophasé conduit 

à des formes des courants bien sinusoïdales et déphasée de 1t. Dans ce cas l'amplitude du 

courant est minimale pour une charge donnée, ce qui améliore le rendement global du système 

d'entraînement. 
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VI.3.2 Evolution des grandeurs électromécaniques en régime transitoire 

Nous donnons ici deux relevés expérimentaux sur les variations du courant et de la 

vitesse pendant la transition de passage du fonctionnement triphasé à la marche dégradée 

monophasée. Le premier relevé présente le passage du fonctionnement triphasé au mode 

monophasé, sans mcxlification des séquences de commande (figure VI-10) ; le deuxième relevé 

illustre la transition du fonctionnement triphasé au mode monophasé, avec changement des 

séquences de commande optimales en monophasé (figure VI-11). 

Courant 
5A 1 div 

1sa 

Vitesse 
300tr/m/div 

ls/div 
(T ==33,3ms) 

Figure Vl-10: Passage en 11UJde monophasé sans modification de la commande. 
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Figure VI-11 :Passage en mode monophasé optimal (n). 

Courant 
SA 1 div 

1sa 

Vitesse 
300tr/m/div 

250ms/div 
(T=33,3ms) 

On note une amélioration visible sur l'allure du courant et la rapidité de réponse de la 

vitesse. Par contre, il n'y a pas de changement notable sur l'ondulation du couple (C.f. résultats 

de simulation présentés dans le chapitre IV). 

VI.4 STRATEGIE DE RATTRAPAGE EN MARCHE DIPHASEE 

Les stratégies de commande en marche diphasée nécessitent de connecter le neutre du 

moteur au point milieu de l'alimentation. Dans un premier temps, nous avons validé les 

stratégies de contrôle par deux sources de tension indépendantes en utilisant deux redresseurs 

monophasés (figure VI-12), dont la tension de sortie est lissée par une capacité de filtrage. 

Ensuite nous avons remplacé ces sources de tension par un diviseur de tension capacitif afin 

d'étudier l'influence des variations des tensions d'alimentation sur les grandeurs électriques et 

mécaniques. Enfin nous avons validé les stratégies de commande en marche dégradée diphasée 

avec un diviseur actif. 
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110 v-

llO V-

Onduleur 
de 

tension 
Neutre 

~---------J/ ____________________ ~ 

Figure V/-12 : Machine synchrone alimentée par deux sources de tension. 

VI.4.1 Contrôle du couple en valeur moyenne maximale 

Les essais s'effectuent en bloquant les commandes sur un bras, les séquences de 

commande restent en mode triphasé. et on relie uniquement le neutre du moteur au point milieu 

de l'alimentation. 

Les résultats expérimentaux (figure VI-13) montrent que cette méthode conduit au 

courant minimal pour une charge donnée. L'amplitude du courant a augmenté de 1,5 fois par 

rapport au fonctionnement en triphasé. Par contre la fréquence de commutation est beaucoup 

plus élevée par rapport au fonctionnement sans neutre, ce qui donne des pertes de commutation 

supplémentaires. 

Figure V/-13: Marche dégradée diphasée avec neutre relié (2Trl3). 

Courant 
2A/ div 

isa ref 

lsa 

isb 

Ise 

Sms 1 div 
(T = 37,2ms) 
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VI.4.2 Contrôle du couple en valeur constante 

Le fonctionnement optimal de la marche dégradée en mode diphasée consiste à contrôler 

deux courants de phase déphasé de rc/3, et à maintenir la position du vecteur courant décalée de 

rc/2 par rapport l'axe du rotor, comme en fonctionnement triphasé. Nous présentons ici les 

résultats expérimentaux selon la fonction d'autopilotage. 

VI.4.2.1 Méthode directe 

Les deux références de commande sont élaborées à partir de la position du rotor par le 

micro-contrôleur PC083552. Les deux sinus, déphasés de rc/3, sont enregistrés dans un tableau 

de mémoire (EPROM), adressé par un compteur binaire. Ils définissent la phase de la référence 

de commande, l'amplitude de cette référence courant est donnée par la boucle de vitesse. 

Dans ce cas, les deux courants dans les enroulements de la machine sont contrôlés de 

manière indépendante et décalés de rr./3. Les relevés expérimentaux des courants sont présentés 

en figure VI-14. 

+ ... ... 

' 1 
+ 

~~ ' 

i' --·. • 1 îi' 

1 
1 

! 
~ 

1 ~ 
' 

1 

T ... 
± 

1 
1 
l 

l 1 1 ..... 
1 ' '" "' -,•.! t L l' a a 1 

1 1 1 
1 1 1 

1 1 

' ! i 
1 

Courant 
2A 1 div 

isa ref 

lsa 

isb 

lsc 

Sms 1 div 
(T = 37,2ms) 

Figure Vf-14: Marche dégradée diphasée (Jr/3) avec la métlwde directe. 
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VI.4.2.2 Méthode approchée 

Nous avons élaboré les deux références de commande en utilisant le courant 

homopolaire mesuré (son principe a été présenté en figure V -17). Grâce au circuit de 

compensation des mesures, cette méthode nous permet de réaliser facilement la fonction 

d'autopilotage en diphasé. 

Nous présentons les ondes des courants et leur déphasage en temps réel sur la 

figure VI-15, et constatons que leurs allures sont moins bonnes qu'avec la méthode précédente. 

Par contre la fréquence de commutation est sensiblement diminuée par rapport à la méthode 

précédente, puisque les deux courants sont couplés grâce à la compensation du courant 

homopolaire mesuré. 

- 1 

Courant 
2A/ div 

lsa rci 

lsa 

Ïsb 

lsc 

5ms 1 div 
(T = 37,2ms) 

Figure V/-15: Marche dégradée diphasée (;r/3) avec la méthode approchée. 

VI.4.3 Influence de la variation des tensions sur les caractéristiques 

électromécaniques avec diviseur de tension capacitif 

Dans le paragraphe précédent, nous avons validé le fonctionnement diphasé autopiloté 

de la machine synchrone à aimants permanents avec deux stratégies de commande rapprochée : 

- Contrôle du couple en valeur moyenne maximale, 

- Contrôle du couple en valeur constante. 

Il faut noter que ces deux stratégies sont réalisées avec deux sources de tension 

indépendantes. En réalité, les deux sources de tension sont souvent obtenues par un diviseur de 
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tension capacitif. Les tensions de sortie ne sont pas constantes, leur variations dépendent du 

dimensionnement de la capacité de filtrage. 

llOV- tV cl 
Ondule ur 

vc de Neutre 

llO V- t vc2 
tension 

~--------~/------------------~ 

Figure Vl-16: Machine synchrone alimenrée par un diviseur de tension capacitif. 

Les essais sont effectués sur deux capacités de filtrage ( 4,7mF) en série qui constituent 

le diviseur de tension. 

Les figure YI-17(a, b) représentent les allures des courants selon la méthode directe: 

-Figure 17(a) : neutre connecté avec conservation des séquences de commande (2rr/3), 

-Figure 17(b) : neutre connecté avec changement de la commande (rr/3). 

Tension 
Vc: 20V/div 

Vc2: 20V/div 

Courant 
SA 1 div 

lsa 

isb 

lüms 1 div 
(T = 34,5ms) 

Figure VJ-17(a): Marche dégradée diphasée (2nl3), avec la méthode directe. 
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Tension 
Vc: 20V/div 

Vc2: 20/div 

Courant 
2A. / f!IV 

Isa 

isb 

lüms 1 div 
(T = 34,5ms) 

Figure Vf-17(b): Marche dégradée diphasée (Jr/3), avec la métlwde directe. 

La figure VI -18 montre les ondes des courants et la variation de tension (v c2) en 

fonctionnement diphasé optimal avec la méthode d'autopilotage approchée. 

+ + 
! 

Tension 
Vc: 20V/div 

Vc2 : 20/div 

Courant 
SA 1 div 

lsa 

isb 

lüms 1 div 
(T = 35ms) 

Figure VJ-18: Marche dégradée diphasée {n:/3) avec fa méthode approchée. 
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Observation : 

Le fonctionnement avec deux boucles indépendantes ne donne pas des résultats 

satisfaisants. C'est la méthode approchée qui présente de meilleurs résultats, puisque les 

courants réels sont couplés grâce au courant homopolaire réinjecté dans chaque phase. 

La variation de tension (V c2) et le déséquilibre des courants dans les boucles de mesure, 

ne permet pas un fonctionnement correct en mode diphasé indépendant (21t/3 ou Tt/3) avec 

l'autopilotage direct. Par contre la méthode approchée conduit aux courants quasis sinusoïdaux, 

et présente une solution simple et efficace en réalisation analogique. 

VI.4.4 Commande rapprochée avec diviseur de tension actif 

stratégies 

validation des 

La séquence de commande avec un diviseur de tension actif (figure VI-19) est choisie en 

complémentaire sur la phase "A". Les essais sont effectués, d'abord sur la marche diphasée 

2rc/3, puis sur le fonctionnement optimal (rc/3) avec la méthode directe, en supposant que le 

courant dans la phase inhibée est nul. 

llO V-

llO V-

Diviseur actif 

Onduleur 
de 

tension 
Neutre 

Figure VI-19: Machine synchrone alimentée par un diviseur de tension actif. 
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La figure VI-20(a) donne allure des courants en diphasé avec le déphasage de 27t/3, le 

détail des commutations est illustré en figure VI-20 (b). 

Courant 
5A 1 div 

Îsb 

lsa 

lüms 1 div 
(T =-+Oms) 

Figure Vl-20(a): Marche dégradée avec diviseur de tension actifr2TC13). 

Figure V!-20(b): Détail des courants de phase (2TC13). 

Courant 
SAI div 

Ïsb ref 

isb 

lsa 

2ms 1 div 
(T = 40ms) 
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Sur la figure VI-21, nous donnons également les allures des courants, les séquences de 

commande, et le détail des commutations pour le fonctionnement diphasé optimal (rt/3). 

Courant 
SA/div 

Ïsb ref 

Îsb 

lsa 

5ms 1 div 
(T=40ms) 

Figure Vl-21 (a) : Fonctionnemem diphasé optimal avec diviseur de tension actif (TC/3 ). 

Courant 
SA 1 div 

Îsb 

lsa 

C11 

C21 

2ms 1 div 
(T=40ms) 

Figure Vl-21 (b) :Allure des collrants de phase avec diviseur de tension actif ( Jr/3). 
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VI.4.5 Evolution des grandeurs électromécaniques en régime transitoire 

Nous avons adopté la méthode approchée en vue de concevoir une stratégie de 

rattrapage lors du passage du fonctionnement triphasé au mode diphasé optimal. Comme le 

temps de détection du défaut nécessite au moins une période électrique, le fonctionnement de la 

machine synchrone passe d'abord au mode monophasé, puis après l'interconnexion du neutre 

au point milieu de l'alimentation, revient automatiquement à la marche diphasée optimale. 

Les essais sont effectués sur deux sources de tension (C.f. figure VI-12). Les relevés 

expérimentaux donnent l'évolution du courant de phase et la variation de vitesse en régime 

transitoire (figure VI-22). Ils montrent que la stratégie de rattrapage en diphasé, en utilisant le 

point neutre du moteur, permet de conserver les grandeurs électromécaniques, surtout le couple 

du moteur. Si la détection de défaut est effectuée en moins de trois périodes électriques, les 

performances de l'ensemble d'entraînement sont maintenues. 

Nous donnons également les comparaisons entre deux stratégies de rattrapage : 

- Méthode directe : les résultats sont présentés en figure VI-23(a) ; 

-Méthode approchée: résultats de la figure VI-23(b). 

Les résultats expérimentaux montrent l'efficacité de la dernière solution. 
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1 1 : l ~ 
~----+-~,-~:+--r--r-r---r--~~-. -----r------1 

1 l : l 

1 1 :1 1 t '' 1 

1 1 
:1 1 
~ 1 ' 

Figure VI-22( a) :Stratégie de rattrapage en mode diphasé ( 7r/3 ). 

Courant 
SA/ div 

lsa 

Vitesse 
300tr/m/div 

50ms 1 div 
(T = 39ms) 

Courant 
5A 1 div 

lsa 

Îsb 

lsc 

lOms/div 
(T = 39ms) 

Figure VI-22(b): Allure des courants en marche dégradée diphasée {7r/3). 
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Courant 
lA/ div 

lsa 

Vitesse 
150tr/m/div 

5s/div 
(T= 76,6ms) 

Figure VI-23(a): Stratégie de rattrapage avec la méthode directe (1C13). 

Courant 
lA 1 div 

lsa 

Vitesse 
150tr/m/div 

ls/div 
(T = 76,6ms) 

Figure VI-23(b): Stratégie de rattrapage en mode diphasé avec la méthode approchée (Jr/3). 
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CONCLUSION 

Dans ce chapitre, nous avons validé les strategtes de commande de l'ensemble 

onduleur-machine synchrone en fonctionnement triphasé, monophasé et diphasé. 

La commande du couple par orientation du champ conduit à une solution simple de mise 

en œuvre. 

Grâce à la simplicité du contrôle des courants par hystérésis, la machine synchrone 

autopilotée présente de meilleure réponse dynamique en fonctionnement normal et en 

fonctionnement dégradé. 

En marche dégradée monophasé, la méthode de contrôle du couple par la valeur 

moyenne maximale est vérifiée. Cette méthode améliore l'onde des courants, présente un 

fonctionnement à facteur de puissance quasi unitaire, et conduit ainsi à l'augmentation du 

rendement du système global. 

L'utilisation du neutre de la machine nous permet d'obtenir un fonctionnement en mode 

diphasé. La loi de commande du couple constant est justifiée par les résultats expérimentaux. 

Elle montre que deux solutions sont possibles pour la marche dégradée en diphasé: un diviseur 

de tension capacitif ou un diviseur de tension actif. 

Le diviseur de tension capacitif est limité en puissance ; le diviseur de tension actif n'a 

pas cet inconvénient. 



CONCLUSION GENERALE 
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CONCLUSION GENERALE 1 

Le travail présenté dans ce mémoire montre la faisabilité d'une stratégie de 

fonctionnement dégradé optimal du système de conversion réversible "redresseur-onduleur­

machine synchrone". 

Dans un premier temps, nous avons établi un modèle de simulation numérique qui nous 

a permis d'étudier le comportement de l'ensemble d'entraînement, à partir de la description 

fonctionnelle par le formalisme des réseaux de Petri. 

Nous avons ensuite comparé, par simulation, les deux structures courantes de 

commande de la machine synchrone. La commande directe "a, b, c" et la commande 

indirecte "d, q". Nous avons ainsi montré que la commande directe "a, b, c" est facile à adapter 

pour la marche dégradée monophasée, en cas de défaut sur un bras, lorsque le neutre est isolé. 

Après 1 'étude de la commande en marche triphasée normale, nous nous sommes 

intéressés aux défauts de commande qui peuvent perturber le fonctionnement de la chaîne de 

conversion. Nous avons ainsi étudié l'influence de l'absence de commande, d'un ou de 

plusieurs transistors de puissance du redresseur puis de l'onduleur, sur les caractéristiques 

électromécaniques du système. 

Ceci nous a conduit à envisager une stratégie de fonctionnement dégradé en marche 

monophasée, seule possibilité de rattrapage lorsque le neutre est isolé. Nous avons alors 

comparé deux types de commande et montré que le changement des séquences permet d'avoir 

un fonctionnement optimal à facteur de puissance quasi-unitaire. 

Le fonctionnement monophasé présente tout de même une ondulation de couple 

relativement importante, qui influe sur la structure de la régulation de vitesse. Nous avons 

montré, par la suite, que cette ondulation du couple peut être diminuée ou supprimée en utilisant 

un fonctionnement dégradé diphasé; cela suppose que le neutre de la machine soit connecté au 

point milieu de l'alimentation continue, par un diviseur passif capacitif ou par un diviseur actif à 

éléments commandés. 

Deux stratégies de contrôle du couple ont alors été envisagées: commande du couple en 

valeur moyenne maximale et commande du couple en valeur constante. 
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A charge constante, la première méthode donne un couple pulsatoire avec des courants 

absorbés 1,5 fois plus élevés qu'en fonctionnement normal, alors qu'avec la deuxième 

méthode, qui permet l'obtention d'un couple constant, les courants sont v3 fois plus important 

qu'en fonctionnement triphasé. 

Enfin, les résultats expérimentaux que nous avons relevés permettent la validation de 

ceux obtenus par simulation numérique et confirment ainsi les méthodes et les stratégies de 

conduite proposées. 

Les suites à donner à ce travail sont nombreuses ; nos travaux futurs porteront 

principalement sur : 

- l'amélioration du modèle de la machine, en tenant compte de la distribution spatiale de 

la f.e.m non-sinusoïdale, en vue de minimiser les harmoniques de couple; 

- l'intégration, dans la commande, de l'algorithme de contrôle des modes de marches 

pour tester et vérifier le passage effective à la marche dégradée. Ceci nécessite, auparavant, la 

conception d'un circuit fiable de détection de défauts et d'identification du mode de défaillance ; 

- l'extension du principe de la marche dégradée à la machine asynchrone et à la machine 

à réluctance variable. 

En ce qui concerne les expérimentations, il faudra réaliser la partie analogique par des 

techniques numériques, pour des raisons de facilité de réglage, de modification de l'algorithme 

de commande et, notamment, de changement de modes de fonctionnement au niveau de 

l'Automate de Contrôle des Modes de Marches (A.C.M.M.). 

Enfin il faudra aussi valider les stratégies de contrôle dans le référentiel rotorique que 

nous avons étudiées au chapitre V. 
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ANNEXE 1 

TRANSFORMATIONS ET EQUATIONS UTILISEES 

A 1-1 Transformation de Concordia et de Park. 

Ces transformations sont classiques, mais ce rappel nous permet de préciser les 

notations et de donner une présentation unifiée aux machines synchrones à aimants permanents 

que nous avons utilisée. 

( d) 

/~ 

a 

a, b, c: enroulement statorique 
f: enroulement d'excitation 

q ' 
\ 

1 

1 

1 

Modèle de Park de la machine 
synchrone à aimants 

Figure AI-l :Représentation d'un moteur synchrone à aimants permanents. 

+ La matrice de Concordia permet de transformer un système triphasé [X]3 en une 

composante homopolaire xo et un système diphasé [X]a~: 

avec: 
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En inversant cette relation, nous pouvons exprimer la composante homopolaire et le 

système diphasé par : 
T 

xo =[T 3 1] [Xh et 

+ La transformation de Park permet de factoriser un système diphasé quelconque au 

moyen d'une matrice de rotation d'angle 1; notée P(/;) : 

): [ cos(/;) -sin(/;) J 
P(~) = 

sin(/;) cos(/;) 

Pour un système triphasé direct, il est possible d'écrire : 

On notera [X]p le vecteur formé par les composantes de Park Xd et xq obtenues après 

application de transformation de Park à un système diphasé quelconque: 

Nous avons utilisé une forme normée des transformations de Concordia et de Park, ce 

qui permet d'assurer la conservation de puissance : 

Pour faire apparaître directement la composition des transformations de Concordia et de 

Park, nous étendons les résultats précédents à un système triphasé quelconque [Xh: 

[X]3 = [T 31] x0 + [T 32] P(p8) [X]r 

Il est possible de déterminer la composante homopolaire et les composantes de Park par 

les relations inverses : 
T 

xo=[T31] [Xh 
T 

[X]p = P( -p8) [T 3 2] [X]3 
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En utilisant les transformations précédentes, les inductances propres et mutuelles 

(C.f. Chapitre II.3.1) de la machine synchrone se mettent sous une forme simple: 

avec 

Al-2 Equations de Concordia 

{ lso= Lo + 2 Mo 
lsc= Lo- Mo 

D'après la transformation de Concordia, les équations de la machine synchrone à 

aimants permanents deviennent : 

- Equations des flux : 

avec: 

La= Lao+ La 1 cos (2p8) 

L~ =Lao- La 1 cos (2p8) 

La~= La 1 sin (2p8) 

- Equations des tensions : 

-Le couple électromagnétique: 

et 

~<P 
dt sO 

d 
dt <Psa 

Lao= Lo- Mo 

3 
La1=2Ll 

r-------------------------~ 

(Al-1) 
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Al-3 Equations de Park 

D'après la transformation de Park, les équations des flux et des tensions se mettent sous 

une forme plus simp,...le;....._: --------------------. 

<l>so= lsoiso 

<1> sd = Lsd isd + <1> f 

<1> sq = Lsq Îsq 
avec 

<l>fO : le flux constant induit par les aimants. 

R . 1 d. 
Vso= slso+ sOdt 1sO 

V sd = Rs isd +Lsd~ isd- p8 Lsq 

V sq = R 5 Î5q +L;:.q! isq + pë Lsd + p8 <I>f 

(Al-2) 

Al-4 Equations vectorielles de la machine synchrone à aimants permanents 

Nous avons utilisé la notion du vecteur d'espace. Nous appliquons la transformation 

complexe (transformation de Fortescue) dans le cas d'un repère tournant lié au rotor 

(8s = 8o + ros t ) : 

(Al-3) 

Ainsi, les équations de la machine synchrone à aimants deviennent: 
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* --+ --+ 

<Ds =Lao ls + Lal Is + Lsr If 

* 

avec: 

L'expression du couple électromagnétique se traduit par : 

Al-4.1 Expression du couple en fonctionnement triphasé 

Dans le cas d'une machine alimentée par une source de courant triphasée, soit : 

isa = f2 15 cos(9 s + <)>) 

Ï 5 b= f2 15 cos(9
5 
+ <!>- 2rr./3) 

ise= f2 15 cos(9 
5 
+ <!> + 2rr./3) 

(Al-4) 

en tenant compte de l'équation (Al-3), le vecteur courant, exprimé dans le référentiel rotorique, 

devient: 

Selon l'équation (Al-4), le couple électromagnétique de la machine, en fonctionnement 

triphasé, s'écrit : 

[ 
2 Lsd- Lsq ] rem = p f3 I s <P r sin ( <jl) + 3 I s l sin (2<jl ) 

(Al-5) 
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Al-4.2 Expression du couple en fonctionnement diphasé 

Si la machine synchrone triphasée est alimentée par une source de courant diphasée 

(phase C inhibée, par exemple), soit: 

f21 5 COS (8 5 +<!>a) 

i2 15 cos (8 s + <)>b- 2rr/3) 

0 

i2I 5 cos(8 5 +<)>a) 

= i2 ls cos (8 s +<!>a- ~<1>) 

0 

d'où: (<l>b- 2rr/3) = (<J>a- ~<)>),soit: ~<1> =<!>a- <l>b + 2rr/3 

avec: 

Dans ce cas, le vecteur courant s'exprime par : 

i = _1_ 1 (e j Q a + e j 6 b + e- j c:~e s + 0 a) + e- j (26 s + Q b- 4n/3 )) 
s f3 s 

Le couple électromagnétique s'écrit : 

(~) L d- L ( ~ )2 rem= p <I>rlmag is + p s 2 sq !mag is 

!mag(-;;}~ fJ I, [ sin(
9 •;:"").cos(0 ~0 ') - sin(29, + 0·{' - 2J</3 ).cos<'\"' + 2J</3)] 

(Al-6) 

(Al-7) 

!mag ( ~}
2 

= ~ 1; [ sin(<)>a+<)>J.cos 2t~0 b)- 2sin(28
5

- 2rr/3).cos(\9 b).cos(l>~ob +2rr/3) 

- sin(48
5
+<1>a+<h + 2rr/3).cosYJ~Qb +2rr/3)] 

+ Dans le cas du fonctionnement diphasé indépendant (~<1> = 2rr/3, <!>a = <l>b), soit : 

v'2I 5 cos (8
5 

+ oa) 

v'2 15 cos (8 s + ob- 2rr./3) 

0 

i2I5 cos(8
5

+<)>a) 

= i2 Is cos (8 s +<!>a- 2rr/3 ) 

0 

le couple électromagnétique en valeur moyenne sur une période, s'écrit : 

(Al-8) 
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+ Dans le cas du fonctionnement diphasé optimal(~<!>= rc/3, <!>a- <!>b=- rc/3), la machine 

est alimentée par une source de courant de la forme suivante : 

fi Is cos(8
5 

+<!>a) 

fi Is cos(8 5 +<!>a-~) 

0 

Le vecteur courant, exprimé dans le référentiel rotorique, devient 

Le couple électromagnétique est constant : 

(Al-9) 

(Al-10) 

Pour le fonctionnement diphasé optimal, il est possible d'exprimer le couple 

électromagnétique de la machine synchrone dans le référentiel rotorique. 

D'après la transformation de Park, la source de courant diphasée (A 1-9), exprimée dans 

le référentiel rotorique, devient: 

[ 
~sO] _ 
1sd -

lsq 

avec : <!> = <!>a + rc/6 

i2I 5 sin(8 5 +<j>+~) 

l 5 cos(<j>) 

Le couple, cette fois, s'exprime par : 

(Al-11) 

(Al-12) 
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Al-4.3 Expression du couple en fonctionnement monophasé sans neutre relié 

Le fonctionnement monophasé, neutre flottant, est équivalent à celui en diphasé couplé, 

(~ <1> = 1t , <l>a- <l>b= - n/3), soit : 

[ ~sa] _ 1sb -
1sc 

f2 Is COS (8 s + <I>J 

i2 Is cos (8 s + <l>b- 2rr/3) = 

0 

f2 15 COS (8 s + <l>a) 

f2 15 COS (8 s + <l>a- 1t) 

0 

A partir de l'équation (Al-7), on obtient le couple électromagnétique, en valeur 

moyenne sur une période : 

r 2 [ . 1t 1t 2 2 Lsd- Lsq . 1t 2 1t ] 
< em>= f3 p 15 <I>fsm (<!>a- 6).cos(6) + {3 15 2 

sm (2<1>a-6).cos (6) 

(A1-13) 

Al-4.4 Expression du couple en fonctionnement monophasé avec neutre relié 

d'où: 

Une seule phase (phase A, par exemple) est alimentée, soit: 

Dans ce cas, le vecteur courant dans le référentiel rotorique s'écrit : 

-;-+ __ 1_ I [ j <iJ a - j (28 s + <\J a) J 
ls- f3 s e + e 

Selon l'équation (A1-7) : 

!mag(~)= A-rs (sin(<I>:J-sin(28 5 +<I>:J] 

lmag(~)
2 

= *I; [sin(2<1>)-2sin(28s)-sin(48s+2<1>:J] 

Le couple électromagnétique en valeur moyenne sur une période : 

[ 
1 1 2 Lsd- Lsq ] 

<rem>=p f3Is<I>fsin(<I>:J + 3 rs 2 sin(2<1>a) 

(A1-14) 

(A1-15) 
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ANNEXE 2 

DECOUPLAGE PAR RETOUR D'ETAT 

A2-1 Système d'équations 

Les équations électriques de la machine synchrone à aimants permanents et les notations 

sont précisés dans l'annexe 1, nous réécrirons ici les équations de Park en utilisant des 

variables d'état : 

1 Lsq 1 • L(ùs 0 0 

[:j~ 'td sd [:j+ Lsd [ ::~+ Lsd 1 0 _1_ es 
--(ù Lsq - Lsq Lsq s 'td 

avec : es = kv Cùs. 

Soit: X=AX+BU 

où le vecteur d'état X et le vecteur de commande U sont donnés par : 

x~[;~ U=[vsd ] 
v sq - esq 

Les matrices d'évolution libre A et d'application de la commande B étant respectivement 

données par : 

1 1 Lsq 

Lsd 
0 L(ùs 

B= A= 'td sd 

0 
1 Lsd 1 

Lsq --(û 
Lsq s 'td 

Pour simplifier cette étude, nous la limitons au cas d'une machine isotrope 

CLsd = Lsq = Ls, 'td = 'tq = 'te) et nous considérons que la vitesse Cùs est constante sur une période 

d'échantillonnage Te. L'évolution du vecteur d'état X sur une période d'échantillonnage Te est 

donnée par: 

X(k+ 1) = F X(k)+ H U(k) 
' 

on a deux matrices : 

''T T 1 T 1 r cos(m_T ) 
F ~"" e - e '"CeP( T ) - e 'Le ' e = e = e -m = e s c . 

- sm(m
5
Te) 
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1 

H = f. '·eA'Bd< = A"\eAT"-1) B = 2 L, 1 [ ~ ~ l 
•o (l) +--

2 

avec: 

Les grandeurs de sortie en fonction des grandeurs de commande (sans l'influence du 

vecteur de perturbation) sont données par: 

Y(k+ 1) = Y(k+ 1) = F X(k)+ H U(k) (A2-1) 

A2-2 Structure de découplage 

Le découplage par retour d'état a été traité dans plusieurs articles [Bühler 83], 

[Mollard 88], son principe est donné en figure A2-l. Le découplage doit être tel que l'évolution 

de chacun des paramètres du vecteur d'état soit indépendant de l'autre. Donc on doit obtenir : 

X(k+1) =A X(k) + I U(k) (A2-2) 

avec: 

-fe"'1T 0 ] A- ÀT 
0 e 2 

avec 

., 1 . 

{

A =---Jffi 
1 1 s 

e 

., 1 . 
l =--+Jffi '2 s 

le 

I : matrice unitaire. A fixant la dynamique souhaitée par chacune des variables d'état. 

Régulateurs indépendants Découplage par retour d'état 

Figure A2-1: Représentation schématique de la structure de découplage par retour d'état. 



- 183 -

Dans le contexe suivant du découplage, on ne tiendra pas compte de la grandeur de 

perturbation (e5), on envisage uniquement un découplage entre le vecteur de référence (Y ref) et 

le vecteur de sortie (Y). 

Pour découpler les deux axes (d, q), on conçoit le vecteur de commande du système 

U(k) de la façon suivante: 

U(k) =Ku UQ(k)+ Ks X(k) (A2-3) 

En introduisant (A2-3) dans (A2-1), il vient: 

Y(k+l) = X(k+l) = [ F + H Ks] X(k) + H Ku UQ(k) (A2-4) 

En identifiant (A2-1) et (A2-2), on obtient: 

F+HK 5 =A 

HKu= 1 

Si la matrice H est inversible, on obtient : 

K =H- 1 
u 

soit: 

Ku= --2-T-e ----T-~-5 -----[ -~ ~ l 
et 

K s = __ L_5_._e_-:e_e ._s_in_( ro_5T_J_+_l [ ~a -a~:] 
-2T 0 -Te 
- -

e "e - 2 e "e . cos(ro 5T J 

où a, a* et ~' P* sont conjugués : 

soit en détail : 

[ -T /'t ( 1 . T T ) ] . [ -T /'t ( . T 1 T ) 1 ] 

{ 

a= e e e - Slll(W
5 

d+W
5 

COS(W
5 

d -W
5 

-J e e e W
5 

Slll(ü)
5 

d-- COS(W
5 

d +-
'te 'te 'te 

A [ -T 0 /'t ( . T 1 T ) 1 ] · [ -T /T.. ( 1 · T T ) ] 1-' = e e W
5

Slll(W
5 

d-COS(W
5 

d +-=- +J e e - -Slll(W
5 

d+W
5

COS(W
5 

d -W
5 

'te 'te '!e 

Il est bien évident que l'implantation d'une telle commande est impossible en temps réel 

compte-tenu de la complexité des matrices Ku, Ks et de la valeur de la constante de temps du 

système 'te souhaitée. 

Pour mettre en œuvre cette commande en temps reél, il est nécessaire de faire les 

hypothèses suivantes : 

Te/'te<<l et Ws Te# 0 
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dans ce cas, l'expression des matrices de commande Ku et Ks devient en prenant les 

développements des termes au premier ordre : 

et 

Ls 
0 

K = 
Te 

u Ls 
0 

Te 

d'où Ps = Rs/ (Ws Ls). 

Ainsi, on obtient deux fonctions de transfert en z sur l'axe d et q : 

Te 

Isd (z) Ls 
T d (z) = U Od (z) = 

{ z-l+À 1Te 

Te 

Isq (z) Ls 
T q (z) = U Oq (z) = 

z-l+À 2Te 

Il faut remarquer que cette méthode de commande est trop restrictive sur la structure de 

la machine. Malgré les hypothèses simplificatrices, la matrice de retour d'état reste complexe. 

L'implantation, en temps reél, d'une telle méthode ne peut pas être envisagée. 

Si on adopte l'hypothèse supplémentaire suivante : Ps <<1 , et en tenant compte 

uniquement de la partie réel de la matrice de retour d'état K8 , le système se simplifie et la 

matrice Ks devient plus simple : 

La compensation de la f.e.m. sera uniquement sur l'axe q: esq = Kv ros. 

D'apres le découplage et la compensation de f.e.m., on obtient deux systèmes linéaires 

de premier ordre pratiquement indépendants et à coefficients constants. 

Isd (z) 
Td(z) = U ( , 

{ 
Od Z) 

Isq (z) 
T q (z) = U Oq (z) 

Te 

Lsd 
= 

z- zd 

Te 

= Lsq 
Z -Zq 

avec 

avec 
Te 

z = 1-­q 
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ANNEXE 3 

MODELE DE LA MACHINE SYNCHRONE A AIMANTS PERMANENTS 

EN VUE DE SIMULATION NUMERIQUE 

Pour étudier le comportement de la machine synchrone, à aimants permanents, alimentée 

par un convertisseur statique en régime transitoire, il est nécessaire de modéliser l'ensemble 

"convertisseur-machine-commande" en utilisant directement les grandeurs de phases. Selon le 

mode d'alimentation nous présentons ici les modèles de la machine, en utilisant les variables 

d'états en vue de simulation numérique. 

A3-1 Classification les modes d'alimentation 

Nous supposons que la machine synchrone à aimants permanents a ses trois phases 

statoriques symétriques, et couplée uniquement en étoile. 

Lorsqu'une machine synchrone triphasée est associée à un convertisseur statique, elle 

peut être alimentée de différentes manières. On distingue, selon que le neutre est relié ou non au 

point milieu de la source, 7 modes d'alimentation suivants: 

* M MODE D'ALIMENTATION 

* 1 Alimentation triphasée avec neutre flottant : les trois phases statoriques sont 

alimentées ; 

* 2 Alimentation monophasée avec neutre flottant: une phase étant en circuit 

ouvert; 

* 3 Machine non alimentée avec neutre flottant: trois phases étant en circuit 

ouverts; 

* 4 Alimentation triphasée avec neutre relié: machine ayant ses trois phases 

statoriques alimentées ; 

* 5 Alimentation diphasée avec neutre relié: une des phases étant en circuit 

ouvert; 

* 6 Alimentation monophasée avec neutre relié: deux phases étant en circuit 

ouvert; 

* 7 Machine non alimentée avec neutre relié. 

Nous désignons, par la suite, les régimes de fonctionnement de la machine, selon son 

mode d'alimentation, par l'indice M [ME (1, 2, 3, 4, 5, 6, 7) ]. 
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Lorsque les phases de la machine ne sont pas toutes alimentées par l'onduleur, on peut 

introduire une seconde classification des modes de fonctionnement dégradé de la machine en 

fonction de la phase (ou des phases) non alimentées. Cependant, comme les différents cas 

possibles se déduisent par permutation circulaire pour un même mode, un changement de 

variable très simple permet de les traiter de façon unique. 

Si l'on désigne par (1, 2, 3) les phases statoriques prises dans le sens trigonométrique 

et par 88 = p8 l'angle électrique mesuré en prenant la phase 1 comme origine, on peut en 

déduire, par permutation circulaire, l'autre système triphasé noté (G, Gl, G2) pour lequel la 

phase G est prise toujours comme origine. Le passage du système (1, 2, 3) au système (G, Gl, 

G2) est présenté par le changement d'indice G. 

GE ( 1, 2, 3), Gl = (G+1) MOD 3, G2 = (G+2) MOD 3. 

On notera G la phase jouant un rôle particulier, elle est alors prise comme phase 

d'origine (par exemple une phase non alimentée pour le mode M = 2). 

Selon le mode d'alimentation de la machine synchrone, il convient, d'extraire du 

système matricielles grandeurs électriques nulles, de tirer profit des relations liant les courants 

ou les tensions afin de réduire 1 'ordre du système. 

A3-2 Alimentation triphasée avec neutre flottant (M = 1) 

Dans ce mode d'alimentation, les enroulements sont soumis aux tensions simples et 

parcourus par les courants de ligne (figure A3-l). 

G 

Gl 
usGl 02 

Figure AJ-1 :Alimentation triphasée. 
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Ce système répond ainsi aux équations générales de la machine synchrone qui sont 

décrites par la relation (C.f. Chapitre I -1) : 

avec: 

Cependant, les tensions imposées aux enroulements dépendent des tensions simples qui 

ne font pas partie des données de sortie de l'onduleur. Pour résoudre ce problème, on utilise 

deux matrices de transformation, ce qui permet de transformer les tensions composées en 

tensions simples, et vice-versa. 

(V] = (Ml J (UJ [Ml]=_!_ -1 1 0 [ 
1 0 -1] 

3 0-1 1 

et son inverse : 

[UJ = (M2] [V] [ 
1 -1 0] 

[M2]= 0 1-1 
-1 0 1 

Les vecteurs [U] et [V] représentent respectivement les tensions composées et les 

tensions simples : 

Remarque : n faut noter que les deux transformations que nous avons utilisées ne sont 

valables que si la machine possède un neutre isolé. 

Si la machine est triphasée avec neutre isolé alors : 

isl + is2 + is3 = 0 

Vsl + Vs2 + Vs3= 0 

Avec ces conditions, nous pouvons écrire ce système d'ordre 3 en ordre 2 en utilisant la 

transformation suivante: 

[Xh = [W1] [X]3, 

son inverse : 

[Xb = [W2] [Xh 

les matrices sont données par : 

[WIJ=[ 6 ~ g l (W2J=[ ~ ~] 
-1 -1 
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Avec ces deux matrices, nous déduisons le système d'ordre 2: 

(Ls12- Ls13) ] 

<Ls22- Ls23) 

Pour résoudre ce système, nous préférons le mettre sous la forme canonique utilisant les 

variables d'états: 

[X] = [A J [X] + [B] [U] 

où: 

T 

[UJ=[ (vsl- esl), (vs2- esl)] 

les deux matrices [A] et [B] sont données respectivement par: 

1 • d 
[A]= [ L2s T {[Rs] + 8 - [ ~s J } 

dS 
et 

A3.3 Alimentation monophasée sans neutre relié (M =2 ) 

L'alimentation monophasée de la machine est obtenue lorsqu'un courant d'alimentation 

est nul, une seule tension est appliquée aux bornes de deux enroulements placés en série 

(figure A3-2). 

G 

G2 

Figure A3-2: Alimentation monophasée. 
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On désigne par G, l'indice de la tension imposée, et G2 l'indice de la phase 

non-alimentée, on a donc : ÏsG2 = 0, isG = - isGl· 

L'équation matricielle (1-1) devient plus simple : 

Ua= ( Ra+ê ~La) isa +La dd isa+ eG de t 

Les paramètres constituant cette équation sont : 

UG = VsG- VsGl, 

RG =2 Rs, 

CG= CsG- CsGl, 

La= LsGG- 2LsGG1 + LsGlGl, GE (1, 2, 3). 

Dans ce cas, les tensions, aux bornes des enroulements, sont déterminées par la tension 

imposée et l'état des f.e.m. de la machine. Nous donnons ici les tensions simples aux bornes de 

chaque enroulement statorique : 

Nous constatons, que la modélisation change selon que la phase où le courant est nul, et 

que la description d'une machine alimentée en monophasé (enroulements couplés en étoile) est 

unique en utilisant les indices G, Gl et G2. 

A3-4 Machine non alimentée (rn =3 ) 

Aucune tension n'est imposée par le convertisseur statique (figure A3-3). Tous les 

courants de ligne sont donc nuls, mais les tensions aux bornes des enroulements sont 

conditionnées par l'état des f.e.m. du moteur. 

Gl 

Figure AJ-3: Machine non alimentée. 
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La connaissance de la valeur de ces tensions est importante, elle permet de définir la 

condition d'amorçage et blocage des interrupteurs. Le système est alors réduit à sa plus simple 

expression : 

A3-5 Alimentation triphasée avec neutre relié (M = 4) 

Dans ce cas, les enroulements de la machine sont soumis directement aux tensions 

simples (figure A3-4), et parcourus par courants de ligne indépendants, dans le cas général, les 

deux contraintes ne sont plus valables : 
is 1 + Îs2 + is3 = 0 

vsl+vs2+vs3=0 

Figure A3-4: Alimentation triphasée. 

Ce système répond aussi aux équations générales de la machine synchrone à aimants 

permanents décrites par la expressions (I-1) : 

avec: 

On a, alors un système d'ordre 3, qui s'écrit sous la forme canonique: 
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A3-6 Alimentation diphasée (M = 5) 

La machine est alimentée en diphasé puisqu'une phase étant en circuit ouvert, les autres 

phases sont soumises à des tensions simples (figure A3-5). Dans ce cas, les deux courants de 

phases sont indépendants. 

Si on note G et G 1 les deux enroulements statoriques alimentés, on obtient un système 

d'ordre de 2: 

où: 

vc t 1sG 
T 

0 

vc t 
~ i,G2=0 

2 

Gl VsGl esG2 G2 

Figure A3 -5 :Alimentation diphasée. 

Les expressions des courants sous forme canonique devient : 

La matrice [Lsa] devient : 
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La tension aux bornes de l'enroulement G2 est, cette fois, conditionnée par l'état de la 

f.e.m. et des couplages des phases alimentées, nous donnons son expression sous forme 

matricielle : 

A3-7 Alimentation monophasée avec neutre relié (M = 6) 

Dans ce cas, deux phases de la machine sont en circuit ouvert, seulement une phase est 

alimentée par convertisseur (figure A3-6). Alors on obtient un système d'ordre 1: 

avec: 

t 
0 

isG2 = 0 

Gl G2 

Figure AJ-6: Alimentation monophasée. 

Il est facile de sortir le courant : 

d . -1 • d . -1 
-d 1sG = - LsGG ( Rs + p8 - LsGG ) 1sG + LsGG ( v sG- esG) 

t d8 
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A partir de cette équation, nous pouvons déduire les tensions aux bornes de deux 

enroulements non alimentés : 

Nous trouvons que la tension aux bornes de chaque enroulement non alimenté est 

déterminée par l'état de la f.e.m. et le couplage avec la phase alimentée. 

A3-8 Machine non alimentée avec neutre relié (M=7) 

G 

Gl 

Figure A3-7: Machine non alimentée. 

Aucune tension n'est imposée par l'onduleur (figure A3-7), tous les courants en ligne 

sont nuls. Dans ce cas, le neutre ne joue aucun rôle (identique au neutre flottant). Les tensions 

aux bornes des enroulements sont conditionnées par l'état des f.e.rn. du moteur : 
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ANNEXE 4 

A4-1 Moteur Synchrone à Aimants Permanents 

A4-2 

Les principales caractéristiques : 

Puissance active : 

Nombre de phases : 

Nombre de pôles : 

Fréquence nominale : 

Tension d'induit : 

Courant d'induit : 

Facteur de puissance: 

Vitesse maximale : 

Rendement: 

Pu =4,4KW 

q=3 

2p =4 

f= 100Hz 

220/380 v 
18/10,5 A 

cos<p = 0,85 

N = 3000 tr/mn 

Tl= 0,75 

Les paramètres obtenus par essais expérimentaux 

Ls(i, j) = Lo + L1 (2p8), 

Ls(i, j) = Mo + L 1 (2p8), 

Rs = 0,85 Q, 

Mo=- 1,01 mH, 

Lsd = 11,5 mH, 

Inertie à vide : 

Frottement sec : 

Frottement visqueux : 

Moteur à Courant Continu 

Puissance utile : 

Tension d'induit: 

Courant d'induit : 

Courant d'excitation : 

Vitesse nominale : 

(i = j) 

(i * j) 

Lo = 12,52 mH, 

L1 = 1,38 mH, 

Lsq = 15,6 mH. 

J = 0,05 Nm.s2Jrad 

Cs= 0,3 Nm 

f = 2,08x lQ-3 Nm s/rad 

(charge) 

Pu= 5 KW 

120V 

50,8 A 

1,1 A 

3000 tr/mn 
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SCHEMA DE LA CARTE DE COMMANDE 
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SCHEMA DE LA FONCTION D'AUTOPILOTAGE 
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