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Résumé

Ce travail s’inscrit dans le domaine de la commande des moteurs a courant continu
sans balais (BLDC), largement utilisés dans de nombreuses applications industrielles et
embarquées en raison de leur rendement élevé et de leur fiabilité. Face aux exigences
croissantes en termes de performance, de précision et de robustesse, il devient essentiel de
développer et d’évaluer des stratégies de commande adaptées. Dans ce contexte, I’objectif
principal de ce projet est la conception et la réalisation d’un banc de test permettant I’étude

et I’analyse de différentes méthodes de commande appliquées a un moteur BLDC.

Une phase de simulation a ét€¢ menée afin d’étudier le comportement du systeme et
d’évaluer différentes stratégies de commande. Cette étape a permis d’obtenir une premiere
analyse des performances et de sélectionner les méthodes les plus pertinentes. Par la suite,
ces controleurs ont été implémentés et validés expérimentalement sur le banc de test,
permettant ainsi une comparaison basée sur des résultats réels. Les différentes approches
ont été analysées selon plusieurs criteres, notamment la précision du suivi, la stabilité et

la capacité de rejet des perturbations.

Les résultats obtenus mettent en évidence des différences de performance entre
les méthodes étudiées, certaines offrant une meilleure robustesse tandis que d’autres
présentent une réponse plus rapide au prix d’oscillations plus importantes. Ce travail
souligne ainsi I’importance du choix de la stratégie de commande en fonction des
contraintes de I’application, tout en mettant en évidence 1’intérét de la validation
expérimentale. Enfin, certaines limitations ont été identifiées, ouvrant la voie a des
perspectives d’amélioration, notamment en termes d’extension des conditions de test et

de renforcement de la sécurité du systeme.



Avant-propos

Le choix de ce sujet s’inscrit dans un intérét particulier pour le domaine de
I’électronique de puissance et de la commande des systemes électriques, notamment
appliqués aux moteurs BLDC. L’ objectif de ce travail est d’approfondir les connaissances
dans ce domaine a travers la conception et I’étude expérimentale de différentes stratégies
de commande, tout en développant des compétences pratiques en implémentation sur des

plateformes embarquées.

Ce projet a constitué une opportunité d’explorer a la fois les aspects théoriques et
pratiques, en passant de la modélisation et de la simulation a la réalisation d’un banc
de test et a la validation expérimentale. Il a ainsi permis de mieux comprendre les enjeux
liés a la performance, a la robustesse et a I'implémentation des lois de commande dans des

systemes réels.

Je tiens a exprimer ma sincere gratitude a mon directeur de recherche, Pr. Alben
Cardenas, pour son encadrement, ses conseils avisés et sa disponibilité tout au long de ce
travail. Je souhaite également remercier ma famille pour son soutien constant, sa patience
et ses encouragements, malgré la distance, qui ont grandement contribué a 1’aboutissement

de ce projet.
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Chapitre 1 - Introduction

Ce chapitre expose le cadre général de 1’étude en présentant le contexte scientifique et
la problématique abordée. Il précise également les objectifs de la recherche ainsi que la

démarche méthodologique mise en ceuvre pour les atteindre.
1.1 Contexte

L’augmentation du nombre de véhicules a travers le monde a entrainé une hausse
considérable de la pollution atmosphérique, principalement due aux émissions de gaz a
effet de serre des voitures a essence [1]. En brilant des carburants fossiles, ces véhicules
liberent des quantités importantes de dioxyde de carbone (CO2) et d’autres substances
nocives [2], un phénomene parfaitement illustré par les données de la plateforme
gouvernementale canadienne de données ouvertes, qui recense les émissions de CO2 des
véhicules de 1995 a 2022 [3]. Cette contribution au réchauffement climatique est une
préoccupation majeure. En 2015, le Canada s’est d’ailleurs engagé a réduire ses émissions

de gaz a effet de serre de 30% par rapport aux niveaux de 2005 d’ici 2030 [4].

L’adoption des véhicules électriques (VE) constitue une innovation déterminante dans
la réponse aux enjeux environnementaux et énergétiques contemporains. Son principal
avantage réside dans une réduction pouvant atteindre 80% des émissions de gaz a effet
de serre [5]. Parallelement a cet impact écologique, la transition vers 1’électrification des
transports engendre des bénéfices techniques et économiques notables, notamment une
simplification de I’entretien, une fiabilité accrue et une diminution substantielle des cofits
opérationnels liés a 1’énergie, le tout sans compromis sur le confort et I’efficacité des
déplacements [6, 7]. En tant qu’élément central de la chaine de propulsion, le moteur
électrique a pour fonction fondamentale la conversion de 1’énergie électrique en énergie

mécanique. Cette mission critique nécessite le déploiement de moteurs présentant des



caractéristiques spécifiques : une grande fiabilité, un bon rendement et une robustesse

a toute épreuve.

Dans le domaine des véhicules électriques, plusieurs types de moteurs sont employés,
notamment les moteurs a courant continu sans balais (BLDC), les moteurs synchrones
a aimants permanents (PMSM), les moteurs asynchrones ou a induction (MAS ou IM)
et les moteurs a réluctance variable (SRM) [8]. Une étude comparative [9] montre que
les moteurs BLDC offrent une meilleure efficacité que les moteurs a courant continu,
malgré un colit d’achat plus élevé mais une maintenance réduite. En revanche, les moteurs
a réluctance variable (SRM) présentent une efficacité plus faible, notamment en raison de

pertes fer importantes [8—10].

La littérature technique attribue aux moteurs a courant continu sans balais (BLDC) un
profil performance-avantages particulierement pertinent, alliant haute efficacité, fiabilité
et faible impact environnemental [11]. Leurs atouts majeurs résident dans leur fort couple
de démarrage, leur capacité a fournir un couple élevé sur une large plage de vitesses et
leur rapidité de réponse dynamique [9, 11]. L’architecture sans balais de ces moteurs, en
supprimant les sources d’usure mécanique, se traduit directement par une durée de vie
opérationnelle prolongée et une fiabilité supérieure [12]. Etant donné que la fiabilité et
le rendement du moteur sont des criteéres essentiels dans les véhicules électriques, notre
recherche se concentrera sur les moteurs BLDC. Cependant, la nature non linéaire du
moteur BLDC et la présence d’ondulations de couple rendent son controle complexe,

nécessitant des techniques avancées pour garantir un fonctionnement fluide et précis.



1.2 Problématique

Les moteurs BLDC sont préférés dans les VE en raison de leur densité de puissance
élevée, de leur le rendement et de leur maintenance réduite. IIs fonctionnent avec des
commutateurs €lectroniques pour remplacer les balais mécaniques, ce qui permet un

controle plus précis du moteur [13].

Le contrdle de la vitesse des moteurs BLDC est un domaine clé dans la recherche et
le développement des VE. Les stratégies de controle de ces moteurs sont cruciales pour
améliorer les performances, 1’efficacité énergétique et la fiabilité des véhicules électriques

[14,15].

Les moteurs BLDC nécessitent des contrOleurs complexes pour garantir un

fonctionnement optimal dans les véhicules électriques.

1.3 Objectifs et contribution

Malgré la richesse des travaux existants sur la commande des moteurs BLDC,
il subsiste un manque d’études comparatives globales évaluant les performances des

différentes stratégies de commande dans un cadre unifié.

Ainsi, I’objectif de cette recherche est de concevoir, simuler et comparer plusieurs
stratégies de commande appliquées a un moteur BLDC. L’étude prend également en
compte I'influence des méthodes de discrétisation ainsi que le comportement du systeme

en présence de perturbations.

Par ailleurs, une analyse de I’'implémentation en FPGA est réalisée afin d’évaluer le

compromis entre performances et complexité matérielle.



L’évaluation des performances repose sur des indicateurs classiques permettant

d’analyser la précision, la rapidité et la robustesse des différentes stratégies.

Les objectifs spécifiques du projet sont les suivants:
1. Etudier les différentes topologies des moteurs BLDC.
2. concevoir et réaliser un systeme de puissance.

3. Proposer, implémenter et valider les différentes méthodes de commande.
1.4 Méthodologie

Pour atteindre 1’objectif de notre projet, nous avons proposé la méthodologie suivante:

1. Etude bibliographique sur les moteurs BLDC : Revue de la littérature existante
pour comprendre les topologies des moteurs BLDC.

2. Etude théorique et modélisation : Analyse théorique et modélisation du moteur
BLDC.

3. Conception d’un onduleur : Développement et Conception d’un onduleur triphasé
adapté pour le contréle du moteur BLDC.

4. Etude des différentes méthodes de commande : Analyse et validation par
simulation des différentes stratégies de commande proposées dans la littérature
scientifique. Nous adoptons d’abord des méthodes classiques et ensuite des
approches avancées.

5. Validation expérimentale : Validation expérimentale des méthodes de commande

proposées sur un banc de test actuellement disponible au laboratoire.
1.5 Conclusion

Ce chapitre a présenté le contexte environnemental et technologique justifiant I’étude

des moteurs BLDC dans les véhicules électriques. Malgré leurs performances élevées, leur



controle reste complexe et nécessite des stratégies adaptées.

Les objectifs et la méthodologie définis €tablissent ainsi le cadre de cette recherche,
qui portera sur la conception, la comparaison et la validation expérimentale de différentes

méthodes de commande.



Chapitre 2 - Etude bibliographique

Ce chapitre traite de I’étude théorique du moteur BLDC, une étape essentielle pour
approfondir notre recherche. Il explore également les différentes stratégies de commande
proposées dans la littérature scientifique. Cette analyse nous permettra de définir les

composants de contrdle d’un moteur BLDC tout en répondant aux objectifs fixés.
2.1 Moteurs BLDC

Le choix entre les moteurs a balais et les moteurs sans balais dépend de plusieurs
criteres, parmi lesquels la robustesse, la capacité a fournir un couple élevé a grande
vitesse et la réduction des besoins en maintenance. Les moteurs sans balais se déclinent
aujourd’hui en plusieurs types sur le marché. Comme illustré dans la Figure 2.1. les plus
utilisés sont les moteurs BLDC et les moteurs PMSM, ces derniers pouvant étre réalisés
avec des aimants en surface (SPM) ou des aimants intérieurs (IPM) [16, 17], en raison
de leurs performances supérieures par rapport aux moteurs asynchrones (MAS). En effet,
les machines a aimants permanents utilisant des matériaux tels que le néodyme-fer-bore
présentent une inertie plus faible que les moteurs a induction, grace a ’absence de cage
rotorique, ce qui leur confere une réponse dynamique plus rapide pour un couple donné
[8]. Leur rendement est également plus élevé, pouvant atteindre jusqu’a 97,5% contre 90 a
93% pour les moteurs a induction de puissance équivalente, principalement en raison de la
quasi-absence de pertes rotoriques [8, 18, 19], contrairement aux moteurs a induction, dont
les pertes dans le rotor peuvent étre significatives selon le glissement. De plus, le moteur
a induction nécessite un courant d’excitation pour créer le champ magnétique, alors que
la machine a aimants permanents dispose déja de son excitation propre via les aimants du
rotor [12]. Enfin, Les machines a aimants permanents présentent également une densité

de puissance pouvant atteindre pres du double de celle des moteurs asynchrones de méme



encombrement, ce qui permet de réduire significativement leur volume et leur masse tout

en maintenant des performances élevées [18,20].

BLDC

—)@/Ioteur a Aimant permanant

@Ioteur sans balaia—)@/loteur AC)—

3 Moteur a Induction

Figure 2.1 Differentes types de moteurs sans balais.

La principale différence entre les moteurs BLDC et les moteurs PMSM réside dans
la forme de leur force électromotrice inverse (back-EMF). En effet, les moteurs PMSM
présentent une back-EMF de forme sinusoidale [20], tandis que celle des moteurs BLDC
est trapézoidale [20]. Les moteurs BLDC se distinguent des moteurs a courant continu
par le remplacement du commutateur mécanique (collecteur et balais) d’un moteur a
courant continu classique par une commutation électronique assurée a 1’aide d’un onduleur

commandé.
2.1.1 Classification des moteurs BLDC par rapport au rotor

Sur le plan de la conception, les rotors des machines a aimants permanents peuvent
adopter différentes configurations selon la disposition des aimants : aimants en surface,
aimants insérés ou aimants enterrés, comme montrées dans la Figure 2.2. Parmi ces
structures, la configuration enterrée offre généralement les meilleures performances en
termes de rendement énergétique et de facteur de puissance, grace a une meilleure
interaction magnétique entre le rotor et le stator, ainsi qu’a une réduction des pertes

magnétiques [12,21,22].



Aimant permanent

(©)

Figure 2.2 Types de structures du rotor dans les moteurs BLDC (a)
Configuration aimants en surface, (b) Configuration aimants
insérés, (c) Configuration aimants enterrés.



Une autre maniere de classer les moteurs BLDC repose sur la direction du flux
magnétique. On distingue ainsi deux principales configurations : le flux axial et le flux
radial, comme illustré dans la Figure 2.3. Les machines a flux axial se distinguent par
leur compacité, leur densité de puissance €levée et leur rendement supérieur, ce qui les
rend particulierement adaptées aux applications nécessitant un fort couple dans un volume
réduit (par exemple dans les véhicules électriques ou les drones). Le Tableau 2-1 montre
la comparaison entre les deux types de flux. Les machines a flux radial, plus courantes,
offrent quant a elles une construction robuste et une meilleure gestion thermique pour les

applications classiques [12].

lP(”)les magnétique|
° o
(a) (b)

Figure 2.3 Types de flux dans les moteurs BLDC. (a) Flux radial, (b) Flux
axial.

2.1.2 Classification des moteurs BLDC par rapport au stator

Une deuxieme approche de classification des moteurs BLDC repose sur le nombre
de phases. Pour les applications stationnaires, on utilise généralement des machines
monophasées ou triphasées, tandis que pour les applications en mobilité, on privilégie des
machines a trois, cinq ou sept phases. Grace a la stratégie dite d’enroulement superposé ,
il est possible d’obtenir un meilleur couplage du flux magnétique entre les bobines, ce qui

conduit a un couple plus élevé et a une meilleure tolérance aux défauts [12].

Dans les moteurs BLDC triphasés, deux principales configurations d’enroulement

peuvent étre utilisées : 1’étoile (Y) et le triangle (A). La configuration en étoile est la plus
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Tableau 2-1 Comparaison entre les moteurs a flux axial et a flux
radial [12,23].
Caractéristique Flux axial Flux radial
Chemin du flux | Plus court Plus long
magnétique
Intensité du champ | Forte Faible
magnétique
Rendement Elevé Plus faible comparé a 1’axial
(224%)
Densité de puissance Elevée (jusqu’a 2 fois) Plus faible
Direction du flux Chemin de flux | Chemin de flux

unidirectionnel (axial)

bidimensionnel (radial)

Pertes fer

Réduites

Plus importantes

Conductivité thermique
de I’enroulement

Elevée (meilleure dissipation)

Moyenne a faible

Diametre Elevé Moyen
Longueur active Faible Elevée
Masse Faible Plus élevée
Tension de sortie Elevée Faible

couramment adoptée, car elle permet d’obtenir un couple élevé a basse vitesse, ce qui la
rend particulierement adaptée aux applications nécessitant un fort couple de démarrage. A
I’inverse, la configuration en triangle est privilégiée lorsque I’on recherche une vitesse de
rotation plus élevée, bien qu’elle fournisse un couple plus faible [12,24]. Dans certaines
applications, une combinaison étoile-triangle est utilisée afin de réduire les pertes et de

diminuer le niveau de bruit, tout en optimisant les performances globales du moteur [24].

Les noyaux de fer laminés peuvent étre classés en deux catégories : a encoches et
sans encoches. Le principal avantage des stators a encoches est leur densité de puissance
élevée, ce qui les rend adaptés aux applications nécessitant un fort couple; en revanche, le
principal avantage des stators sans encoches est leur faible couple de crantage, garantissant

un fonctionnement fluide et silencieux [25]. Le Tableau 2-2 montre les avantages et les

inconvénients de chaque configuration [12].
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Tableau 2-2 Comparaison entre stator a encoches et stator sans encoches.

Stator a encoches Stator sans encoches
Avantages Densit¢ de puissance élevée | Couple de crantage tres faible
Protection mécanique plus facile | Faible bruit de fonctionnement
Bonne dissipation thermique Pertes par courants de Foucault
réduites Fonctionnement a haute
vitesse
Inconvénients Présence  de  couple de | Inductance faible, rendant la

crantage (vibrations et bruit) | commande plus  complexe
Harmoniques spatiales élevées | Refroidissement plus difficile
Moins adapté aux vitesses tres | Moins  robuste  dans les
élevées environnements séveres

2.1.3 L’onduleur dans la chaine d’alimentation du moteur BLDC

L’onduleur constitue un élément fondamental dans I’alimentation et le contrdle des
moteurs a courant continu sans balais (BLDC). Son rdle principal est de convertir la
tension continue (CC) provenant de la source d’alimentation en une tension alternative
(AC) triphasée, nécessaire a I’excitation des enroulements statoriques du moteur. La

Figure 2.4 montre le schéma d’un onduleur triphasé.

Cette commutation électronique remplace le collecteur mécanique présent dans les
moteurs a balais, permettant ainsi d’obtenir un fonctionnement plus fiable, un meilleur

rendement et une réduction des besoins de maintenance [12].

2.2 Types de commande

Parmi les différentes stratégies de commande des moteurs BLDC, la méthode en six
étapes (ou trapézoidale) représente la solution la plus simple a mettre en ceuvre [12].
Elle repose sur une commutation séquentielle des phases du moteur toutes les 60°, ce qui

permet une implémentation aisée, notamment sur les systtmes embarqués a ressources
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Figure 2.4 Schéma d’un onduleur triphasé.

limitées. Cependant, bien que cette approche soit simple et peu cofiteuse, elle présente
certaines limitations en termes de couple ondulé et de performance dynamique [6, 8, 12].
A T’inverse, les méthodes plus avancées telles que la commande 2 orientation de champ
(FOC) et la commande directe de couple (DTC) offrent une commande plus précise du
couple et du flux, mais au prix d’une complexité de mise en ceuvre plus élevée et d’un

besoin accru en calculs [26,27].
2.2.1 Capteur a effet Hall

Dans les moteurs, les capteurs jouent un role essentiel dans le bon fonctionnement du
systeme. Parmi eux, le capteur a effet Hall occupe une place particulierement importante.
La détection de la position du rotor repose sur les signaux fournis par ce capteur, qui génere
six impulsions au cours d’un cycle électrique de 360° [28]. La disposition des capteurs a

effet Hall est illustrée dans la Figure 2.5.
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Stator

Rotor Capteur a effet de Hall

Aimant Permanent
Enroulement

Figure 2.5 Disposition du capteur a effet Hall.

Dans certains systemes d’entrainement €lectrique, la détection de la position du rotor
ne repose pas uniquement sur les capteurs a effet Hall. D autres technologies, telles
que les codeurs incrémentaux, les résolveurs ou certains capteurs magnétiques avancés,

fournissent deux signaux analogiques en quadrature : un signal sinus et un signal cosinus.

Les deux signaux analogiques, a savoir le signal Vj;, et le signal V., cos, sont déphasés
de 90° électriques et varient continuellement en fonction de la position angulaire du rotor
[29]. Ils permettent ainsi une estimation plus précise de la position et de la vitesse rotorique
par rapport aux capteurs a effet Hall, qui ne délivrent que six états logiques par cycle

électrique.

Les signaux sinus/cosinus sont particulicrement utilis€és dans les applications
nécessitant une haute précision de commande, telles que les machines synchrones a

aimants permanents et les entrainements industriels de haute performance [29].

La Figure 2.6 présente une comparaison entre les signaux numériques issus des
capteurs a effet Hall et les signaux analogiques sinus/cosinus utilisés dans les systémes

nécessitant une mesure précise de la position rotorique [29,30].
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Figure 2.6 Comparaison entre les signaux des capteurs a effet Hall et les
signaux sinus/cosinus obtenus sur deux cycle électrique.

2.2.2 Commande en six étapes

La méthode en six-€tapes repose sur I’utilisation de trois capteurs a effet Hall, disposés
autour du stator avec un décalage de 120° électriques entre eux [31]; comme illustré dans
la Figure 2.5. Ces capteurs permettent de détecter la position instantanée du rotor et, par
conséquent, de déterminer quelles phases doivent étre alimentées [32]. Le principe de cette
commande consiste a appliquer le courant a deux phases a la fois, tandis que la troisieme
reste en mode flottant. Ainsi, la séquence complete de fonctionnement comporte six étapes

de commutation, chacune décalée de 60° électriques.

Le Tableau 2-3 [32] illustre la correspondance entre les signaux des capteurs a effet Hall
et les interrupteurs activés dans 1I’onduleur. Le symbole « + » indique que I’interrupteur
situé en haut de la phase correspondante est fermé, tandis que le symbole « — » désigne
la fermeture de I’interrupteur inférieur. Enfin, ’'indication « Rien » signifie qu’aucun
interrupteur de cette phase n’est activé [32-34]. Le schéma de cette commande est montré

dans la Figure 2.7.
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Tableau 2-3  Séquence de commutation pour le moteur BLDC.

Hall U | Hall V | Hall W | Secteur | Phase U | Phase V | Phase W
1 0 0 1 + Rien -
1 1 0 2 Rien + -
0 1 0 3 - + Rien
0 1 1 4 - Rien +
0 0 1 5 Rien - +
1 0 1 6 + - Rien

O+

T BLDC

Vbc N
Q2 Q4

Table de Capteur de effet_ Hy,
Controleur séquence de
de Hall
commutation
Mes Vi
lesse Encodeur
Mesurée|

Figure 2.7 Schéma de commande méthode six étapes.

1 %}q

Cette méthode, utilisant uniquement deux phases a la fois, simplifie considérablement

la commutation et ne requiert pas une modulation de largeur d’impulsion (MLI) complexe.

2.2.3 Commande directe de couple

La technique de commande a été proposée par I. Takahashi et T. Nogushi en 1985 [35].
Elle repose uniquement sur les grandeurs du couple et du flux statorique, estimées a partir
des mesures de tension et de courant statoriques a 1’aide de capteurs. Un bloc estimateur est

utilisé€ pour calculer ces grandeurs. L’erreur entre la valeur mesurée et la valeur de consigne
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est ensuite déterminée. Cette erreur est corrigée soit par un régulateur a hystérésis, soit
par un contrdleur PI afin d’ajuster la commande du moteur [36,37]. Le schéma de cette

commande est montré dans la Figure 2.8.

4
o
QL<} QL<} QAS(}
1 i 25— BLDC
Vbc NG
Q Q4 Q6
9 A

Teref : —
Ref [Contrslew) (Contréleut
- de v1tesse _ hystcrcsns
Vs ~ A Table de
::lcommutatloJ
Controleur

Mes|
hystcrcsns

FluxrC ‘

1LI

Temes  (Transformé

Transformé
du Clark

Vitesse
; @7
Mesurée

Figure 2.8 Schéma de commande méthode DTC.

inverse du
Clark

Fluxmes

Les avantages et les inconvénients de la méthode DTC sont donnés dans le Tableau

-4 [12].

2.2.4 Commande a orientation de champ ou contrdle vectoriel (Field-Oriented Control

(FOC))

La commande par orientation de champ (FOC) est une méthode largement utilisée
pour les machines électriques triphasées, notamment les moteurs PMSM dans les VEs.
Son principe repose sur la transformation des grandeurs électriques dans un repere

tournant (d—q), permettant un contrdle indépendant du couple électromagnétique et du
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Tableau 2-4  Avantages et inconvénients du contrdle direct du couple

(DTO).
Catégorie | Description
Avantages
Simplicité de la structure Ne nécessite pas de régulateurs PI
imbriqués, ce qui simplifie sa mise
en ceuvre.
Pas de transformations complexes Evite les transformations

mathématiques du repere tournant
(d—q), réduisant la charge de calcul.
Réponse rapide Permet une dynamique plus rapide
du couple en supprimant les boucles
de régulation intermédiaires.

Inconvénients
Ondulations du couple Génere des variations du couple
a basse fréquence, ce qui peut
affecter le confort et la précision du
controle.
Sensibilité aux variations des parametres moteur | La performance du DTC peut étre
dégradée par les variations des
résistances statoriques et autres
parametres moteur.

flux rotorique [38]. Cette séparation est obtenue grace a I’angle d’orientation du flux
rotorique, assurant un découplage complet des variables. Le FOC repose sur une structure
de commande en boucle fermée, comprenant une régulation de courant via des correcteurs
PI internes et une régulation de vitesse par un correcteur PI externe. Cependant, le réglage
de ces régulateurs est complexe et doit €tre ajusté selon les conditions de fonctionnement

du moteur [39]. Le schéma de cette commande est montré dans la Figure 2.9.

Dans les applications automobiles, le FOC peut étre optimisé pour répondre a des
exigences spécifiques. Par exemple, la stratégie "Maximum Torque Per Ampere" (MTPA)
maximise 1’accélération en minimisant la consommation énergétique, tandis que la

technique d’affaiblissement de flux permet d’étendre la plage de vitesse du moteur,
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Figure 2.9 Schéma de commande méthode FOC.

augmentant ainsi la vitesse maximale du véhicule [40]. Cependant, bien que cette méthode
assure un contrdle précis du couple, elle entraine une augmentation de la fréquence de
commutation de I’onduleur, ce qui accroit les pertes énergétiques et réduit 1’efficacité
globale du systeme [38]. Les avantages et les inconvénients de la méthode FOC sont

donnés dans le Tableau 2-5 [41].

2.3 Technique de commutation

Dans la commande a six étapes, deux principales techniques de modulation MLI
peuvent étre employées : la méthode unipolaire et la méthode bipolaire [31]. La méthode
unipolaire repose sur la commande d’un seul interrupteur actif par le signal MLI,
tandis que I’interrupteur complémentaire demeure dans un état fixe durant I’intervalle de
commutation. Cette approche permet de réduire les ondulations du courant et d’améliorer

la qualité des formes d’onde. Cependant, elle limite certaines performances dynamiques



Tableau 2-5 Avantages et inconvénients de la commande par orientation de

champ (FOC) [41].

Catégorie

| Description

Avantages

Précision du controle

Permet un controle précis et
indépendant du couple et du flux,
améliorant la réactivité du moteur.

Optimisation énergétique

La stratégie MTPA maximise
I’efficacité énergétique en réduisant
les pertes.

Extension de la plage de vitesse

Laffaiblissement de flux permet
d’augmenter la vitesse maximale du
moteur.

Inconvénients

Complexité de mise en ceuvre

Nécessite un réglage précis des
régulateurs PI, ce qui complique
I’implémentation.

Pertes énergétiques accrues

La fréquence de commutation
plus élevée entraine des pertes
supplémentaires.

Transformations mathématiques complexes

Requiert des calculs en temps réel
dans un repere tournant (d—q),
augmentant la charge de calcul du
processeur.

du systeme, notamment le fonctionnement en quatre quadrants ainsi que le freinage

régénératif [42].

Il convient de noter que la modulation unipolaire peut &étre mise en oeuvre
selon plusieurs variantes de commutation. Parmi les plus couramment utilisées, on
distingue cinq modes principales : H-MLI-L-ON, H-ON-L-MLI, MLI-ON, ON-MLI et
MLI-ON-MLI [42,43]. Ces différentes configurations se distinguent par la répartition du
signal MLI entre les interrupteurs supérieurs et inférieurs de I’onduleur, ce qui influence

les pertes de commutation, les ondulations du courant et les performances globales du

systeme.
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A P’opposé, la méthode bipolaire consiste 2 commander simultanément les deux
interrupteurs de la branche active a ’aide du signal MLI [42-44]. Cette technique
génere des fluctuations de courant plus importantes que la modulation unipolaire, ce qui
peut accroitre les pertes électriques et thermiques [42, 44]. En revanche, elle permet le

fonctionnement en quatre quadrants et le freinage régénératif, offrant ainsi une meilleure

flexibilité dynamique au systeme [42,44].

La Figure 2.10 présente différentes variantes de la modulation unipolaire appliquée a la
commande d’un moteur BLDC. Chaque stratégie se distingue par la répartition du signal
MLI entre les interrupteurs supérieurs (H) et inférieurs (L) de 1’onduleur, tandis que les
états fermé/ouvert correspondent respectivement a la conduction continue ou au blocage

de I’interrupteur concerné.

La méthode H-MLI-L-ON consiste a appliquer le signal MLI sur ’interrupteur
supérieur de la phase active positive, tandis que I’interrupteur inférieur de la phase active
négative reste continuellement passant. Cette stratégie permet de limiter les pertes de

commutation sur une seule branche.

La configuration H-ON-L-MLI repose sur le principe inverse : I’interrupteur supérieur
est maintenu passant en continu, alors que le signal MLI est appliqué a I'interrupteur
inférieur. Cette méthode est souvent retenue lorsque la commande basse tension des

interrupteurs inférieurs est plus simple a mettre en ceuvre.

Dans la stratégie MLI-ON, le signal MLI est appliqué alternativement sur I’un des
interrupteurs actifs tandis que 1’autre reste conducteur durant le secteur considéré. Elle

permet une meilleure répartition thermique des composants de puissance.

La méthode ON-MLI correspond a l'inverse de la précédente, ou I’interrupteur
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maintenu passant et celui commandé en MLI sont permutés. Cette variante peut étre

utilisée pour équilibrer les pertes entre les interrupteurs.

La stratégie MLI-ON-MLI applique le signal MLI sur les deux interrupteurs actifs de
maniere alternée ou simultanée selon la logique de commande retenue. Elle améliore la

symétrie des commutations, mais augmente généralement les pertes de commutation.

Enfin, la méthode H-MLI-L-MLI applique le signal MLI simultanément sur les
interrupteurs supérieur et inférieur des deux phases actives. Cette configuration offre un
contrdle plus dynamique du courant, au prix d’une fréquence de commutation plus élevée

et donc de pertes supplémentaires.
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Figure 2.10 Comparaison des différentes méthodes de commutation.
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2.4 Controleurs classiques

Les contrdleurs proportionnel-intégral-dérivé (PID) constituent les stratégies de
commande les plus répandues dans les systemes a boucle fermée industriels. Leur succes
s’explique par leur simplicité de conception, leur robustesse, leur fiabilité et leur capacité

a fournir de bonnes performances pour une grande variété de processus dynamiques.

Le premier contréleur PID commercial est apparu dans les années 1930, marquant le
début de I’automatisation moderne [45]. Depuis les années 1980, ce type de régulateur
s’est imposé comme la méthode de commande la plus utilisée dans I’industrie chimique
[45,46]. Son efficacité, sa structure simple et sa compatibilité avec la majorité des systemes

industriels en font la solution de référence dans les applications de régulation de procédés.

Aujourd’hui, il est estimé que pres de 98% des systemes a boucle fermée dans les
industries sont régulés a 1’aide d’un controleur P, et que plus de 95% des applications de
contrdle de procédés emploient des régulateurs PID ou leurs variantes [45]. Ces chiffres
soulignent la prépondérance et la fiabilité de ces régulateurs dans des domaines aussi variés

que I'industrie chimique, automobile, papeticre, aéronautique et aérospatiale [47].

Les régulateurs classiques peuvent €tre regroupés en quatre catégories principales
selon la combinaison des actions utilisées dans la loi de commande : proportionnelle
(P), intégrale (I), dérivée (D), ou une combinaison de celles-ci. Ainsi, on distingue les
controleurs P, PD, PI et PID. Chaque terme correspond a une action particuliere qui

influence la dynamique du systeme de maniere spécifique.

L’action proportionnelle (P) permet une correction immédiate de 1’erreur entre la
consigne et la valeur mesurée, I’action intégrale (I) vise a €liminer I’erreur statique en

agissant sur la moyenne de I’erreur dans le temps, tandis que 1’action dérivée (D) anticipe
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les variations de I’erreur afin d’améliorer la stabilité et de réduire les oscillations [47].

Ces trois actions, lorsqu’elles sont combinées de différentes manieres, permettent
d’obtenir une famille de régulateurs simples mais puissants, capables de répondre a la

majorité des besoins de commande industrielle.
2.4.1 Controleur proportionnel (P)

Le controleur proportionnel (P) est la forme la plus simple des régulateurs classiques.
Son principe repose sur une action de commande proportionnelle a 1’erreur instantanée
entre la consigne et la valeur mesurée [48]. L’expression mathématique de la loi de

commande peut s’écrire sous la forme de I’équation (2.1):

u(t) =Kpe(t). (2.1)

ol u(t) représente le signal de commande appliqué au systéme, e(r) ’erreur entre la
consigne et la sortie, et K, le gain proportionnel. Ce gain détermine I’intensité de la
réaction du systeéme face a une variation de I’erreur. Le schéma bloc du contréleur
proportionnel est présenté dans la Figure 2.11, ou la Ref représente la valeur souhaitée
de la sortie du systeme, c’est-a-dire la grandeur que 1’on souhaite atteindre ou maintenir.
Le signal d’erreur e(r) est obtenu en comparant la sortie Y () a la valeur de référence.,
lequel est amplifié par le gain proportionnel K,,. Le bloc G(s) représente la fonction de
transfert du procédé ou du systeme a commander. Celle-ci décrit la relation entre le signal
de commande appliqué en entrée et la réponse du systeme en sortie dans le domaine
de Laplace. Enfin, Y (¢) correspond a la sortie du systeme, qui évolue en fonction de la

commande générée par le contréleur proportionnel.

L’augmentation de K, permet d’améliorer la rapidité de la réponse et de réduire I’erreur



24

Ref e(t) Ky G(s) Y(t 5

Figure 2.11 Schéma bloc du contrdleur proportionnel (P).

en régime permanent [48]. Cependant, un gain trop élevé peut engendrer des oscillations,
voire une instabilité du systeme. Le régulateur proportionnel améliore la performance
dynamique. Toutefois, pour un systeme ne comportant pas d’intégrateur, il ne permet pas

d’éliminer completement I’erreur statique.
2.4.2 Controleur proportionnel—intégral (PI)

Le contrdleur proportionnel-intégral (PI) combine les actions proportionnelle et
intégrale afin d’améliorer les performances dynamiques et statiques du systeme [48]. 11
vise a corriger les erreurs stationnaires tout en maintenant une réponse rapide et stable

[48]. L’équation parallele du contrdleur PI (2.2) s’exprime comme suit:
u(t) = Kpelt) + K; / e(t)dt. 2.2)

La forme idéale du correcteur PI est donnée par 1’équation (2.3)

u(t) = K, (e(t) + % / e(t)dt) | 23)

Dans cette équation, le terme proportionnel K,e(t) agit directement sur 1’erreur
instantanée, tandis que le terme intégral K; [ e(¢)dt cumule ’erreur dans le temps, ce qui
permet d’éliminer I’erreur statique en régime permanent et 7; la constante de temps de

I’action intégrale. Le schéma bloc du contrdleur PI présenté dans la Figure 2.12 illustre
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le principe de fonctionnement du correcteur. La Ref représente la valeur désirée de la
sortie. Le signal d’erreur est traité par les deux actions du contréleur: la composante
proportionnelle K, et la composante intégrale % (dans le domaine de Laplace). La sortie
Y (¢) correspond a la réponse du systéme, qui évolue pour réduire progressivement 1’erreur

a z€ro grace a I’action intégrale.

Ref ety Kp P + G W
— Kj/s +

Figure 2.12 Schéma bloc du contrdleur proportionnel—intégral (forme
parallele).

Il est important de noter que parmi les différentes configurations de la famille PID
(P, PI, PD et PID), le controleur PI est le plus largement utilisé dans 1’industrie [45]. En
effet, il offre un bon compromis entre simplicité de mise en ceuvre, rapidité de réponse et
élimination de I’erreur statique [45,48]. Ce type de régulateur est tres répandu dans des
secteurs tels que I’automatisation, les procédés chimiques, les systemes hydrauliques et

les machines €lectriques [45].
2.4.3 Contréleur proportionnel—intégral—dérivé (PID)

Le controleur proportionnel-intégral-dérivé (PID) est la forme la plus complete et
la plus performante de la famille des régulateurs PID [49]. Il combine les trois actions
proportionnelle, intégrale et dérivée afin d’obtenir un compromis optimal entre rapidité,

stabilité et précision [48].
Son équation temporelle en forme parallele s’exprime comme suit (2.4):

u(t) = Kye(t) + K / e(t)dt +K, df;;). 2.4)
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La forme idéale du correcteur PID est exprimée par I’équation (2.5):

u(t) =K, <e(t) + % /e(t) dt + Tddz(;)) . (2.5)

Avec

K
K= K;=K,T,. (2.6)

X
Oou Kdd;—(tt) est 'action dérivée, qui anticipe les variations de I’erreur pour réduire le
dépassement et améliorer la stabilité dynamique et 7; représente la constante de temps
de I’action dérivée.. Le schéma bloc du contréleur PID illustré dans la Figure 2.13 met
en évidence la combinaison de ces trois actions. La référence correspond a la consigne du
systeme, tandis que la différence entre la consigne et la sortie réelle Y (¢) constitue le signal
d’erreur e(¢). Ce dernier est traité simultanément par les trois composantes du régulateur.
Kp [

Ref e(t) ﬁ\—)

" Kgs ‘—)

Figure 2.13 Schéma bloc du proportionnel-intégral-dérivé (forme
parallele).

2.4.4 Méthodes de réglage du PID

Le réglage des parametres d’un régulateur PID constitue une étape essentielle afin
d’assurer des performances satisfaisantes en termes de stabilité, de rapidité de réponse
et de précision. Au fil des années, plusieurs méthodes de réglage ont été développées,
allant des approches empiriques aux techniques analytiques. Parmi les méthodes les

plus répandues figurent celles de Ziegler—Nichols (ZN), Chien—Hrones—Reswick (CHR)
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et Cohen—Coon (CC), qui s’appuient sur les caractéristiques dynamiques du procédé,
notamment son gain, sa constante de temps et son temps mort. Dans cette étude, ces trois
méthodes sont retenues pour déterminer les parametres du régulateur PID et comparer

leurs performances en simulation et lors de la validation expérimentale.

Les méthodes de réglage présentées dans ce mémoire (Ziegler—Nichols, Cohen—Coon,
CH, CHR et IMC) fournissent les parametres des correcteurs sous la forme idéale,
c’est-a-dire en termes de K, T; et 1. Pour I'implémentation numérique en FPGA,
ces parametres sont convertis en forme parallele a 1’aide des relations données par

I’équation (2.6).

Méthode de Ziegler-Nichols

La méthode de Ziegler—Nichols est I’une des premicres techniques de réglage

empirique des PID (1942) [50].

1. Méthode de la réponse indicielle: Lorsqu’un procédé peut étre représenté par
un modele du premier ordre avec temps mort (FOPDT), tel que défini par
I’équation (3.17), les parametres du régulateur peuvent étre déterminés selon le

Tableau 2-6 [51].

Tableau 2-6 Réglages des parametres PID selon Ziegler—Nichols (Méthode
de réponse indicielles).

Type de controleur | K, T; Ty
p KiLT - -
PI 0.9@ T; = 3.33L -

PID 1.2K—L I;=2L | T;=0.5L

2. Méthode de la fréquence critique: Cette méthode consiste a [48]:

. Régler le controleur en mode proportionnel pur (7; — oo et T; = 0)
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. Augmenter le gain K. jusqu’a I’apparition d’oscillations soutenues dans la
réponse.
. Mesurer K, le gain ultime et 7, la période d’oscillation correspondante.
Les parametres du PID sont ensuite donnés dans le Tableau 2-7 [47,48].

Tableau 2-7 Réglages des parametres du régulateur selon la méthode de
Ziegler—Nichols (méthode de fréquence critique).

Type de Régulateur K. T; T; | Période estimée T),
P 0.5K, - - Ty
PI 045K, | T,/1.2 — 1.27,
PID 0.6K, | T,/2 | T./8 0.85T;,

Méthode de Chien—Hrones—Reswick

La méthode de Chien—Hrones—Reswick (1952) a été développée pour ajuster la réponse
en fonction d’un objectif de performance, 0 ou 20 % de dépassement [51,52]. Le modele
utilisé est également de type FOPDT. Les formules de réglage sont résumées dans le
Tableau 2-8 [51].

Tableau 2-8 Réglage des parametres selon la méthode de
Chien—Hrones—Reswick (CHR).

Type Dépassement 0 % Dépassement 20 %
0.37 0.7t
P KC = — KC _
0.357 0 61'KL
PI K.=—— Ti=121 Ke=——,T=
0.6 KL 0.95 KL
.67 957
PID |K,=—— T,=1,Ty=05L | K.= —— . T: = 1.35t, Ty = 0.47L
KL KL

Méthode de COHEN-COON

Selon la méthode de Cohen—Coon (1953), I'utilisation d’un régulateur de type PID

est recommandée lorsque le temps mort L est faible. En revanche, lorsque L devient
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significatif (L > 7/2), un régulateur de type PI offre de meilleures performances [51,53].

Les valeurs de réglage correspondantes sont présentées dans le Tableau 2-9 [51].

Tableau 2-9 Réglage des parametres selon la méthode de Cohen-Coon(CC).

Type de régulateur K. T; Tqa
L(30+3L
Pl K= 09+ ) | n="00) | -
T
L(32+%
PID Kczﬁ(%—i—%) Ti = (]3+&) Td: 114_%%

2.5 Compensateur robuste

Au fil du temps, plusieurs méthodes de commande robustes ont été développées afin
d’améliorer la stabilité et les performances des systemes soumis a des incertitudes de

modélisation ou a des perturbations externes.

L’une des premieres approches de ce type est le Prédicteur de Smith, proposé en 1959,
qui visait a compenser les effets du temps mort dans les systemes de commande [54].
Cette méthode a ensuite inspiré le développement du contrdle a modele interne (IMC)
[54, 55], une approche robuste basée sur la connaissance explicite du modele du procédé

pour améliorer la précision et la stabilité en présence d’incertitudes.

Parallelement, 1a méthode du compensateur de temps mort a €té introduite pour traiter
spécifiquement les systemes présentant un délai important entre 1’entrée et la sortie,

souvent problématique dans les procédés industriels [51].

De nombreuses améliorations ont par la suite été apportées au régulateur PID classique,
conduisant a la formulation du IMC-PID, qui combine la simplicit¢ du PID avec la
robustesse de la structure IMC. Cette approche permet d’obtenir de bonnes performances

en régime transitoire tout en maintenant une stabilité élevée face aux variations du modele
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du procédé [56].

2.5.1 Compensateur robuste du temps mort a deux degrés de liberté DTC-2DOF

Le DTC-2DOF, proposé par J. E. Normey-Rico en 2002, représente une évolution des
approches classiques de compensation du temps mort, telles que le prédicteur de Smith
[57]. Contrairement au prédicteur de Smith standard, qui repose fortement sur la précision
du modele du procédé, le DTC-2DOF est congu pour garantir la stabilité et de bonnes

performances, méme en présence d’incertitudes de modélisation [57].

Le schéma du Compensateur robuste du temps mort a deux degrés de liberté est

présenté dans la Figure 2.14.

“»‘ G(s) I—Y(—t;

Figure 2.14 Schéma bloc du compensateur robuste du temps mort a deux
degrés de liberté.

La structure comporte deux compensateurs : F(s) et C(s). Le premier, F(s), est un
filtre dynamique assurant la robustesse vis-a-vis des incertitudes du modele, tandis que
le second, C(s), agit comme un contr6leur PI responsable de la régulation principale du
procédé. On trouve aussi le G, (s), qui est le modele du systeéme sans I’introduction du
modele du temps mort. G(s) le modele du systeme avec I’ introduction du modele du temps

mort.
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Le compensateur F(s) est défini par (2.7):

B Tos+ 1
B Tis+1°

F(s)

(2.7)

Le compensateur C(s) est de type PI et peut étre formulé comme (2.8):

Cls) = — (1+ 1>. 2.8)

T KT\ T

Les parametres Ty, 11, D, et T, permettent d’ajuster la performance, la stabilité et la
rapidité du systeme en boucle fermée. Leur influence et leur méthode de réglage peuvent
étre résumées comme décrit au Tableau 2-10 [51]:

Tableau 2-10 Role et réglage des parametres du DTC-2DOF [51].

Parametre | Description et role

Ty Ajuste la marge de retard D,, pour assurer la stabilité
du systeme et influencer le dépassement (overshoot) de la
réponse en boucle fermée.

Valeurs recommandées :
To = 1.54 D, pour une performance robuste,
To = 0.69 Dy, pour une stabilité robuste.

T Définit la constante de temps du filtre F(s). T} = T, + 2Dy,
ou 7, est la constante de temps équivalente du systeme en
boucle fermée. Un réglage précis de 77 permet de contrOler
le dépassement de la réponse.

T, Constante de temps équivalente du procédé en boucle
fermée. Peut étre choisie comme une fraction de la

constante de temps a boucle ouverte — ou de la somme
oT
1

o(t+L)
lorsque le délai L devient significatif.

, avec 0 > 1. Le second choix est préférable

D, Marge de retard estimée a partir de I’erreur sur le délai :
D,, = AL,,, ou L,, est I’estimation de 1’erreur sur le délai.
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2.5.2 Implémentation du PID basé sur le controle par modéle interne (IMC—-PID)

Le premier schéma IMC—-PID (Internal Model Control-PID) a été introduit par Garcia
et Morari (1982) [58]. Cette approche visait a établir une relation directe entre les
parametres du controleur IMC et ceux d’un régulateur PID équivalent, afin de faciliter son
implémentation pratique tout en conservant les avantages de robustesse et de performance

inhérents a la structure IMC [51].

Par la suite, plusieurs améliorations ont été proposées pour affiner les performances
et élargir le domaine d’application de cette méthode. Le travail de Shamsuzzoha et Lee
(2012) a notamment introduit une version améliorée du controleur IMC-PID, offrant de
meilleures performances que les méthodes précédentes, en particulier pour les systemes

pouvant étre approximés par un modele du premier ordre avec retard [51,59].

Les équations de réglage sont données par (2.9, 2.10, 2.11):

ti

K.= 2.9
¢ K(3t.—-2B+L) 9
312 L 4 2B — 2
ti=1+2f - —2 2.10
3
2 A% -BLHBRL 2
2B BT s 3 -5 +2BL- B

tg= — . (2.11)

t; 37, — ZB +L
Le terme f3 est introduit pour compenser le pdle (s = —%) en boucle ouverte [51,59], et il

est calculé selon (2.12):
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1
T.\3 L2
B=1 {1 - (1 - f) e_f} . 2.12)
Le parametre 7., appelé constante de temps du controleur, permet de moduler la rapidité
de la réponse en boucle fermée. Son ajustement constitue la premiere étape du réglage
IMC-PID [51]. En pratique, 7. est généralement défini comme une fraction de la constante
de temps en boucle ouverte et il peux s’écrire sous la forme (2.13):

T

Te = (2.13)

pour accélérer la réponse dynamique, ol ¢ est un facteur compris entre 3 et 10, offrant un

bon compromis entre vitesse de réponse et stabilité [51].

Lorsque le retard L devient significatif, (comparable ou supérieur a 7 ), il est préférable
de définir 7, comme une fraction de la somme de la constante de temps et du retard sous
la forme (2.14) :

_T+L

To=——. (2.14)
(o)

2.6 Conclusion

Ce chapitre a présenté une revue bibliographique des principaux concepts liés a
la commande des moteurs BLDC. Les caractéristiques et la classification des moteurs
BLDC ont été introduites, ainsi que le role de ’onduleur et des capteurs a effet Hall
dans leur fonctionnement. Les principales approches de modélisation des systémes
dynamiques, notamment les modeles FOPDT et SOPDT, ont également été présentées.
Enfin, différentes stratégies de commande appliquées aux moteurs BLDC ont été abordées,

incluant les méthodes six-step, FOC et DTC, ainsi que les régulateurs PI et PID et
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leurs méthodes de réglage. Des approches de commande avancées et robustes, telles
que 'IMC-PID et le DTC-2DOF, ont également été introduites afin de fournir une base

théorique pour les travaux développés dans les chapitres suivants.



Chapitre 3 - Conception, modélisation et validation par simulation

Ce chapitre présente les éléments nécessaires a la mise en place du systeme
expérimental étudié dans ce travail. Il débute par une description générale du systeme

ainsi que de I’architecture de commande retenue.

Ensuite, la démarche de conception est présentée, en mettant 1’accent sur le
développement des cartes électroniques, notamment la carte onduleur et la carte

d’isolation, constituant la plateforme expérimentale.

Enfin, le chapitre introduit la modélisation du moteur BLDC ainsi que les résultats de
simulation, permettant de valider le comportement du systeme avant sa mise en ceuvre

expérimentale.
3.1 Présentation du systeme et de I’architecture de commande

Le systeme étudié dans ce travail est un systeme d’entrainement électrique basé sur
un moteur BLDC, alimenté par un onduleur triphasé. L'ensemble est piloté par une
plateforme numérique de type FPGA, assurant la génération des signaux de commande
et I’'implémentation de la stratégie de contrdle. L’ architecture globale comprend ainsi une
source de tension continue, un onduleur triphasé, le moteur BLDC, ainsi que des capteurs
permettant de mesurer les grandeurs nécessaires au contréle, notamment la position du

rotor et la vitesse du moteur.

La stratégie de commande retenue dans ce travail est la commande en six étapes,
également appelée commutation trapézoidale. Cette méthode est particulierement adaptée
aux moteurs BLDC en raison de sa simplicité de mise en ceuvre et de son efficacité dans les
applications industrielles [32—34]. Elle repose sur une séquence de commutation discrete

des interrupteurs de 1’onduleur, permettant d’alimenter successivement les différentes
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phases du moteur en fonction de la position du rotor comme montré dans le Tableau 2-3.

La détermination des instants de commutation est assurée a partir des signaux de
position du rotor, généralement fournis par des capteurs a effet Hall. Ces capteurs
génerent des signaux logiques permettant d’identifier la position instantanée du rotor et

de sélectionner la combinaison de commutation appropriée.

Dans la commande a six étapes, la modulation MLI peut étre appliquée selon une
méthode unipolaire ou bipolaire. Dans ce travail, la méthode bipolaire a été retenue pour
la commande de I’onduleur en raison de sa structure de commande plus simple, de sa
facilit¢ d’implémentation en FPGA et de sa capacité a appliquer directement la tension

aux phases du moteur, ce qui facilite la mise en ceuvre de la stratégie de commutation

adoptée. [42,43].

L’ensemble de cette architecture permet d’assurer un fonctionnement fiable du moteur
BLDC tout en offrant une bonne base pour 1’évaluation des différentes stratégies de

commande étudiées dans ce travail.

La Figure 3.1 illustre I’architecture globale du systeme d’entrailnement étudié. Le
moteur BLDC est alimenté par un onduleur triphasé, lui-méme connecté a une source de
tension continue. La commande du systéme est assurée par une carte FPGA (Artix-7),
qui génere les signaux MLI nécessaires au pilotage des interrupteurs de 1’onduleur.
Les signaux de position du rotor, fournis par les capteurs a effet Hall, ainsi que la
mesure de la vitesse, sont utilisés pour déterminer la séquence de commutation selon la
stratégie six-step. L’ ensemble constitue une boucle de commande permettant d’assurer le

fonctionnement du moteur selon les performances souhaitées.
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Figure 3.1 Architecture globale du systeme d’entrainement BLDC avec
commande implémentée en FPGA.

3.2 Carte de I’onduleur

3.2.1 Dimensionnement et choix de [’interrupteur

Deux technologies s’imposent aujourd’hui dans les applications de conversion de
puissance : le GaN (Gallium Nitride) et le SiC (Silicon Carbide) [60]. Ces matériaux
offrent des performances nettement supérieures a celles des dispositifs en silicium grace
a leurs propriétés physiques idéales pour les applications a haute fréquence et a haute

température.

Le GaN se distingue par des vitesses de commutation tres €levées, avec des temps de
montée et de descente de 1’ordre de 1 a 3 ns, ainsi que par de faibles capacités parasites
[61]. Par exemple, un transistor eGaN de 100 V présente typiquement une capacité de
sortie C,ss d’environ 200 pF et une capacité de transfert inverse C,ss de 1’ordre de 20 pF,
ce qui réduit les pertes de commutation et permet un fonctionnement jusqu’a 3 MHz [62,

63]. Cette technologie permet de réduire la taille des composants passifs et d’augmenter
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le rendement global [64]. Cependant, les dispositifs GaN restent coliteux, a environ des
dizaines de dollars, et présentent des contraintes de commande strictes, notamment en
raison de leur sensibilité aux surtensions et aux transitoires rapides [65]. Cette complexité

augmente les exigences en matiere de conception des pilotes de grille et de protection.

A I'inverse, les dispositifs en SiC offrent une tension de claquage élevée, généralement
comprise entre 650 V et 3,3 kV, une température maximale de jonction pouvant atteindre
200 a 225 °C, ainsi qu’une conductivité thermique d’environ 370 Wm~'K~!, ce qui
leur confere une excellente robustesse thermique et des pertes de commutation réduites
[66, 67]. Leur comportement est particulierement adapté aux applications de puissance
moyenne a élevée, tout en permettant des fréquences de commutation de I’ordre de 20 kHz
a 100 kHz [62]. Comparativement au GaN, le SiC présente un cofit plus abordable pour
les applications de forte puissance et une intégration plus simple dans les architectures

industrielles standards.

Compte tenu des objectifs de ce projet (fréquence de commutation d’environ 20 kHz,
robustesse thermique et coiit raisonnable), la technologie SiC s’avere étre la solution la
plus appropriée. Elle garantit un bon compromis entre performance, facilité d’intégration
et colit global, tout en assurant une marge de sécurité confortable au niveau des contraintes

électriques.

Dans la famille des dispositifs SiC, on distingue les SiC MOSFETs et les SiC IGBTs.
Les SiC MOSFETs se caractérisent par une faible résistance a 1’état passant, de faibles
pertes de commutation et une commande simple, ce qui les rend particulierement adaptés
aux applications a haute fréquence [68]. Les SiC IGBTs sont réservés aux applications
de tres forte puissance ou de tres haute tension (plusieurs kilovolts), mais leur vitesse de

commutation plus faible les rend moins appropriés pour ce projet [69].
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Le Tableau 3-1 montre que, bien que les technologies SiC et GaN offrent des
performances supérieures en termes de vitesse de commutation et de pertes, ces avantages
ne sont pas pleinement exploités dans le cadre de cette application, limitée a une tension
d’alimentation de 12 a 24 V et a une fréquence de commutation de 20 kHz. Leur utilisation
conduirait donc a un surdimensionnement du convertisseur ainsi qu’a une augmentation
du cofit. Le choix s’est ainsi porté sur I'IGBT silicium IKP20N60T (Infineon), qui offre
un compromis satisfaisant entre robustesse, simplicité de commande, performances et cofit

pour les spécifications retenues.

Tableau 3-1 Comparaison des technologies de commutation pour

I’application étudiée.

Critere IGBT MOSFET Si SiC GaN
Tension 600 V 200 V 650 V 100 V
Fréquence max. 20-50 kHz <100 kHz <100 kHz MHz
Pertes de commutation | Moyennes Faibles Tres faibles | Tres faibles
Coiit Faible Faible Elevé Tres élevé
Adapté a 20 kHz Oui Oui Oui Oui
Choix retenu Oui Non Non Non

3.2.2 Dimensionnement et choix du pilote de grille

Le pilote de grille joue un role essentiel dans le fonctionnement de 1’onduleur de
puissance. Il assure I’interface entre la partie commande (microcontrdleur ou FPGA) et les
interrupteurs de puissance, en fournissant les niveaux de tension et de courant nécessaires
pour commander efficacement la grille des transistors. Un dimensionnement adéquat du
pilote est indispensable afin de garantir des temps de commutation réduits, de limiter les

pertes de commutation et d’assurer un fonctionnement sir et fiable du systeme.

Le dimensionnement du pilote de grille dépend principalement de plusieurs criteres,

notamment la charge totale de grille du composant de puissance, la fréquence de
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commutation, les niveaux de tension de commande requis ainsi que les contraintes
d’isolation galvanique. Le courant moyen nécessaire a la commande de la grille peut étre
estimé a partir de la charge totale de grille Q, et de la fréquence de commutation f,, selon
I’équation (3.1).

Ig = ngsw' (3.1)

ou I, est le courant moyen fourni par le pilote de grille, Q, la charge totale de grille de
I’IGBT et f,, la fréquence de commutation. La puissance nécessaire a la commande de la

grille est quant a elle donnée par 1’équation (3.2).

Pg = QgVGEfsw- (3.2)

ou Vgr représente la tension grille-émetteur appliquée au composant. Ces relations
montrent que 1’augmentation de la fréquence de commutation ou de la charge de grille
entraine une augmentation des besoins en courant et en puissance du pilote. Dans ce projet,
la fréquence de commutation maximale est fixée a 20 kHz, ce qui impose un pilote capable
de fournir un courant de sortie suffisant afin d’assurer une charge et une décharge rapides
de la capacité de grille de I'IGBT, tout en limitant les pertes et les délais de commutation.
Par ailleurs, I’utilisation d’un onduleur triphasé nécessite une isolation galvanique entre la
partie commande et la partie puissance afin de protéger les circuits de commande contre

les surtensions et les perturbations électromagnétiques.

Au regard de ces exigences, le pilote 1IEDI20N12AFXUMAT1 du fabricant Infineon a
été retenu. Ce pilote isolé est capable de fournir un courant de sortie élevé, permettant une
commande rapide et fiable des IGBTs. Il offre une isolation galvanique renforcée entre
I’entrée et la sortie, garantissant une séparation slire entre les domaines basse et haute

tension. De plus, ce composant est compatible avec des fréquences de commutation allant
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jusqu’a 1Mhz, ce qui le rend parfaitement adapté a une fréquence de fonctionnement de

20 kHz.

Ce pilote integre également des fonctions de protection avancées, telles que la
protection contre les sous-tensions d’alimentation (UVLO), contribuant a améliorer la
fiabilité globale de I’onduleur. Ainsi, le choix de ce pilote permet d’assurer une commande
robuste et performante des interrupteurs de puissance, tout en respectant les contraintes de

sécurité et de performance imposées par 1’application.

Le pilote 1EDI20N12AFXUMALT1 requiert une tension d’alimentation d’environ 15 V
coté puissance afin de garantir une amplitude de commande suffisante sur la grille de

I’IGBT et d’assurer une commutation rapide et fiable.

Pour répondre a cette exigence, une source isolée 15 V/15 V a été retenue : le
convertisseur DC-DC PQME1-S15-S15-S de CUI Inc. Ce module fournit une puissance
nominale de 1 W avec une tension d’entrée typique de 15 V et une tension de sortie régulée
de 15V, pour un courant maximal de 67 mA, ce qui est largement suffisant pour alimenter
la sortie du pilote de grille et les circuits associés. Il offre en outre une isolation galvanique
entrée—sortie de 1,5 kV, renforcant la séparation électrique entre la partie commande et la

partie puissance du systeme.

Ce convertisseur présente un rendement typique de 75 % et une plage de température
de fonctionnement allant de —40 °C a 85 °C, ce qui garantit un fonctionnement fiable
dans des conditions thermiques variées. Sa puissance de sortie de 1 W offre une marge
confortable par rapport a la consommation réelle du pilote (0,2 W), tout en limitant les
pertes et 1I’échauffement. Ainsi, ce module constitue une solution compacte, isolée et

robuste pour I’alimentation de 15 V de la partie de sortie du pilote de grille.
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La Figure 3.2 illustre le modele 3D de la carte onduleur triphasé développé sous Altium

Designer.

IKP20N60T

PQME1-515-515-5

(b)

N
5
&
£
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g

g
K

g

1EDI20N12AFXUMA1

Entrée des signal MLI

Figure 3.2 Carte onduleur IGBT (a) Conception sous Altium, (b) Carte

(a)
réalisée.

3.2.3 Simulation de I’onduleur triphasé sous LTspice
Afin de valider le fonctionnement de I’onduleur triphasé avant sa mise en ceuvre

N

expérimentale, une simulation a été réalisée a 1’aide du logiciel LTspice. Cette étape

permet de vérifier a la fois la structure du circuit de puissance et la stratégie de commande

adoptée.

La Figure 3.3 présente le schéma de simulation de I’onduleur implémenté sous LTspice.
On y observe la structure triphasée de 1’onduleur ainsi que les différents éléments utilisés

pour la commande des interrupteurs de puissance.
La commande de I’onduleur repose sur une stratégie de commutation en six étapes,

couramment utilisée pour les moteurs BLDC. Dans cette étude, les signaux de commande

ont été générés a une fréquence de 2 kHz, avec une division de la période en six intervalles

correspondant aux états de conduction.
Les résultats de simulation et expérimentale sont présentés dans la Figure 3.4,

illustrant les tensions de phase V,, V), et V,,. Les formes d’onde obtenues présentent un



43

Veel
Veed
Vecs

12V

g B g
v3 vs v6 va vz v8 Source
v (D (D O (O, 0 € g'alimentation
> H
U1
5V u2

V5 VCC1 GND2[—U ua TI={TEMP} !
PWM1—INP  VCC2[—VcclR1 47 5V— VCC1 GND2[—V 5V—VCC1 GND2—W
INN  OUTP , PWM2—{INP  VCC2(—Vee2 g3 47 PWM3—{INP  VCC2[—Vee3 g7 47 a 1av
GND1 OUTN INN  OUTP INN  OUTP

1EDIZONIZAF R2 47 \Fsum OUTN 2 \Fcum OUTN 3
R4 4.7 RS 47

IKP20N6OT_{1 IKP20N6OT {1 IKP20N6OT |1
3

1EDI20N12AF 1EDI20N12AF
12
sv— vcc1ugcnnz =D s us R
PWMa—INP  VCC2|—eca 5V—{VCC1 GND2 5V—{VCC1 GND2 Y2
INN ouTP RS 47 PWM5—INP  VCC2[—VccS po 47 PWM6—INP  VCC2[—Vccbpyy 47 Ri5
GNDL OUTN 4 INN  ouTP 5 INN  ouTP 6
o] Re a7 \F GND1 OUTN \F GND1 OUTN 12
1EDIZONIZAF i 1EDIZONI2AF  R10 47 1EDI20NI2AF R12 47
Aran 01.25m 0 1u

Charge

Pilote PWML PWM7 PWM3 PWM2 pums _Lewns [ Sianaux reistive
ot O O O O oo

Figure 3.3 Schéma de simulation de 1’onduleur triphasé sous LTspice.

comportement en créneaux caractéristique de la commutation en six étapes.
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Figure 3.4 Tensions de phase V,, V, et V,, obtenues en simulation sous
LTspice.

Ces résultats montrent que 1’onduleur fonctionne conformément aux attentes. De plus,
une bonne concordance avec les résultats expérimentaux a été observée, ce qui permet de

valider le modele de simulation ainsi que la stratégie de commande adoptée.
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3.3 Carte d’isolation
3.3.1 Dimensionnement et choix de [’isolateur

L’isolation galvanique entre la partie commande et la partie puissance constitue une
exigence essentielle dans les systemes d’électronique de puissance, en particulier dans les
onduleurs destinés a la commande de moteurs électriques. Elle permet d’assurer la sécurité
des circuits de commande, de limiter les boucles de masse et d’améliorer I’immunité du

systeme face aux perturbations électromagnétiques.

Le dimensionnement de 1’isolation repose sur plusieurs criteres, notamment la tension
maximale a isoler, la vitesse de commutation des signaux, I’immunité aux transitoires de
mode commun (CMTI), ainsi que les contraintes normatives liées a la sécurité électrique.
Dans ce projet, bien que la tension d’alimentation de I’onduleur soit comprise entre 12 V
et 24V, la présence de forts gradients de tension (dv/dt) générés par les commutations
rapides des interrupteurs de puissance impose le recours a une isolation robuste et
performante. De plus, la fréquence de commutation pouvant atteindre 20 kHz nécessite un
isolateur capable de transmettre des signaux numériques rapides sans distorsion ni retard

excessif.

Au regard de ces exigences, 1’isolateur numérique IL711-3E du fabricant NVE
Corporation a été retenu. Ce composant est un isolateur numérique a deux canaux basé
sur la technologie magnétorésistive (GMR), offrant une isolation galvanique élevée et une
excellente immunité aux perturbations. La version -3E fournit une tension d’isolation de
2.5 kVRrums, largement suffisante pour garantir la séparation électrique entre les domaines
basse tension et puissance dans I’application considérée. De plus, I'IL711-3E présente

une immunité aux transitoires de mode commun supérieure a 100 kV/us, ce qui le rend
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particulierement adapté aux environnements a fortes variations de tension.

Par ailleurs, cet isolateur supporte des débits de données pouvant atteindre 110 Mbps,
assurant ainsi une transmission fiable des signaux de commande a la fréquence de
fonctionnement de 1’onduleur. Son faible délai de propagation, de 1’ordre de 10 a 15 ns,
permet de limiter les erreurs de synchronisation entre les signaux de commande. Enfin,
son faible courant de consommation et sa compatibilité avec des tensions d’alimentation
comprises entre 2.7 V et 5.5 V facilitent son intégration dans I’architecture globale du

systeme.

Ainsi, le choix de I'isolateur IL711-3E permet de satisfaire les contraintes de sécurité,
de performance et de robustesse imposées par 1’onduleur développé dans ce travail, tout

en assurant une isolation fiable et durable entre les parties commande et puissance.

3.3.2 Choix et dimensionnement du convertisseur CC-CC 12 V/5'V

Le convertisseur CC-CC constitue un élément essentiel de [’architecture
d’alimentation du systeme, puisqu’il fournit une tension adaptée a la partie commande
tout en assurant une isolation galvanique entre les différents sous-systemes. Dans ce
projet, la partie commande est alimentée par une batterie de 12 V, ce qui nécessite un
convertisseur capable de délivrer une tension de sortie régulée de 5 V pour alimenter les

circuits logiques, notamment les isolateurs, les pilotes et les interfaces numériques.

L’utilisation d’un convertisseur CC—CC isolé garantit également une séparation
galvanique entre le FPGA et la partie commande, améliorant ainsi la robustesse du systeme
face aux perturbations électromagnétiques, aux différences de potentiel de masse et aux

transitoires de commutation.
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Le dimensionnement du convertisseur repose sur la tension d’entrée (12 V), la tension
de sortie (5 V), la puissance requise et le niveau d’isolation électrique. Le convertisseur
CC3-1205SF-E de la série CC-E de TDK-Lambda a été retenu. Il accepte une tension
d’entrée comprise entre 9 V et 18 V, fournit une sortie régulée de 5 V avec une puissance
nominale de 3 W, suffisante pour alimenter I’ensemble des circuits de commande, et assure

une isolation galvanique de 500 V¢ entre I’entrée et la sortie.

Le CC3-1205SF-E offre également un bon rendement, un faible niveau d’interférences
électromagnétiques grace a son boitier métallique et une large plage de température
de fonctionnement, garantissant une alimentation isolée, stable et fiable. La Figure 3.5

présente le modele 3D de la carte d’isolation développée sous Altium Designer.

IL711-3E Sortie_5V

Entrée_3.3V
9V - 18V

Entrée-DC

Sortie_3.3V

Entrée_5V

Figure 3.5 Modele 3D de la carte d’isolation sous Altium Designer.

3.4 Modélisation du moteur BLDC

La modélisation du moteur BLDC est essentielle pour comprendre son comportement
dynamique, concevoir des lois de commande performantes et prévoir ses performances
avant I’'implémentation réelle. Le schéma équivalent du moteur BLDC est montré dans la

Figure 3.6.
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Figure 3.6 Schéma électrique équivalent du moteur BLDC.

Ou R la résistance de phase, L,,L,,L, les inductances, e,,e,,e, les forces

contre-électromotrice, et U,V, W les phases.

Le modele mathématique du moteur BLDC permet de décrire les relations entre les

grandeurs électriques et mécaniques du systeme.

Du point de vue électrique, un moteur BLDC triphasé peut étre représenté par

I’équation matricielle (3.3) [70,71]:

Vu R 0 O iu Lu Luv Luw lu €u

d
wl=10 R 0 i + 7 Ly L, Ly, i + e, (3.3)
Vi 0 O R| |iy Ly, Ly Ly Ly ey

ol vy, vy, vy, sont les tensions de phase, iy,i,,i, les courants statoriques, R la résistance
de phase, L,,L,,L,, les inductances propres, L, L, ,L,, les inductances mutuelles, et
eu, ey, ey les forces contre-électromotrices. En supposant un moteur symétrique [72], les

inductances propres et mutuelles vérifient les équations (3.4) et (3.5):

L,=L,=L,=L. (3.4)
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Lyy = Lyyw = Lyy = Lyyy = Lyyy = Lyy = M. (35)

Sous ces hypotheses, le modele électrique du moteur BLDC se simplifie et s’€crit sous la

forme (3.6) [12]:

Vu R 0 Of |i, L—M 0 0 Iy ey

d
wl=10 R o||i|Tgz|| 0 L-m o |[|i||T]e]| GO
Vi 0 0 R| |iy 0 0 L—M| |i, ey

Le couple électromagnétique développé par le moteur BLDC est exprimé en fonction
des forces contre-électromotrices et de la vitesse mécanique du rotor [28,73] par I’équation

(3.7):

1 . . :
T, = o (euiy + eyiy + eyiy) - (3.7)

m
ou 7, est le couple électromagnétique, w,, la vitesse mécanique du rotor, la dynamique

mécanique du moteur est décrite par I’équation du mouvement (3.8):

d
Jd—“;’" — T, —Fa,—T,. (3.8)

ou J représente I'inertie totale du systéme, F le coefficient de frottement visqueux, et 77,
le couple de charge appliqué a I’arbre du moteur. La vitesse mécanique du rotor est liée a

la position angulaire par (3.9):
do,

Pw, = . .
O = (3.9)

ou 6, est la position angulaire du rotor, P est le nombre de pdles du moteur.

Dans un moteur BLDC, la force contre-électromotrice (Back-EMF) présente
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généralement une forme trapézoidale en fonction de la position électrique du rotor. Les

forces contre-électromotrices des trois phases peuvent étre exprimées en fonction de

I’angle électrique 0 € [0,360°] comme définit par (3.10), (3.11) et (3.12) [74].
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3.5 Modélisation d’un systéme

Le systeme étudié est constitué¢ d’un onduleur triphasé alimentant un moteur BLDC,
associé a une chaine de mesure de la vitesse rotorique. La modélisation d’un systeme
dynamique vise a représenter son comportement de maniere simple et exploitable pour
I’analyse et la commande. Lorsque le modele physique détaillé est complexe, des
approximations linéaires sont couramment utilisées [51,75]. Parmi celles-ci, les modeles
du premier ordre avec retard (FOPDT) et du second ordre avec retard (SOPDT) sont

largement adoptés.
3.5.1 Modélisation du modele du premier ordre avec retard

L’identification d’un modele FOPDT repose sur I’analyse de la réponse du systéme a
une excitation simple, le plus souvent une entrée échelon. Cette approche expérimentale
permet d’extraire les parametres dynamiques dominants du procédé a partir de données

mesurées [76].

Dans un premier temps, une entrée échelon d’amplitude connue est appliquée au

systeme. L’entrée u(t) est définie par I’équation (3.13) [47]:

u(t)=UyH(1). (3.13)

ou Uy représente 1’amplitude de I’échelon et H () la fonction de Heaviside. La sortie du

systeme est ensuite enregistrée afin d’analyser sa dynamique.

Le gain statique K est déterminé a partir du rapport entre la variation finale de la sortie
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et celle de I’entrée. Dans le cas d’un échelon passant de 0 a Uy, on obtient [47]:

y(=)

K=—-. 3.14
Us (3.14)

ol y(eo) représente la valeur finale de la sortie lorsque t — oo, ¢’est-a-dire la valeur de la
sortie en régime permanent. Ce qui implique que la valeur finale de la sortie est donnée

par y(eo) = K Uj.

N

La constante de temps 7T est ensuite estimée a partir de la phase transitoire,
généralement comme le temps nécessaire pour atteindre 63 % de la variation finale apres

le temps mort.

Dans le cas le plus simple, le comportement du systeme peut €tre représenté par un

modele du premier ordre sans retard, donné par I’équation (3.15) [47,51]:

K
G = . 3.15
m(s) Ts+1 ( )
dont la réponse a une entrée échelon est décrite par I’équation (3.16) [47]:
¥(1) = Uok (1-¢7/7). (3.16)

La constante de temps 7 caractérise la rapidité de la dynamique, tandis que le gain statique

K relie la valeur finale de la sortie a I’amplitude de I’entrée.

Lorsque le systeme présente un retard pur, phénomene fréquent dii aux délais de

transport, aux actionneurs ou aux temps de traitement internes, le modele FOPDT s’écrit
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sous la forme de 1’équation (3.17) [47,51,76]:

K —Ls
. 3.17
TS+ 1e ( )

G(s) =

Le temps mort L correspond au délai entre 1’application de 1’échelon et le début
significatif de la réponse du systeme. La réponse temporelle associée est alors donnée

par I’équation (3.18) :

y(t) = (3.18)

3.5.2 Modélisation du modele du second ordre avec retard

L’identification d’un modele du second ordre avec temps mort SOPDT repose sur
I’analyse de la réponse du systeme a une entrée échelon, de la méme maniere que pour
le modele FOPDT. Cette approche est particulierement adaptée lorsque la dynamique du
procédé ne peut €tre correctement décrite par un modele du premier ordre, notamment en

présence de deux dynamiques dominantes [77].

L’entrée échelon appliquée au systeme est définie par I’équation (3.13), et la sortie
mesurée permet d’identifier les parametres dynamiques du modele. Le gain statique K
est déterminé a partir du rapport entre la variation finale de la sortie et celle de I’entrée,

conformément a I’équation (3.14).

Les constantes de temps T; et T, caractérisent respectivement les dynamiques rapide et
lente du procédé. Elles sont estimées a partir de la phase transitoire de la réponse indicielle,

en analysant la courbure et la vitesse d’évolution de la sortie. Le temps mort L correspond,
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comme précédemment, au délai entre 1’application de 1’échelon et le début effectif de la

réponse du systeme.

Dans le cas d’un modele du second ordre sans retard, le comportement du systeme peut

étre représenté par la fonction de transfert donnée par I’équation (3.19) [78]:

K

G) = st (ot 1)

(3.19)

La réponse du systeme a une entrée échelon est alors décrite par 1’équation (3.20) [47,78]:

LR (3.20)

t)=UpK |1—
y(> 0 T — D T — T

avec T # T.

Lorsque le systeme présente un retard pur, le modele SOPDT s’écrit sous la forme de

I’équation (3.21) :
K —Ls'

G(s) = e 3.21
)= s D@ <) (3-21)
La réponse temporelle correspondante est donnée par 1’équation (3.22) :
0, t<L,
y() = (3.22)
UoK [1 _ O h/my B (-D/n] >
1= | ) -

3.6 Simulation en boucle ouverte du moteur BLDC

La Figure 3.7 présente le modele de simulation du banc d’essai utilisé pour 1’étude du
systeme d’entrailnement électrique. Ce modele a été développé sous MATLAB/Simulink,

en s’appuyant sur les bibliotheques de Simscape Electrical, notamment le package
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Specialized Power Systems, reconnu pour sa capacité a modéliser efficacement les
systemes d’électronique de puissance et les machines électriques avec un bon compromis

entre précision et rapidité de simulation.

Le systeme est alimenté par une source de tension continue, représentant la batterie
(12-24 V), qui fournit I’énergie a un onduleur triphasé. Ce dernier, modélisé a 1’aide du
bloc Universal Bridge, est constitué d’interrupteurs de type IGBT (IKP20N60T) associés
a leurs diodes antiparalleles. Il assure la conversion de la tension continue en tensions

alternatives triphasées appliquées aux phases du moteur (U, V et W).

Le moteur BLDC est modélis€é en intégrant ses caractéristiques électriques
et mécaniques, issues des données du constructeur (LIN Engineering, référence
BL23E33-01D-Y20-ES1000-B12F). La vitesse du rotor m,, est extraite pour I’analyse
dynamique. Un couple résistant est également appliqué afin de reproduire des conditions

de charge réalistes.

La commande du moteur repose sur les signaux des capteurs a effet Hall (h,, hp,
h.), permettant de déterminer la position du rotor. Ces signaux alimentent une table
de commutation (Tableau 2-3) qui génere les états de commande des interrupteurs de
I’onduleur, conformément a la stratégie de commutation en six étapes. Cette logique

garantit une commutation correcte des phases en fonction du secteur électrique.

Par ailleurs, un générateur de signaux MLI est intégré dans la chaine de commande.
Le rapport cyclique appliqué permet d’ajuster la tension moyenne délivrée au moteur, et
ainsi de controler sa vitesse. La commande globale repose donc sur la combinaison de la

commutation basée sur les capteurs a effet Hall et de la modulation MLI.

Enfin, un bloc de visualisation permet d’observer les principales grandeurs du systeme,
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notamment les courants de phase, les signaux du capteur a effet Hall et la vitesse du
rotor. Cette simulation complete permet de valider le fonctionnement global de la chaine
d’entrainement ainsi que la cohérence de la stratégie de commande avant la phase de
validation expérimentale.
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Figure 3.7 Schéma global du banc d’essai simulé du systeéme
d’entrainement BLDC sous MATLAB/Simulink.

La Figure 3.8 illustre la réponse de la vitesse du moteur BLDC a une séquence
d’échelons croissants du rapport cyclique MLI en boucle ouverte. La courbe inférieure
représente le profil du rapport cyclique appliqué, tandis que la courbe supérieure montre

I’évolution correspondante de la vitesse du rotor.

On observe que la vitesse suit correctement les variations du rapport cyclique, avec une
augmentation progressive a chaque échelon, ce qui confirme la relation directe entre la
tension moyenne appliquée et la vitesse du moteur. La réponse dynamique est rapide, avec

un temps de stabilisation court et sans dépassement notable.

Par ailleurs, ces résultats mettent en évidence le bon fonctionnement de la table de

commutation basée sur les capteurs a effet Hall. La synchronisation correcte entre la
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position du rotor et la commutation des phases assure une alimentation cohérente du

moteur, garantissant ainsi une rotation stable et continue sans perturbations visibles.

Ces observations valident a la fois la cohérence du modele sous Simscape et I’efficacité
de la stratégie de commande en boucle ouverte, constituant ainsi une base fiable pour les

études en boucle fermée.
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Figure 3.8 Réponse de la vitesse du moteur a des échelons de rapport
cyclique MLI en boucle ouverte (Modele Simscape).

3.7 Conclusion

Ce chapitre a présenté les bases théoriques et matérielles nécessaires a la mise en
ceuvre du systeme de commande du moteur BLDC. Dans un premier temps, les modeles
mathématiques du moteur ont été établis, incluant le modele électrique, le modele
mécanique ainsi que la modélisation de la force contre-électromotrice, permettant de

décrire le comportement dynamique du moteur.

Par la suite, la conception des éléments matériels du systetme a été présentée,
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notamment 1’onduleur de puissance ainsi que les cartes d’isolation assurant I’interface
entre la plateforme FPGA et I’étage de puissance. Ces cartes ont été€ congues et modélisées

a I’aide du logiciel Altium Designer.

Enfin, les principales étapes de la simulation du systeme sous MATLAB/Simulink ont
été décrites afin de valider le comportement du modele et de préparer 1I’implémentation

des différentes stratégies de commande étudiées dans ce travail.



Chapitre 4 - Implémentation en FPGA et validation expérimentale

Ce chapitre présente la validation expérimentale des stratégies de commande étudiées.
Dans un premier temps, une modélisation du systéme est réalisée afin d’obtenir un modele
représentatif du moteur. Ensuite, des tests en boucle fermée sont effectués pour évaluer les
performances des contrleurs sélectionnés. Les résultats obtenus permettent d’analyser le

comportement dynamique et la robustesse du systeme.
4.1 Modélisation et validation du systeme

Dans ce chapitre, une validation expérimentale du systeme est présentée. L’ objectif
principal est d’identifier le comportement dynamique réel de la chaine d’entrainement

moteur afin d’obtenir un modele de type FOPDT, tel que défini par 1’équation (3.19).

Pour cela, des essais en boucle ouverte ont €té réalisés. Des commandes en échelon ont
été appliquées au systeme en faisant varier le rapport cyclique, tandis que la sortie mesurée
correspond a la vitesse du moteur. L’ensemble des tests a été implémenté sur une carte
FPGA de référence XC7A100T-1CSG324C. L’ acquisition des données expérimentales a
été effectuée a I’aide d’une Raspberry Pi4, en utilisant une communication série de type
SPI entre le FPGA et la carte Raspberry Pi. Cette architecture permet une acquisition fiable

et rapide des données de vitesse pour leur traitement ultérieur.
4.1.1 Modélisation du systeme

La fréquence de commutation MLI a été fixée a 2 kHz. Etant donné que la fréquence
d’horloge du FPGA est de 100 MHz, le nombre de cycles d’horloge correspondant a une

période MLI est donné par :
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100 MHz

En pratique, le compteur MLI est limité a une valeur maximale d’environ 49 000 afin de
tenir compte des marges internes et des contraintes de synchronisation. Le rapport cyclique
est obtenu en comparant la commande de controle générée par le systeme avec la valeur

du compteur MLI.

La Figure 4.1 illustre la réponse expérimentale de la vitesse du moteur suite a des
variations successives du rapport cyclique en boucle ouverte. Ces essais permettent
d’extraire les parametres dynamiques du systeme réel, notamment le gain statique, la

constante de temps et le retard, nécessaires a 1’identification d’un modele FOPDT.

0 Réponse de la vitesse a des variations en échelon du rapport cyclique
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Figure 4.1 Réponse expérimentale de la vitesse du moteur a des échelons
de rapport cyclique MLI en boucle ouverte.

A partir des essais expérimentaux en boucle ouverte, les paramétres du modele FOPDT
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ont été identifiés pour chaque variation en échelon du rapport cyclique. Pour chaque
palier, le gain statique K, la constante de temps 7 et le retard L ont été déterminés

individuellement a partir de la réponse expérimentale correspondante.

Les valeurs finales du modele ont ensuite été obtenues en calculant la moyenne des

parametres identifiés sur I’ensemble des échelons. Les parametres moyens retenus sont :

K =0.00185, T=0.125s, L=0.0717s.

Le comportement dynamique global du systeme (onduleur + moteur BLDC) peut ainsi

étre représenté par un modele du premier ordre avec retard (FOPDT) de la forme :

0.00185 4717,
— € .

G0) = 51255 11 “.1)

4.1.2 Validation du systeme

La Figure 4.2 présente la comparaison entre la réponse expérimentale, la réponse
simulée du modele FOPDT et celle issue du modele Simscape. On observe une bonne
correspondance globale entre les trois courbes, en particulier entre le modele Simscape
et les mesures expérimentales, ce qui confirme la validité de la modélisation physique du

systeme.

Le modele FOPDT permet également de reproduire la dynamique dominante du
systeme, notamment la tendance générale et les temps de réponse. Toutefois, certains
écarts apparaissent au niveau des différents paliers, ce qui montre que ce modele reste

une approximation linéarisée du comportement réel.
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Ces différences s’expliquent principalement par la nature non linéaire du moteur
BLDC. En effet, les parametres du systeme (constante de force électromotrice,
frottements, pertes, saturation magnétique, etc.) varient en fonction du point de
fonctionnement, notamment avec la vitesse et le courant. Ainsi, un modele du premier
ordre avec retard (FOPDT), identifié autour d’un point moyen, ne peut pas capturer

précisément ces variations sur toute la plage de fonctionnement.

Par ailleurs, bien que le modele Simscape fournisse des résultats proches des
mesures expérimentales, certaines hypotheses simplificatrices demeurent. Les parametres
électriques du moteur, tels que la résistance statorique R, I'inductanceL, I’inertie J et la
constante de couple K;, ont été renseignés a partir des données de la fiche technique
du fabricant. En revanche, le coefficient de frottement visqueux B, non fourni par le
constructeur, a été estimé (B = 3.03 x 107* N-m-s) afin de reproduire au mieux le
comportement dynamique du moteur dans le modele Simscape. De plus, le frottement
statique a été supposé nul. Ces hypotheses expliquent en partie les écarts observés entre

les résultats de simulation et les mesures expérimentales.

Ainsi, le modele obtenu peut étre considéré comme valide pour 1’analyse globale du
systeme et la conception des lois de commande, tout en gardant a 1’esprit les limitations

liées aux non-linéarités du moteur et aux incertitudes paramétriques.
4.1.3 Analyse conjointe des signaux des capteurs a effet Hall et des courants de phase

Afin de valider la cohérence entre la logique de commutation implémentée et le
comportement électrique du moteur, une analyse conjointe des signaux des capteurs a

effet Hall et des courants de phase a été réalisée.

La Figure 4.3 présente simultanément les signaux du capteur a effet Hall et les courants
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Figure 4.2 Comparaison entre la réponse expérimentale et la réponse
simulée du modele FOPDT pour des échelons successifs du
rapport cyclique en boucle ouverte.

des trois phases du moteur pour un rapport cyclique de 70 %. Cette représentation permet
d’observer directement la correspondance entre la table de commutation et les courants

effectivement injectés dans les enroulements.

On constate que chaque changement d’état des signaux du capteur a effet Hall entraine
une transition des phases actives, conformément a la séquence de commutation présentée
dans le Tableau 2-3. A chaque intervalle de 60 degrés électriques, deux phases conduisent

simultanément tandis que la troisieme phase reste flottante.

Les formes d’onde des courants présentent un comportement quasi trapézoidal,
caractéristique d’une commande a six étapes. La cohérence entre les transitions des

signaux du capteur a effet Hall et les variations des courants confirme le bon

fonctionnement de la logique de commande implémentée en FPGA.
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Signaux des capteurs a effet Hall pour un rapport cyclique de 70 %
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Figure 4.3  Signaux des capteurs a effet Hall et courants des phases du

moteur BLDC pour un rapport cyclique de 70 %.

4.2 Discrétisation des controleurs du moteur BLDC

Etant donné que I’implémentation est réalisée en FPGA, les régulateurs continus
doivent étre convertis sous forme discrete. Deux méthodes principales de discrétisation ont

été étudiées : la transformation bilinéaire (méthode de Tustin) et la méthode de maintien

d’ordre zéro (Zero-Order Hold, ZOH).
4.2.1 Discrétisation par transformation bilinéaire (Tustin)

La méthode de Tustin permet d’obtenir une discrétisation précise du controleur PID en

utilisant la substitution suivante :

2 1—z71
S%il—i—z_l' 4.2)
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PID - Tustin

En appliquant cette transformation au contrdleur PID, on obtient :

ulk] = Kpe[k] +u[k — 1] +Ki§ (e[k] 4 e[k — 1]) + 27{@ (e[k] — e[k —1]). (4.3)

N

Compensateur robuste du temps mort a deux degrés de liberté (DTC-2DOF) - Tustin

En appliquant la transformation de Tustin au compensateur F(s) défini par (2.7), on

obtient : -
TO%F—Z_I +1
@)= (44)
h Ty 147! +1
Apres simplification, 1’équation aux différences devient :
ylk] = —k3y[k — 1]+ ky u[k] + ko u[k — 1]. (4.5)
avec
T, +27; T, — 2T T. — 2T,
B e T e (4.6)

T, +2T - Ty +2T T 2Ty

4.2.2 Discrétisation par maintien d’ordre zéro (ZOH)

La méthode ZOH suppose que le signal de commande reste constant durant chaque

période d’échantillonnage 7. La discrétisation repose sur I’approximation d’Euler arricre

1—z!

S =
T

4.7)
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PID - ZOH

L’ application de cette approximation au contrdleur PID conduit a :

ulk] = Kyelk] + urlk — 1] + KiTy e[k] + % (elk] — elk—1]). 4.8)

N

Compensateur robuste du temps mort a deux degrés de liberté (DTC-2DOF) - ZOH

Le compensateur F (s) est donné dans (2.7), I’approximation ZOH conduit a (4.9) :

—1
To' = +1
F(z) = ———. 4.9)
h——+1
L’équation aux différences associée s’écrit alors selon 1’équation (4.5) :
ylk] = —kaylk — 1] + ky ulk] + ko ulk — 1]. (4.10)
avec :
T, + T;
k=20 @.11)
I;+Th
_TO
ka = : 4.12
T+ (4.12)
-T;
k3 = 4.13
T (4.13)

4.3 Implémentation matérielle et parametres des controleurs

Cette section présente I’implémentation pratique des controleurs développés pour la
commande du moteur BLDC. Apres 1’étape de modélisation et de discrétisation des lois

de commande, les algorithmes ont été intégrés sur la plateforme FPGA afin d’assurer une
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exécution temps réel.

4.3.1 Détermination des paramétres des controleurs

En substituant les parametres identifiés du systeme (équation (4.1)) dans les
équations analytiques des différentes méthodes de réglage (Ziegler—Nichols (Tableau 2-6),
Cohen—Coon (Tableau 2-9), Chien—Hrones—Reswick (Tableau 2-8)), ainsi que dans les
formules du régulateur IMC-PID et du Compensateur robuste du temps mort a deux
degrés de liberté (DTC-2DOF) (Tableau 2-10). Les valeurs obtenues sont présentées dans
les Tableaux 4-1, 4-2, 4-3, 4-4.

Tableau 4-1 Parametres du contréleur PI obtenus par différentes méthodes

de réglage.
Méthode de réglage kp t;
Ziegler—Nichols (ZN) 848.1285 | 0.239
Cohen—Coon (CC) 893.1735 | 0.1111
Chien—Hrones (CH) 329.8277 | 0.1458
Chien—Hrones—Reswick (CHR) | 565.419 | 0.125

Tableau 4-2 Parametres du contréleur PID obtenus par différentes méthodes

de réglage.
Méthode de réglage kp t; tq
Ziegler—Nichols (ZN) 1130.8 | 0.1434 | 0.0359
Cohen—Coon (CC) 1391.6 | 0.1445 | 0.0236
Chien—Hrones (CH) 565.419 | 0.125 0.5
Chien—Hrones—Reswick (CHR) | 895.2467 | 0.1696 | 0.4737

4.3.2 Implémentation FPGA

Afin de valider expérimentalement les stratégies de commande proposées, un banc

d’essai expérimental a été développé. Ce banc d’essai permet I’implémentation en temps
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Tableau 4-3  Parametres du controleur IMC—PID pour différentes valeurs de
Te.

Parametre IMC kp t; ta

7. =1/1=0.1250 | 379.4167 | 0.1381 | 0.0108
7. =1/2=0.0625 | 893.451 | 0.1249 | 0.0211
7. =1/3=0.0417 | 1.26 x 10° | 0.1137 | 0.0252

Tableau 4-4 Parametres du compensateur robuste a deux degrés de liberté
du temps mort (DTC-2DOF).

Retard équivalent T, D Ty Ty

T,=(t+L)/1 0.0072 | 0.011 | 0.2110
T,=(t+L)/3 0.0072 | 0.011 | 0.0799
T,=(t+L)/10 0.0072 | 0.011 | 0.034

réel des contrdleurs et I’évaluation des performances dynamiques du systeme.

La Figure 4.4 présente le schéma bloc global du banc d’essai expérimental dédié a la
commande d’un moteur BLDC triphasé. L’architecture repose sur une source d’énergie
continue fournie par une batterie (12 V), alimentant un onduleur triphasé CC—CA congu
spécifiquement pour ce banc d’essai. Cet onduleur convertit la tension continue en tensions

triphasées nécessaires a la commutation électronique du moteur BLDC.

La génération des signaux de commande est assurée par une plateforme FPGA
(Artix-7, XC7TA100T-1CSG324C), responsable de la production des signaux MLI destinés
aux interrupteurs de puissance. Les algorithmes de controle (PI, PID, IMC-PID et
DTC-2DOF) sont implémentés en FPGA a 1’aide de Xilinx Vivado System Generator,

garantissant une exécution déterministe en arithmétique a virgule fixe.

Une carte Raspberry Pi 4 est interfacée avec la carte FPGA via une communication
SPI. Elle assure les fonctions de passerelle de données, notamment 1’acquisition,

I’enregistrement et la visualisation des grandeurs expérimentales.
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Le moteur BLDC utilisé est équipé de capteurs a effet Hall et d’un encodeur
incrémental. Les signaux de retour sont exploités pour la commande en boucle fermée

et pour I’évaluation des performances dynamiques du systeme.

La Figure 4.4 présente une vue réelle du banc d’essai expérimental développé. On y
distingue la plateforme FPGA, les cartes d’isolation, le driver de grille, I’onduleur triphasé,

ainsi que le moteur BLDC instrumenté.
4.4 Implémentation et validation du contréleur PI

La Figure 4.5 présente 1’architecture du controleur PI discrétisé par la méthode de
Tustin et implémenté en FPGA a I’aide de Xilinx System Generator. Dans cette approche,
les signaux de référence (Ref) et de mesure (Mes) sont adaptés et convertis en format

numérique a virgule fixe, puis comparés afin de générer I’erreur de régulation.

La loi de commande est structurée en deux branches. La partie proportionnelle agit
sur la variation de I’erreur, tandis que la partie intégrale repose sur une formulation
récursive utilisant la moyenne des erreurs successives, conformément a 1’approximation
bilinéaire de Tustin. Les éléments de retard (z~') assurent la mémorisation des valeurs
passées, permettant une implémentation efficace en FPGA. La mise a jour du contréleur
est synchronisée par la période d’échantillonnage 7, garantissant la cohérence avec le

modele discret.

La Figure 4.6 présente 1’architecture du controleur PI discrétisé selon la méthode du
maintien d’ordre zéro (ZOH). Contrairement a la méthode de Tustin, la partie intégrale
est ici obtenue par une accumulation discrete directe de I’erreur a chaque période

d’échantillonnage, ce qui conduit a une structure plus simple.



p1d Auaqdsey

Artix 7 FPGA

AMD-Xilinx

N

% 2 < Conditionnement de signal

Optocoupleur

69

Encodeur
&

|| Capteur a effet

Hall

%{ Pilote de
grille

Optocoupleur

Onduleur triphasé

Source d’alimentation isolée
(5V,3,3Vet15V)

=
=

12-24V

Batterie de
puisance

(b)

Carte
isolation

Figure 4.4 (a) Schéma bloc du banc d’essai expérimental pour la commande
d’un moteur BLDC triphasé., (b) Vue réelle du banc d’essai
expérimental développé pour la validation des contréleurs.
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Figure 4.5 Architecture FPGA du controleur PI discrétisé par la méthode de
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Figure 4.6  Architecture FPGA du controleur PI discrétisé par la méthode de
ZOH.
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Dans les deux cas, la commande calculée est soumise a une saturation afin de respecter
les contraintes physiques du systéme, puis comparée a un compteur périodique pour

générer le signal MLI appliqué a I’onduleur.

Les performances du controleur PI implémenté en FPGA ont été évaluées a la
fois par simulation et par validation expérimentale, en utilisant différentes méthodes
classiques de réglage : Ziegler—Nichols (ZN), Chien—Hrones—Reswick (CHR) avec 20 %

de dépassement, CHR sans dépassement (CH), ainsi que Cohen—Coon (CC).

Pour chacune de ces méthodes, deux techniques de discrétisation ont été comparées :
la méthode ZOH et I’approximation bilinéaire de Tustin. Les résultats illustrés a la Figure
4.7 montrent une cohérence satisfaisante entre les réponses simulées et expérimentales,

validant ainsi I’'implémentation matérielle du contrdleur.



71

Banc d'essai
Discrete
5e-06 s.
9 [Al | couple resistif
¥ o9 > > W | Visualiation
+ A + Tm—| i <Rotor speed wm (rad/s)
—-_— =
dm —gA [lu] > 1
— N I ‘/mm o
_ - —dB ) [Iv] » 2
gl )
° i Iw] —dc - Hv] Iw] >3
ch B+ _l E / <Hall effect signal h_b> [ ] g
> Hw] [Hu] >4
'<Hall effect signal h_c>
[Hv] » 5
Table de commutation [Hw] »6
A F’ Générateur des signaux MLI W] »7
secteur
5 4 choix = 4 etat_iGBT (Al D P Pl
» CdonnerChmx »p commanderlGBT
[P]

Figure 4.7 Résultats de simulation et validation expérimentale du
contrdleur PI implémenté en FPGA pour différentes méthodes
de réglage : (a) Cohen—Coon(CC), (b) Chien—Hrones—Reswick
sans dépassement(CH), (c) Chien—Hrones—Reswick avec
dépassement(CHR), (d) Ziegler—Nichols(ZN).

Le réglage de Ziegler—Nichols conduit a une dynamique rapide, mais génere un
dépassement important et des oscillations marquées, particulierement visibles dans les

essais expérimentaux. Ces phénomenes sont plus prononcés lorsque la discrétisation ZOH

est utilisée.

La méthode CHR avec 20 % de dépassement améliore la rapidité de la réponse, mais
au prix d’un effort de commande accru et d’oscillations transitoires plus significatives.
En revanche, le réglage CHR sans dépassement (CH) produit une réponse plus amortie,

réduisant notablement les oscillations et améliorant la stabilité globale.

La méthode de Cohen—Coon présente un comportement plus agressif, caractérisé par
des variations plus importantes du rapport cyclique et une sensibilité accrue aux effets de

discrétisation.

De maniere générale, le contrdleur PI discrétisé a 1’aide de 1’approximation de Tustin
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offre de meilleures performances que celui basé sur la méthode ZOH.

La méthode de Tustin permet d’obtenir des réponses plus lisses, une meilleure
concordance entre simulation et expérimentation, ainsi qu’une réduction des oscillations
en régime permanent. Ces résultats confirment I’intérét de la discrétisation bilinéaire pour
les applications de commande numérique en FPGA, notamment en termes de fidélité¢ au

modele continu et de robustesse vis-a-vis des effets de discrétisation.

4.4.1 Analyse des performances du controleur PI

Les performances du controleur PI ont été évaluées de maniere quantitative a 1’aide
de trois criteres classiques d’évaluation : I'Intégrale de I’Erreur Quadratique (ISE),
I’Intégrale de 1I’Erreur Absolue Pondérée par le Temps (ITAE), ainsi que ’indice d’effort
de commande (I). Ces indicateurs ont été calculés pour les différentes méthodes de réglage
étudiées, en considérant les deux techniques de discrétisation : le maintien d’ordre zéro

(ZOH) et I’approximation bilinéaire de Tustin.

Comme indiqué dans le Tableau 4-5, le réglage de Ziegler—Nichols associé a la
discrétisation de Tustin présente une légere amélioration des indices ISE et ITAE par
rapport a I’'implémentation ZOH. Cette amélioration traduit une meilleure précision de
suivi et une atténuation plus rapide de I’erreur, tout en maintenant un effort de commande

globalement comparable.

La méthode de réglage de Cohen—Coon se caractérise par des valeurs plus élevées des
indices ISE et ITAE, ce qui reflete une stratégie de commande plus agressive. Bien que
I’approximation de Tustin permette de réduire 1’erreur pondérée par le temps par rapport

a la méthode ZOH, elle entraine une augmentation de I’effort de commande.
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Tableau 4-5 Indices de performance du controleur PI.

Méthode ISE ITAE I

ZOH | Tustin | ZOH | Tustin ZOH Tustin
PI-ZN 45.81 | 44.49 | 166.47 | 162.45 | 57080.08 | 56977.39
PI-CC 59.28 | 51.50 | 209.08 | 197.18 | 52402.74 | 58240.81
PI-CH 62.20 | 61.69 | 164.28 | 165.03 | 57088.17 | 57471.26
PI-CHR | 49.51 | 56.32 | 164.33 | 162.43 | 57200.58 | 56895.72

Pour le réglage de Chien—Hrones-Reswick sans dépassement (CH), des valeurs
relativement importantes de I'ISE sont observées, en particulier avec la discrétisation
ZOH. Cela confirme une dynamique plus lente et une précision de suivi moins
performante. En revanche, la méthode de Chien—Hrones—Reswick avec dépassement
(CHR) offre un compromis plus équilibré entre performance de suivi et effort de
commande. Comme le montre le Tableau 4-5, ’association du réglage CHR avec la
discrétisation de Tustin conduit a des valeurs ITAE plus faibles et a une réduction des

oscillations en régime permanent.

D’une maniere générale, les résultats présentés dans le Tableau 4-5 montrent que
les méthodes de discrétisation ZOH et Tustin présentent des performances globalement
comparables. La discrétisation par la méthode de Tustin permet toutefois une amélioration
notable des indices ISE et ITAE pour certains réglages, notamment pour les méthodes ZN,
CC et CH. Cependant, pour d’autres réglages tels que CHR, la méthode ZOH demeure
compétitive et peut offrir des performances similaires voire 1égérement supérieures pour

certains indices.

4.4.2 Analyse expérimentale sous perturbation de la tension d’alimentation

La robustesse des contrdleurs a été évaluée a partir de courbes expérimentales obtenues

lors d’une perturbation de la tension d’alimentation, générée a 1’aide d’une alimentation
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programmable (HPT5KO0TS200-L). La tension d’alimentation a été augmentée de 12.60 V
a 15.60 V, la perturbation étant appliquée pendant une durée de 10 s apres 1’établissement
du régime permanent, comme illustré 2 la Figure 4.8. A la suite de 1’analyse comparative
des différentes méthodes de réglage du PI, les réglages Chien—Hrones sans dépassement
(CH) et Ziegler—Nichols (ZN), tous deux implémentés avec la discrétisation de Tustin, ont

été retenus pour cette étude de robustesse.

Comme le montre la Figure 4.8, le controleur PI basé sur le réglage CH présente
une faible déviation transitoire ainsi qu'une action de commande stable, ce qui traduit
une bonne capacité de rejet de perturbation. En revanche, le controleur PI réglé selon
Ziegler—Nichols se révele plus sensible a la variation de la tension d’alimentation, avec des
écarts de vitesse plus importants et des fluctuations plus marquées du signal de commande.
Ces résultats confirment qu’un réglage plus agressif peut offrir de bonnes performances
en conditions nominales, mais devient plus vulnérable en présence de perturbations
externes. A I’inverse, un réglage plus amorti permet d’améliorer la robustesse vis-a-vis

des variations de la tension d’alimentation.
4.4.3 Analyse de I'utilisation des ressources FPGA du contréleur PI

Le Tableau 4-6 présente 1’utilisation maximale des ressources FPGA pour
I’implémentation du contrdleur PI selon les deux méthodes de discrétisation étudiées :

le maintien d’ordre zéro (ZOH) et I’approximation bilinéaire de Tustin.

Tableau 4-6 Utilisation maximale des ressources FPGA du contr6leur PI
pour les méthodes ZOH et Tustin (XC7A100T-1CSG324C).

Controleur | Discrétisation | Slice LUTs (%) | Slice Registers (%)
PI ZOH 501 (0.79%) 292 (0.23%)
PI Tustin 580 (0.91%) 339 (0.27%)
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Figure 4.8 Résultats expérimentaux des contrdleurs PI sous perturbation de
la tension d’alimentation. (a) PI-(ZN) (discrétisation de Tustin),
(b) PI-(CH) (discrétisation de Tustin).
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L’implémentation basée sur la méthode de Tustin nécessite un nombre légerement plus
élevé de ressources logiques, en raison d’une complexité arithmétique plus importante liée

aux opérations supplémentaires introduites par la discrétisation bilinéaire.

Néanmoins, dans les deux cas, le taux d’occupation des ressources reste inférieur a 1 %
des capacités totales du FPGA (XC7A100T-1CSG324C). Ces résultats démontrent que
les architectures proposées sont particuliecrement adaptées aux applications de commande
numérique en temps réel, tout en laissant une marge importante pour 1’intégration

d’algorithmes de controle plus avancés.

4.5 Implémentation et validation du controéleur PID

La Figure 4.9 présente I’architecture du contrOleur PID discrétisé par la méthode
bilinéaire de Tustin et implémentée en FPGA a I'aide de Xilinx System Generator.
L’organisation générale reste proche de celle du controleur PI présenté précédemment,

avec I’ajout d’une action dérivée.

Figure 4.9 Architecture FPGA du contrdleur PID discrétisé par la méthode
de Tustin.

Dans cette structure, les blocs proportionnel, intégral et dérivé sont calculées a partir
de I’erreur de régulation. La branche dérivée prend en compte la variation de 1’erreur

entre deux instants d’échantillonnage successifs, ce qui permet d’améliorer la rapidité
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de réponse et d’anticiper les variations du systeme. Les trois contributions sont ensuite

combinées pour générer la commande discrete appliquée au procédé.

La Figure 4.10 présente 1’architecture du contrdleur PID discrétisé selon la méthode
du maintien d’ordre zéro (ZOH) et implémenté sur FPGA. La structure globale demeure

similaire a celle du contréleur PI obtenu par la méme méthode de discrétisation.

In40raM

Figure 4.10  Architecture FPGA du controleur PID discrétisé par la méthode
de ZOH.

Les performances du controleur PID implémenté en FPGA ont été évaluées a travers
des études de simulation et des validations expérimentales, en utilisant les mémes

méthodes que celles utilisées dans le controle PI.

Les résultats présentés a la Figure 4.11 montrent une bonne concordance globale entre
les réponses simulées et expérimentales, confirmant ainsi la validité et la fiabilité de

I’implémentation matérielle en FPGA.

Le réglage de Ziegler—Nichols se distingue par une réponse dynamique rapide, mais
génere un dépassement important et des oscillations marquées, notamment dans les
résultats expérimentaux. Ces phénomenes sont accentués lorsque la discrétisation ZOH est
utilisée, en raison de la sensibilité accrue de 1’action dérivée aux effets de discrétisation et

au bruit de mesure.
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Résultats de simulation et validation expérimentale du
controleur PID implémenté en FPGA pour différentes

Figure 4.11

(a) Cohen—Coon(CC), (b)

Chien—Hrones—Reswick sans dépassement(CH), (c)
Chien—Hrones—Reswick avec dépassement(CHR), (d)

Ziegler—Nichols(ZN).

méthodes de réglage
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La méthode CHR avec 20% de dépassement améliore la rapidité de la réponse
transitoire, mais au prix d’un effort de commande plus élevé et d’oscillations plus
prononcées. A I'inverse, le réglage CHR sans dépassement (CH) offre un comportement
plus amorti, réduisant les oscillations et améliorant la stabilité en boucle fermée, ce qui le

rend mieux adapté aux applications nécessitant une commande robuste.

La méthode de Cohen—Coon produit une commande plus agressive et plus sensible aux
effets de discrétisation. Globalement, le controleur PID discrétisé par la transformation
bilinéaire de Tustin surpasse celui obtenu par la méthode ZOH, grace a des réponses plus
lisses, une réduction des oscillations et une meilleure concordance entre les résultats de

simulation et les essais expérimentaux.

Ce comportement s’explique par la capacité de la transformation bilinéaire a préserver
plus fidelement la dynamique du modele continu, en particulier en présence du terme

dérivé.
4.5.1 Analyse des performances du controleur PID

Comme le montre le Tableau 4-7, le réglage de Ziegler—Nichols appliqué au controleur
PID conduit a des valeurs ITAE relativement élevées et a un comportement oscillatoire
marqué, en particulier lorsqu’il est associé a la discrétisation de Tustin. Bien que la
méthode ZOH fournisse un ISE 1égerement plus faible, les deux approches présentent
un dépassement transitoire important, ce qui confirme le caractere agressif du réglage

Ziegler—Nichols pour un controleur PID.

La méthode de Cohen—Coon affiche les valeurs d’ISE et d’ITAE les plus élevées parmi
I’ensemble des méthodes étudiées, ce qui traduit une précision de suivi limitée et une

atténuation lente de I’erreur. Si la discrétisation de Tustin améliore significativement les
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Tableau 4-7 Indices de performance du controleur PID.

Méthode ISE ITAE Effort de commande (I)
ZOH | Tustin | ZOH | Tustin Z0H Tustin
PID-ZN 58.07 | 82.24 | 223.23 | 232.25 | 57096.44 56655.65
PID-CC 168.86 | 123.79 | 390.99 | 353.65 | 56894.09 57554.53
PID-CH 57.64 | 47.06 | 161.50 | 155.08 | 56441.95 56308.64
PID-CHR | 42.72 | 42.39 | 165.56 | 170.07 | 57143.00 56729.20

indices ISE et ITAE par rapport a la méthode ZOH, cette amélioration s’accompagne
d’un effort de commande plus important, ce qui peut entrainer une augmentation de la

consommation énergétique ainsi que des pertes dans I’onduleur et les actionneurs.

A T’inverse, le réglage de Chien—Hrones (CH) présente une amélioration notable des
performances. Comme indiqué dans le Tableau 4-7, la version discrétisée par la méthode
de Tustin conduit a des valeurs plus faibles d’ISE et d’ ITAE comparativement a la méthode
ZOH, ce qui traduit une réponse plus lisse et une meilleure qualité de suivi. Par ailleurs,
I’effort de commande reste modéré, rendant cette stratégie adaptée a une implémentation

pratique.

Les meilleures performances globales sont obtenues avec le réglage
Chien—Hrones—Reswick (CHR). Cette méthode fournit les plus faibles valeurs d’ISE
pour les deux techniques de discrétisation, tout en maintenant des indices ITAE et
un effort de commande relativement faibles. La discrétisation par Tustin permet une
1égere amélioration de I'ISE tout en conservant un effort comparable, ce qui confirme sa

robustesse et son efficacité.

D’une maniere générale, les résultats présentés dans le Tableau 4-7 montrent que
les méthodes de discrétisation ZOH et Tustin présentent des performances globalement

comparables. La méthode de Tustin permet toutefois une amélioration notable pour
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certains réglages, notamment pour les méthodes CH et CC, CHR ou des valeurs plus
faibles d’ISE et d’ITAE sont observées. Cependant, dans le cas du réglage ZN la
discrétisation ZOH reste compétitive et peut conduire a des performances Iégerement

supérieures, pour certains indices.
4.5.2 Analyse expérimentale sous perturbation de la tension d’alimentation

La robustesse des contrdleurs PID a été évaluée dans les mémes conditions de
perturbation, comme illustré a la Figure 4.12. La variation de la tension d’alimentation
a été appliquée apres stabilisation du régime permanent, afin d’analyser la capacité du
systéme a rejeter une perturbation externe affectant I’étage de puissance. L’ augmentation
de la tension du bus continu entraine une augmentation du gain statique du procédé,
puisque, pour un méme rapport cyclique, une tension plus élevée est appliquée au moteur.
Cette augmentation du gain réduit les marges de stabilité du systeéme en boucle fermée, ce

qui le rend plus sensible aux perturbations et aux variations des parametres.

Le controleur PID basé sur le réglage CH présente une déviation transitoire limitée
de la vitesse ainsi qu’une action de commande relativement lisse, ce qui traduit une
bonne capacité de rejet de perturbation. En revanche, le contrdleur PID réglé selon
Ziegler—Nichols se montre plus sensible aux variations de la tension d’alimentation, avec
des écarts de vitesse plus importants et des fluctuations plus marquées du signal de

commande.

Ces observations confirment qu’un réglage plus agressif, bien qu’efficace en conditions
nominales, devient plus vulnérable en présence de perturbations. A I’inverse, un réglage
plus amorti permet d’améliorer la robustesse du systeme vis-a-vis des variations de la

tension du bus continu, tout en maintenant une dynamique satisfaisante.
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Figure 4.12 Résultats expérimentaux des controleurs PI sous perturbation
de la tension d’alimentation. (a) PID—(ZN) (discrétisation de
Tustin), (b) PID—(CH) (discrétisation de Tustin).
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4.5.3 Analyse de l'utilisation des ressources FPGA du controleur PID

Le Tableau 4-8 présente 1’utilisation maximale des ressources FPGA pour
I’implémentation du contrdleur PID selon les deux méthodes de discrétisation étudiées.

Tableau 4-8 Utilisation maximale des ressources FPGA du contrdleur PID
pour les méthodes ZOH et Tustin (XC7A100T-1CSG324C).

Controleur | Discrétisation | Slice LUTs (%) | Slice Registers (%)
PID Z0OH 944 (1.49%) 434 (0.34%)
PID Tustin 1032 (1.63%) 474 (0.37%)

Comme attendu, I’'implémentation basée sur la méthode de Tustin requiert un nombre
plus élevé de ressources logiques et de registres. Cette augmentation s’explique par
la complexité arithmétique supplémentaire introduite par la transformation bilinéaire,

notamment en présence du terme dérivé.

Cependant, I’occupation globale des ressources demeure inférieure a 2 % des capacités
totales du FPGA (XC7A100T-1CSG324C). Ces résultats confirment que le contrdleur PID
proposé peut étre implémenté efficacement sur des plateformes FPGA a colt modéré, tout

en respectant les contraintes des applications de commande moteur en temps réel.

4.6 Implémentation et validation du contréleur PID-IMC

Apres I'implémentation et la validation des controleurs PID discrétisés par les
méthodes de Tustin et du maintien d’ordre zéro (ZOH), le contrdleur PID réglé selon
I’approche Internal Model Control (IMC) a également été étudié. L’architecture FPGA
utilisée pour ce contrdleur reste similaire a celle du PID discret classique, la différence
résident principalement dans les parametres de réglage obtenus par la méthode IMC.
L’analyse a été réalisée pour différentes valeurs du parametre de robustesse A, variant de

1 a 3. Les résultats temporels obtenus en simulation et en expérimentation sont présentés
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a la Figure 4.13.

Les résultats montrent que le parametre A joue un role déterminant dans le compromis

entre la rapidité de réponse et I’effort de commande.

Pour A = 1, le systeme présente une réponse bien amortie et particulierement robuste,

mais au prix d’une dynamique relativement lente.

Lorsque A prend des valeurs intermédiaires (comprises entre 1 et 4), la réponse devient
plus rapide tout en conservant un comportement stable et des oscillations limitées. Ce
réglage constitue ainsi un compromis satisfaisant dans le cadre d’une implémentation

embarquée en FPGA.

En revanche, pour des valeurs plus élevées de A (supérieures a 3), ’action de
commande devient plus agressive, avec une augmentation notable des variations du rapport

cyclique et une sensibilité accrue aux effets de discrétisation et au bruit de mesure.

Ces observations confirment que le choix du paramétre A est un élément clé dans
la synthese du contrdleur PID-IMC. Une valeur modérée permet d’obtenir un équilibre

pertinent entre performance dynamique, robustesse et limitation de 1’effort de commande.

4.6.1 Analyse des performances du controleur PID-IMC

Comme l’indique le Tableau 4-9, le controleur PID-IMC réglé avec A = 1 offre
le meilleur compromis entre précision de suivi et effort de commande. Les valeurs
d’ISE et d’ITAE restent faibles pour les deux méthodes de discrétisation, traduisant une
bonne qualité de suivi et un comportement transitoire satisfaisant. Par ailleurs, 1’effort
de commande demeure modéré, ce qui réduit les sollicitations de I’onduleur et des

interrupteurs de puissance tout en limitant les risques de saturation des actionneurs.
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Figure 4.13 Résultats de simulation et validation expérimentale du
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controleur PID-IMC implémenté en FPGA :
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Tableau 4-9 Indices de performance du controleur PID-IMC.

Méthode ISE ITAE Effort de commande (I)
ZOH | Tustin | ZOH | Tustin ZOH Tustin
IMC-PID (A =1)| 5149 | 57.80 | 161.09 | 158.65 | 56489.09 57041.18
IMC-PID (A =2) | 52.73 | 61.34 | 189.51 | 202.81 | 56809.90 57172.55
IMC-PID (A =3) | 118.62 | 124.55 | 364.63 | 285.63 | 57950.35 56863.52

Lorsque le parametre de robustesse est augmenté a A = 2, une dégradation des indices
de performance est observée. Les valeurs d’ISE et d’ITAE augmentent par rapport au cas
A =1, pour la discrétisation Tustin. Bien que le systéme reste stable, 1’accroissement de
I’effort de commande témoigne d’une action de régulation plus exigeante, ce qui peut

réduire les marges de robustesse dans des applications embarquées réelles.

Pour des valeurs plus élevées du paramétre A = 3, la détérioration des performances
devient plus marquée. Comme le montre le Tableau 4-9, I'indices ITAE augmente
significativement, en particulier pour I’implémentation basée sur ZOH, indiquant une
atténuation plus lente de I’erreur et un comportement plus oscillatoire. De plus, 1’indice
d’effort de commande croit de maniere notable, confirmant que 1’action de commande
devient plus agressive et plus sensible aux effets de discrétisation ainsi qu’au bruit de

mesure.

Pour I’ensemble des valeurs de A étudiées, les méthodes de discrétisation ZOH et
Tustin présentent des performances globalement comparables. La discrétisation ZOH
conduit généralement a des valeurs légerement plus faibles de 1’indice ISE, tandis que
la méthode de Tustin peut offrir une amélioration de I'indice ITAE et une réduction de
I’effort de commande pour certaines valeurs du parametre de robustesse. Ces résultats
montrent que les deux approches permettent une implémentation efficace du controleur

PID-IMC en FPGA, la méthode de Tustin assurant toutefois une meilleure préservation
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de la dynamique du contrdleur continu dans certaines conditions.

4.6.2 Analyse expérimentale sous perturbation de la tension d’alimentation

La robustesse des contrdleurs PID-IMC a été évaluée dans les mémes conditions de
perturbation, comme illustré a la Figure 4.14. Pour les différentes valeurs du parametre
de robustesse testées, le controleur PID-IMC présente une déviation transitoire limitée
de la vitesse ainsi qu’une adaptation progressive et réguliere du rapport cyclique durant

I’intervalle de perturbation.

[’ augmentation du parametre A conduit 2 un comportement plus amorti et a une
réduction de la sensibilité aux variations de la tension d’alimentation. Cela se traduit par
une meilleure stabilité et une atténuation plus efficace des effets de la perturbation sur la

vitesse.

Ces résultats confirment que la stratégie PID-IMC assure un fonctionnement stable
et un rejet efficace des perturbations liées aux variations de la tension d’alimentation.
De plus, le parametre A permet d’ajuster de maniere contr6lée le compromis entre
performance dynamique et robustesse, ce qui constitue un avantage significatif pour les

applications de commande numérique implémentées en FPGA.

4.6.3 Analyse de l'utilisation des ressources FPGA du controleur PID—-IMC

Lutilisation des ressources FPGA du contrdleur PID-IMC suit la méme tendance
que celle observée pour le contrdleur PID classique. Ce comportement est attendu,
puisque la structure du PID-IMC n’introduit aucun bloc arithmétique supplémentaire,
aucun état interne additionnel ni aucun élément dynamique additionnel par rapport a une

implémentation PID standard.



Figure 4.14 Résultats expérimentaux des controleurs PI sous perturbation
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Ces résultats démontrent que 1I’approche de réglage basée sur I'IMC n’entraine aucun
surcolit matériel au niveau de I'implémentation FPGA. Elle permet toutefois d’introduire

un degré de flexibilité supplémentaire grace au parametre de robustesse A.

Le controleur PID-IMC apparait ainsi particulicrement adapté aux applications de
commande moteur embarquées en FPGA, ou une amélioration de la robustesse peut étre

obtenue sans augmentation de la consommation des ressources matérielles.

4.7 Implémentation et validation du contréleur DTC-2DOF

La Figure 4.15 présente I’architecture du compensateur robuste du temps mort a deux
degrés de liberté¢ (DTC-2DOF) discrétisé par 1a méthode bilinéaire de Tustin et implémenté
en FPGA a I’aide de Xilinx System Generator. Cette approche permet de conserver une

représentation discrete fidele du compensateur tout en maintenant de bonnes propriétés de

stabilité et de robustesse face aux effets de retard.

Figure 4.15  Architecture FPGA du contrdleur DTC-2DOF discrétisé par la
méthode de Tustin.

Le compensateur repose sur une structure a deux degrés de liberté, combinant
un préfiltre F(s) appliqué a la consigne et une boucle de rétroaction comportant le
compensateur C(s). Le préfiltre permet d’améliorer le suivi de référence, tandis que la

boucle de retour assure la robustesse du systeme face aux perturbations et aux incertitudes.

En parallele, les modeles du procédé avec et sans temps mort, respectivement notés
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Gn(s) et G(s), sont utilisés pour estimer I’effet du retard introduit dans la chaine de
puissance. La différence entre la réponse estimée et la sortie réelle génere une action

corrective permettant de compenser dynamiquement ce retard.

La commande obtenue est ensuite convertie en signal MLI destiné a I’onduleur triphasé.
L’implémentation par la méthode de Tustin permet ainsi une compensation précise du

temps mort avec une exécution efficace en FPGA.

La Figure 4.16 présente 1’architecture du compensateur DTC-2DOF discrétisé selon la
méthode du maintien d’ordre zéro (ZOH) et implémenté en FPGA. La structure générale

demeure identique a celle présentée précédemment.

Figure 4.16  Architecture FPGA du contrdleur DTC-2DOF discrétisé par la
méthode de ZOH.

Cette architecture conserve le préfiltre F(s), le compensateur C(s), ainsi que les
modeles avec et sans temps mort. La principale différence réside dans la discrétisation des
blocs continus selon 1’approche ZOH, conduisant a une représentation numérique basée

sur le maintien d’ordre zéro.

La commande discrete calculée est ensuite utilisée pour générer le signal MLI appliqué
a I’étage de puissance, assurant la compensation du retard et le fonctionnement temps réel

du systeme.

Comme illustré a la Figure 4.17, les performances du compensateur robuste du temps

mort a deux degrés de liberté (DTC-2DOF) ont été évaluées a travers des études de
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simulation et des essais expérimentaux pour différentes valeurs du parametre de réglage
o,asavoir c = 1, 0 =3 et 0 = 10. Les résultats obtenus mettent clairement en évidence
I’influence de ce parametre sur le compromis entre rapidité de réponse, robustesse et effort

de commande.

Pour o = 1, le systeme présente une réponse relativement lente, caractérisée par
un temps de montée plus important et une atténuation progressive de I’erreur. Cette
configuration privilégie la robustesse vis-a-vis des effets de retard et des incertitudes du
modele, au détriment des performances dynamiques. L’effort de commande reste modéré,

ce qui se traduit par des variations limitées du rapport cyclique.

Lorsque ¢ est porté a une valeur intermédiaire (¢ = 3), une amélioration significative
de la dynamique du systeme est observée. La réponse devient plus rapide, tout
en conservant un comportement stable et bien amorti. Les oscillations transitoires
restent limitées, et une bonne concordance entre simulation et résultats expérimentaux
est obtenue. Cette configuration constitue un compromis optimal entre performances

dynamiques et robustesse.

En revanche, pour une valeur élevée (o = 10), la réponse du systeme devient nettement
plus agressive. Bien que le suivi de la consigne soit plus rapide, des oscillations plus
marquées apparaissent, notamment au niveau du signal de commande. Le rapport cyclique
présente des variations importantes, traduisant un effort de commande accru et une
sensibilité plus élevée au bruit et aux effets de discrétisation. Si cette configuration
améliore la rapidité, elle peut compromettre la robustesse globale et impacter la durée

de vie des composants de puissance.

Globalement, ces résultats confirment I’efficacité du DTC-2DOF pour compenser les
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effets de retard dans 1’ensemble onduleur—moteur. IIs démontrent également que le choix
du parametre ¢ est déterminant : une valeur intermédiaire permet d’obtenir un compromis
satisfaisant entre rapidité, stabilité et effort de commande, tout en assurant une bonne

cohérence entre validation expérimentale et simulation.
4.7.1 Analyse des performances du controleur DTC-2DOF

L analyse a été réalisée pour différentes valeurs du parametre de conception 7,, défini
par T, = (t+L)/o avec 6 =1, 6 =3 et 6 = 10, et pour les deux techniques de

discrétisation.

Comme indiqué dans le Tableau 4-10, la configuration correspondant a 7, = (7+L)/1
présente les performances les plus faibles parmi les cas étudiés. Cette configuration
conduit a des valeurs tres €levées de I'ISE et de 'ITAE, quelle que soit la méthode
de discrétisation, ce qui traduit une atténuation lente de I’erreur et des performances
transitoires limitées. Bien que I’effort de commande reste modéré, la qualité globale du
suivi de consigne demeure insuffisante, rendant ce réglage peu adapté aux applications
pratiques de commande moteur.

Tableau 4-10 Indices de performance du controleur DTC-2DOF.

Méthode ISE ITAE Effort de commande (I)
ZOH | Tustin | ZOH | Tustin 7Z0H Tustin
T,=(t+L)/1 | 230.37 | 150.83 | 423.71 | 289.64 | 54771.73 56403.50
T,=(t+L)/3 | 45.69 | 55.15 | 189.90 | 191.41 | 61026.12 61332.70
T,=(t+L)/10 | 31.67 | 2549 | 125.29 | 98.88 | 58390.60 60042.57

Lorsque le parametre est réduit a 7, = (7 + L) /3, une amélioration des performances
dynamiques est observée. Les indices ISE et ITAE diminuent fortement par rapport
au cas précédent, ce qui reflete une convergence plus rapide et un comportement

transitoire amélioré. Cette amélioration s’accompagne toutefois d’une augmentation de



94

I’indice d’effort de commande, traduisant une action de commande plus sollicitée. Les
discrétisations ZOH et Tustin présentent des performances comparables, la méthode
de ZOH offrant cependant des indices de performance Iégerement meilleurs pour cette

configuration.

Les meilleures performances sont obtenues pour la configuration la plus agressive, 7, =
(t+L)/10. Dans ce cas, le controleur DTC-2DOF fournit les plus faibles valeurs d’ISE
et d’ITAE pour les deux méthodes de discrétisation, ce qui témoigne d’une excellente
précision de suivi et d’une réponse transitoire rapide. L implémentation basée sur Tustin
améliore davantage les performances en réduisant sensiblement I’'ITAE par rapport a la

méthode ZOH. Bien que I’effort de commande augmente par rapport aux cas précédents.

Globalement, les résultats présentés dans le Tableau 4-10 confirment que les
performances du DTC-2DOF sont fortement dépendantes du choix du parametre 7,. Des
valeurs plus faibles de 7, améliorent la dynamique du systeéme au prix d’un effort de
commande accru. Par ailleurs, la discrétisation par transformation bilinéaire (Tustin) offre
de maniere générale de meilleures performances que la méthode ZOH, notamment en
termes d’atténuation de I'erreur et de régularité du signal de commande. Ces résultats
mettent en évidence I’efficacité du DTC-2DOF pour la compensation des effets de retard
dans les systemes de commande moteur implémentés en FPGA, a condition d’un réglage

approprié.

4.7.2 Analyse expérimentale du controleur DTC-2DOF sous perturbation de la tension

du’alimentation

Le controleur DTC-2DOF a été évalué dans les mémes conditions de perturbation que

celles décrites précédemment, comme illustré a la Figure 4.18.
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Lorsque le parametre de robustesse est augmenté a o = 3, la réponse devient plus
amortie et la sensibilité aux variations de la tension d’alimentation est réduite. La déviation
de vitesse est plus faible et le signal de commande présente des variations moins marquées,

indiquant une meilleure capacité de rejet de perturbation.

Ces résultats confirment que la stratégie DTC-2DOF assure un fonctionnement stable
en présence de perturbations d’alimentation. Ils mettent également en évidence I’influence
du parametre o : une augmentation de o améliore la robustesse et réduit le comportement
oscillatoire, au prix d’un compromis inhérent entre rapidité de réponse et performance

dynamique.

4.7.3 Analyse de ['utilisation des ressources FPGA du controleur DTC-2DOF

Le Tableau 4-11 présente I'utilisation maximale des ressources FPGA du controleur
DTC-2DOF, implémenté selon les méthodes de discrétisation ZOH et Tustin. Les résultats
mettent en évidence le colt matériel relativement élevé de la structure DTC-2DOF, 1ié a
son architecture a deux degrés de liberté et a I’intégration explicite de modeles internes
dédiés a I’estimation et a la compensation du retard.

Tableau 4-11 Utilisation maximale des ressources FPGA du contrdleur
DTC-2DOF pour les discrétisations ZOH et Tustin
(XC7A100T-1CSG3240).

Discrétisation | Slice LUTs (%) | Slice Registers (%)
Z0OH 2453 (3.87%) 941 (0.74%)
Tustin 2063 (3.25%) 1155 (0.91%)

L’implémentation basée sur la méthode ZOH nécessite 2453 Slice LUTs (3.87%) et 941
Slice Registers (0.74%). Cette utilisation importante des LUTs s’explique par le nombre
élevé d’opérations arithmétiques, de blocs de gains et d’éléments de retard requis pour

réaliser le mécanisme de compensation du retard dans le domaine discret.
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Lorsque la discrétisation de Tustin est adoptée, 1'utilisation des LUTs diminue a
2063 (3.25%), soit une réduction d’environ 16% par rapport a I’implémentation ZOH.
Cette diminution s’accompagne toutefois d’une augmentation du nombre de registres, qui
atteint 1155 (0.91%). Ce comportement est cohérent avec la transformation bilinéaire, qui

introduit davantage d’états internes et donc des besoins accrus en stockage.

Globalement, les résultats mettent en évidence un compromis clair entre I’utilisation
des ressources logiques et celle des registres, selon la méthode de discrétisation retenue.
Malgré sa complexité computationnelle supérieure a celle des controleurs PI et PID,
le DT-2DOF demeure largement compatible avec les ressources disponibles du FPGA
XCTA100T-1CSG324C. Ces résultats confirment qu’une compensation robuste du retard
peut étre implémentée efficacement en FPGA, tout en garantissant un fonctionnement

temps réel et une robustesse numérique satisfaisante.

4.8 Implémentation en virgule fixe et effets de quantification

Les formats en virgule fixe ont été sélectionnés afin d’assurer un compromis optimal
entre précision numérique et complexité matérielle. Comme indiqué dans le Tableau 4-12,
pour les controleurs PI et PID, un format Fix_25_7 a été adopté pour les opérations
d’addition et de multiplication par constante. Ce choix garantit une plage dynamique
suffisante pour couvrir les variations maximales du rapport cyclique, tout en évitant les

phénomenes de dépassement.

Dans le cas du controleur DTC-2DOF, un format 1égerement plus large (Fix_26_7) a
été retenu pour les opérations de multiplication. Cette augmentation d’un bit est justifiée
par la présence de termes supplémentaires li€s a la compensation du retard. Elle permet

d’améliorer la robustesse numérique tout en maintenant un surcotit matériel limité.
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Tableau 4-12 Besoins maximaux en ressources arithmétiques en virgule
fixe (sans blocs DSP) pour les controleurs PI/PID et
DTC-2DOF sous discrétisations ZOH et Tustin.

Controleur | Opération Format virgule fixe | Longueur de mot (bits)
PI/PID Addition Fix_25_7 25
PI1/PID Multiplication Fix_25 7 25
DTC-2DOF | Addition Fix_25_7 25
DTC-2DOF | Multiplication Fix_26_7 26

Les effets de quantification ont été évalués expérimentalement en comparant les
résultats obtenus en simulation flottante avec ceux issus de I’implémentation en virgule
fixe. Les écarts observés, tant en régime permanent qu’en phase transitoire, se sont révélés
négligeables, ce qui confirme que les longueurs de mot retenues offrent une résolution

adéquate pour la structure de commande implémentée.

La prévention des dépassements numériques a été assurée par une mise a 1’échelle
appropriée des variables intermédiaires, ainsi que par I'intégration de blocs de saturation
dans I’architecture numérique. Toutes les opérations arithmétiques ont été vérifiées dans

des conditions de perturbation séveres, et sont restées dans ’intervalle représentable.

4.9 Conclusion

Les résultats expérimentaux obtenus montrent que les différentes stratégies de
commande étudiées permettent d’assurer une régulation correcte du systeme. Parmi les
controleurs analysés, les méthodes CH, CHR, IMC-PID et DTC-2DOF présentent les

meilleures performances en termes de précision de suivi et de réponse transitoire.

L’analyse sous perturbation met €galement en évidence la bonne robustesse du
controleur IMC-PID, qui démontre une capacité efficace de rejet des perturbations

appliquées sur la tension d’alimentation.
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Par ailleurs, I’'implémentation des différents controleurs en FPGA montre une
utilisation relativement faible des ressources matérielles, les architectures testées occupant
une portion limitée des ressources disponibles dans le dispositif, ce qui confirme la

faisabilité de leur intégration dans des systemes embarqués de commande moteur.



Chapitre 5 - Conclusion

5.1 Résultats du travail

Ce travail a été centré sur la conception, I'implémentation en FPGA et I’analyse des
performances de différents contrOleurs appliqués a la commande d’un moteur BLDC,
notamment les controleurs PID classiques, le PID basé sur I’approche de modele interne

(IMC) et le compensateur de temps mort a deux degrés de liberté (DTC-2DOF).

Ce projet s’inscrit dans le contexte de 1’utilisation croissante des moteurs BLDC dans
de nombreux domaines, notamment les véhicules électriques, les drones et les systemes
robotiques. Malgré leurs nombreux avantages, ces moteurs présentent une commande

complexe qui nécessite des stratégies de régulation adaptées.

L’étude a débuté par une analyse des différents types de moteurs BLDC et des
principales stratégies de commande. Une attention particuliere a été portée a la commande
en six étapes, largement utilisée dans les applications industrielles. Plusieurs méthodes
de réglage des contrdleurs PID ont ensuite été étudiées, notamment Ziegler—Nichols
(ZN), Cohen—Coon (CC) et Chien—Hrones—Reswick (CHR), ainsi que des approches plus

robustes telles que le PID-IMC et le DTC-2DOF.

Dans une seconde étape, un travail de conception matérielle a été réalisé afin de mettre
en place la chaine complete de commande du moteur. Un onduleur triphasé a été concu
a I’aide du logiciel Altium Designer, et des cartes d’isolation ont été développées pour
assurer I’interface entre la plateforme FPGA et I’étage de puissance. Ces éléments ont
permis la réalisation d’une plateforme expérimentale dédiée a I’étude et a la validation des

stratégies de commande proposées.

Les résultats expérimentaux obtenus ont permis d’évaluer les performances des
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différents contréleurs en termes de précision de suivi, de comportement transitoire et de
robustesse face aux perturbations. Les contrdleurs basés sur les méthodes CHR, PID-IMC
et le compensateur DTC-2DOF ont montré de bonnes performances globales en termes de
suivi de consigne et de dynamique du systeme. En revanche, les méthodes classiques telles
que Ziegler—Nichols et Cohen—Coon ont présenté des performances moins satisfaisantes,
notamment en raison d’un comportement plus oscillatoire et d’une atténuation plus lente

de l'erreur.

L’ étude des perturbations appliquées sur la tension d’alimentation a également permis
de mettre en évidence la robustesse de certains controleurs. Les contrdleurs IMC-PID,
PID-CH et PI-CH ont montré une bonne capacité de rejet des perturbations, avec un
retour rapide vers la consigne et des oscillations limitées. A 1’inverse, 1’implémentation
du compensateur DTC-2DOF a présenté un comportement plus oscillatoire lors de
I’application des perturbations, ce qui traduit une sensibilité plus élevée aux variations

de la tension d’alimentation.

Par ailleurs, I'implémentation des différents controleurs en FPGA a montré une
utilisation relativement faible des ressources matérielles, ce qui facilite I'intégration de
nouvelles stratégies de commande et ouvre la voie a des travaux de recherche futurs

utilisant la méme plateforme expérimentale.
5.2 Limites de I’étude

Malgré les résultats satisfaisants obtenus dans ce travail, certaines limites doivent
étre mentionnées. Tout d’abord, 1’étude des perturbations a été réalisée principalement a
I’entrée du systeme, a travers des variations de la tension d’alimentation. Les perturbations

appliquées directement a la sortie, telles que les variations de charge mécanique, n’ont pas
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pu étre étudiées de maniere approfondie, en raison de difficultés liées a la mise en place
d’un dispositif expérimental adéquat permettant de générer et contrdler ces variations de

charge.

Par ailleurs, certaines contraintes liées a la sécurité et a la fiabilité du systeme doivent
étre prises en considération. [’onduleur congu dans le cadre de ce projet ne dispose
pas encore de mécanismes de protection avancés. En particulier, I’activation simultanée
des interrupteurs d’'un méme bras de I’onduleur pourrait entrainer un court-circuit et

endommager les composants de puissance.

Ainsi, une amélioration de la conception de 1’onduleur, notamment par 1’intégration
de circuits de protection et de stratégies de commande sécurisées, constitue une étape
importante pour renforcer la fiabilité du systtme et permettre son utilisation dans des

conditions de fonctionnement plus exigeantes.

5.3 Perspectives

Les résultats obtenus dans ce travail ouvrent plusieurs perspectives d’amélioration et
d’extension de 1’étude. Tout d’abord, I'intégration d’un systeme permettant de réaliser
des essais sous charge mécanique constituerait une étape importante pour compléter
I’analyse expérimentale des performances des contrdleurs. Cela permettrait d’évaluer plus
précisément le comportement du systeme dans des conditions proches des applications

réelles.

Par ailleurs, I’amélioration de la conception de I’onduleur représente une perspective
importante. L’intégration de mécanismes de protection, tels que des circuits de
verrouillage (dead-time), des protections contre les courts-circuits et des systemes de

détection de défauts, permettrait d’augmenter la sécurité et la fiabilité du systeme.
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5.4 Travaux futurs

Dans la continuité de ce travail, plusieurs pistes de recherche peuvent étre envisagées
afin d’améliorer les performances et les fonctionnalités du systtme de commande du

moteur BLDC.

Tout d’abord, I’étude pourrait €tre €tendue a I'implémentation de stratégies de
commande plus avancées, telles que la commande prédictive (Model Predictive Control —
MPC), la commande adaptative ou encore les méthodes de commande robuste basées sur
I’optimisation. Ces approches pourraient permettre d’améliorer la robustesse du systeme

face aux incertitudes paramétriques et aux perturbations externes.

Par ailleurs, I’intégration de techniques de commande sans capteur (sensorless control)
constitue également une perspective intéressante. Ces méthodes permettraient de réduire
le nombre de capteurs utilisés dans le systeme et de diminuer ainsi le cofit et la complexité

matérielle.

Enfin, I’extension de la plateforme expérimentale vers des applications plus exigeantes,
telles que les systemes de propulsion pour véhicules électriques, les drones ou les
applications robotiques, pourrait permettre de valider les performances des stratégies de

commande étudiées dans des conditions de fonctionnement réelles.
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Annexe A - Parametres du moteur BLDC LIN Engineering

Tableau A.1 — Parameétres du moteur BLDC

Parametre Valeur
Nombre de phases 3
Tension nominale 24V DC
Puissance nominale 120 W
Vitesse nominale 4000 tr/min

Vitesse maximale (moteur seul) | 5000 tr/min

Couple nominal (moteur seul) 0.29 N-m
Couple maximal 0.58 N-m
Courant nominal 69 A
Résistance de phase 0.18 Q
Inductance de phase 0.18 mH
Constante de couple 0.042 N-m/A
Inertie du rotor 279 g-cm?
Constante de temps €lectrique 1 ms

Constante de temps mécanique 3 ms
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Annexe B - Utilisation des ressources FPGA par bloc fonctionnel

Tableau B.1 — Utilisation des ressources FPGA pour les différents blocs

Bloc Slice LUTSs (%) | Slice Registers (%)
Table de commutation 35 (0,06%) 84 (0,07%)
Communication RPI 79 (0,12%) 130 (0,10%)
Data to send 25 (0,04%) 69 (0,05%)
Encoder 96 (0,15%) 247 (0,19%)
ADC 35 (0,06%) 51 (0,04%)
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Annexe D - Vue du PCB sous Altium et prototype réel de la carte

onduleur GaN

Sortie AC

Entrée des signaux de commande
(a) (b)

FIGURE D.1 — Carte onduleur GaN : conception sous Altium et réalisation expérimentale
(a) Conception de la carte sous Altium, (b) Carte onduleur GaN réalisée.
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Abstract

Brushless DC (BLDC) motors are widely used in mobile robotics and off-road vehicles
due to their high efficiency, reliability, and compactness. However, achieving robust,
high-performance speed control in embedded environments remains challenging due to
nonlinearities, dead-time effects, parameter uncertainties, and strict real-time constraints.
This paper presents a comprehensive experimental study of classical and robust control
strategies for BLDC motor speed control, fully implemented on an FPGA platform. Classical
PI and PID controllers tuned using Ziegler—Nichols, Cohen—Coon, and Chien-Hrones—
Reswick methods are first investigated and discretized using both Zero-Order Hold (ZOH)
and Tustin (bilinear) approximations. Model-based approaches, including IMC-based PID
controllers, are then introduced to enhance robustness. In addition, a robust two-degree-
of-freedom dead-time compensator (DTC) is implemented to explicitly address dead-time
uncertainties inherent to inverter-based motor drives. All controllers are implemented using
fixed-point arithmetic on a Xilinx Nexys A7 FPGA and validated experimentally on a BLDC
motor test bench representative of semi-autonomous robotic applications. Performance is
evaluated through time-domain responses and quantitative indices, including ISE, ITAE,
I, control effort, and FPGA resource utilization. Experimental tests under controlled DC
bus voltage disturbances are conducted to assess disturbance rejection capability and
robustness under realistic operating conditions. Experimental results demonstrate that
Tustin discretization consistently improves tracking performance, while IMC-PID and
DTC strategies provide superior robustness against dead-time and modeling uncertainties,
making them particularly suitable for embedded FPGA-based motor control.

Keywords: BLDC motor control; PID control; IMC-based control; Dead-Time Compensator;
FPGA implementation; discretization methods; disturbance

1. Introduction

The digital and energy transition is accelerating automation in key sectors such as
transportation, healthcare, and agriculture. At the heart of these systems, electric motors
play a fundamental role by converting electrical energy into mechanical energy to perform
functions such as traction, motion, or positioning. Owing to their high efficiency, power
density, and modularity, electric motors have become the most widespread energy con-
version machines worldwide, with efficiencies exceeding 95% [1,2]. Their deployment
contributes significantly to the reduction in greenhouse gas emissions, while improving
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Abstract

The modernization of agriculture can help humanity address major challenges such as
population growth, climate change, and labor shortages. Semi-autonomous agricultural
robots offer clear advantages in automating tasks and improving efficiency. However,
in open-field conditions, their autonomy is limited by the size and weight of onboard
batteries. Wireless charging is a promising solution to overcome this limitation. This
work proposes a methodology for the design, modeling, and experimental validation of
a wireless power transfer (WPT) system for battery recharging of agricultural robots. A
brief review of WPT technologies is provided, followed by key design considerations,
co-simulation, and testing results. The proposed WPT system uses a resonant inductive
power transfer topology with series—series (SS) compensation, a high-frequency inverter
(85 kHz), and optimized spiral planar coils, enabling medium-range operation under
agricultural conditions. The main contribution lies in the first experimental assessment of
WPT performance under real agricultural environmental factors such as soil moisture and
water presence, combined with electromagnetic safety evaluation and robust component
selection for harsh conditions. Results highlight both the potential and limitations of this
approach, demonstrating its feasibility and paving the way for future integration with
intelligent alignment and adaptive control strategies.

Keywords: wireless power transfer (WPT); agricultural robots (Agribots); electromagnetic
circuits; power electronics; inverters

1. Introduction

Agricultural activities are undergoing a profound transformation to address demo-
graphic and environmental challenges such as population growth, increasing energy de-
mands, climate change, labor shortages, population aging, and pandemic-related risks [1,2].
In this context, the new paradigm of smart agriculture incorporates the use of semi-
autonomous agricultural robots, known as Smart Agribots, characterized by their hybrid
electric drivetrain. These technologies offer significant advantages for automating agri-
cultural processes and improving the energy efficiency of operations [2—-4]. These robots
can be deployed in greenhouses or open fields, with the ability to perform various tasks in
different agricultural environments.
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