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Avant-propos

Inventées par Nikola Tesla a la fin du XIX siécle, les machines a induction
(asynchrones) sont des machines dont la conception est basée sur un décalage spatio-
temporel identique. En effet, Tesla a découvert que deux armatures peuvent tourner a

cause d’un champ magnétique si les courants qui les alimentent sont déphasés de 90°.

Suite a cette découverte les machines asynchrones triphasées ont vu le jour. Elles sont
également congues sur cette base tout en plagant les différentes phases avec un décalage
géométrique de 120° et en alimentant ces phases avec des courants déphasés
¢lectriquement entre eux par 120°. Le rotor en court-circuit est mu par les courants
induits et il tourne a une vitesse légeérement inférieure a celle du synchronisme. Les
machines asynchrones sont généralement constituées d’un rotor cylindrique, bobiné ou
non. Celles dont le rotor est non bobiné sont dites a rotor a cage d’écureuil. Ces
derniéres n’ont ni broches ni commutateurs, ce qui rend ipso facto leur utilisation

possible dans des milieux explosifs.

Vu leur robustesse, leur poids léger, leur colt d’achat faible, et leur faible sollicitude en
entretien, les machines asynchrones ont largement conquis tant les milieux domestiques,
industriels que robotiques. En effet, elles sont de nos jours les plus utilisées dans les
entrainements ¢électriques a vitesse variable. Lorsqu’elles sont munies d’une commande

adéquate, elles remplacent valablement les machines a courant continu a excitation

séparée.

Avant le début des années soixante, les machines asynchrones étaient connectées au
réseau sans convertisseur statique. Le contrdle de la vitesse se faisait soit de fagon
mécanique a travers des boites de vitesse, soit de fagon électrique a travers des
transformateurs é€lectriques, soit a travers des groupements de machines en cascade, ou
soit en jouant sur le nombre de paires de poles (cette dernic¢re technique étant réservée

aux spécialistes pour des applications spécifiques).
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Les réducteurs de vitesse mécanique (engrenages, boites de vitesse, ...) avaient des
rapports de variation de vitesse fixes et graduels. L’usage des transformateurs ou
autotransformateurs permettait de contrdler la vitesse mais la puissance mécanique en
¢tait affectée. Quant aux groupements en cascade des machines (groupe Ward-Léonard),
ils ont permis de régler la vitesse de la machine principale a une valeur désirée en jouant
sur le glissement des autres machines. Les puissances perdues a travers ces anciennes

méthodes étaient trés importantes d’ou un rendement médiocre du systéme au complet.

Avec I’avenement de I’¢électronique de puissance au cours des années soixante, tres vite,
la variation de la vitesse a été assurée par des convertisseurs statiques. Deux catégories
de convertisseurs se sont distinguées : les convertisseurs directs courant alternatif en
courant alternatif (ca/ca) et ceux a étage intermédiaire a courant continu (ca/cc-cc/ca).

e Convertisseurs directs ca/ca : Ils sont constitués en majorité par des gradateurs

qui permettent de varier la valeur efficace du courant fourni a la machine, des
cyclo-convertisseurs et des convertisseurs matriciels qui permettent de varier a la
fois la fréquence et la valeur efficace des courants et tensions alimentant la
machine. Ils sont trés dépendants de la fréquence et de la forme d’onde du signal
du réseau.

e Convertisseurs a étage intermédiaire continu, ca/cc-cc/ca : Ils sont généralement

constitués d’un redresseur commandé ou non, branché en amont d’un onduleur
alimentant la machine. La nature du redresseur ou de I’onduleur dépend de

I’exigence de ’application.

Concordia, Clark et Park, s’étant penchés sur la modélisation de la machine asynchrone
par des transformations triphasées—biphasées, ont pu démontrer qu’il existe une
analogie entre la machine a courant continu et la machine asynchrone. Depuis lors, de
nombreuses techniques de commande des machines a induction ont vu le jour et se
perfectionnent au fur et a mesure que des progres sont faits au niveau de 1’¢lectronique

de puissance (Diodes, GTO, IGBT, ...) ou de I’¢lectronique numérique (uP, DSP,...).

Apres les années quatre-vingt, des progrés remarquables ont permis de concevoir des

convertisseurs statiques avec des composants de plus en plus performants, tant au niveau
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des tensions, courants et puissances supportables, qu’au niveau de la rapidité, de
I’efficacité, de la précision et de I’augmentation de la fréquence de commutation. Ainsi,
des composants comme les GTO, les IGBT et les diodes ultrarapides, ayant vu le jour
ont permis de controler la vitesse, le flux et le couple de la machine asynchrone. En
effet, les besoins grandissants et de plus en plus ciblés des industries et institutions de
recherche, imposent des cahiers de charge de plus en plus complexes et raffinés. Par
conséquent, au cours des années quatre-vingt-dix, les topologies des convertisseurs et
leurs techniques de commandes ont beaucoup varié. En effet, des convertisseurs
classiques @ un niveau ont émergé des convertisseurs multi-niveaux; de méme, les
techniques de commandes scalaires ont fait de plus en plus de place a des techniques de

commandes vectorielles de plus en plus précises et robustes.

Parmi les techniques de commandes vectorielles, on distingue deux grandes catégories:
e La commande vectorielle a flux orienté (stator, entrefer, rotor), basée sur le
modele inverse de la machine;
e La commande directe du flux et du couple, basée sur un estimateur de flux et de

couple associé a une table de sélection optimale des commutations.

Jusqu’a présent, toutes ces techniques sont plus ou moins sensibles aux variations des
parametres de la machine. La commande vectorielle a orientation du flux rotorique est
mieux adaptée que les deux autres types d’orientation car elle confére a la machine une
commande quasi linéaire, beaucoup plus stable et robuste que les deux autres types.
Cependant, elle nécessite une amélioration, d’ou les travaux qui se poursuivent encore
en industrie et dans des laboratoires pour la rendre encore plus robuste : ¢’est dans cette

optique que s’inscrit ce sujet de recherche doctorale.
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Liste des abréviations

courant alternatif;

courant continu;

commande directe de couple ou Direct Torque Control;
commande a flux orienté¢;

commande indirecte a flux rotorique orientée;

fréquence d’échantillonnage (Hz);
fréquence des courants au stator (Hz);
fréquence des courants au rotor (Hz);
glissement;

phaseur du courant de magnétisation (A);
phaseur du courant au rotor référé au stator (A);

phaseur du courant au stator (A);
inertie propre de la machine (Kg-m?/s);
inertie totale de la machine et de la charge mécanique (Kgm?/s);

coefficient de frottement mécanique de la machine seule

(N-m/(rad/s));
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K coefficient de frottement mécanique total (machine+charge)
(N-m/(rad/s));

L,ouM inductance de magnétisation (H);

Ly inductance de fuite du rotor référée au stator (H);

Ly inductance de fuite du stator (H);

L, inductance cyclique du rotor référée au stator (H);

Ly inductance cyclique du stator (H);

MLI modulation de la largeur d’impulsion;

m=M/L, rapport de transformation entre stator et rotor;

n, nombre de spires dans I’enroulement du stator;

opP gain proportionnel quasi-optimal réduit de I’OPI;

pp nombre de paires de poles;

Quick gain intégral réduit de I’OPI

Ry résistance symbolisant les pertes fer (Ohm);

R, résistance du rotor référée au stator (Ohm);

R, résistance du stator (Ohm);

s opérateur de Laplace;

SVM modulation du vecteur spatial : space vector modulation;

T pas d’échantillonnage (s);

Tem couple électromagnétique (N-m);



XViii

T couple de charge (N-m);

Tro couple de charge initial ou couple de perturbation initial (N-m);

Z phaseur de la tension de magnétisation (Volt);

Z phaseur de la tension au stator (Volt);

X grandeur de référence ou de consigne;

z opérateur de la transformée en Z;

v, flux au rotor (Weber);

¥ flux au stator (Weber);

c=1-M>-L'-L coefficient de dispersion magnétique de la machine;

@, = PP - Wy, = O, — @, pulsation correspondant a la vitesse mécanique (rad/s);

w,=wy =21 -fy =g o, pulsationaurotor (rad/s) ou de glissement (rad/s)
ou vitesse synchrone des courants au rotor. (rad/s);

w, =21 - f, pulsation au stator (rad/s);

Q =0, vitesse mécanique du rotor (rad/s);

Q= a’rsyn:(zﬁ' 1. ) /| pp=C :(a)sl> / pp vitesse angulaire des courants au rotor
ou vitesse de synchrone de glissement. (rad/s);

Q, =0, = (2 T f ) / pp  Vitesse angulaire des courants au stator

ou vitesse synchrone des courants au stator. (rad/s).
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Résumé

Les techniques de commande de la machine asynchrone se basent sur un mod¢le
¢lectrique approximatif de la machine, obtenu a partir de nombreuses hypothéses
simplificatrices. Ce modele a pour avantage d’étre facilement inversible, ce qui permet
d’obtenir un controleur bas¢ sur le modéle inverse de la machine et une bonne
commande vectoriclle. Cependant, les parameétres du modele adopté ne sont
malheureusement pas stables a long terme, car ils dépendent de I’état du circuit
magnétique, de la température et de la fréquence des courants dans les enroulements.
Définir d’autres modéeles prenant en compte ces principales grandeurs aboutit a des
modeles trés complexes et non inversibles, donc non adéquats pour une commande
vectorielle. On a donc recours a une commande vectorielle adaptative, ce qui permet
d’identifier continuellement les parametres de la machine afin d’adapter ceux du
controleur. Les techniques d’identification des paramétres utilisées sont souvent
complexes, donnant lieu a des délais d’identification non négligeables et engendrant des

retards dans la commande, d’ou une perte d’efficacité.

Nos contributions se basent essentiellement sur le traitement des signaux issus des
courants, tensions et vitesse de la machine; elles se basent aussi sur I’observation et
I’analyse des phénoménes engendrés par des perturbations externes ou internes a la
machine. Certaines de nos nouvelles méthodes d’approche sont en elles mémes des

contributions.
Nos travaux de recherche ont contribué a :

e Développer de nouveaux algorithmes auto adaptatifs d’estimation qui respectent

les critéres de simplicité, de précision et d’exécution en temps réel :

o Développer un algorithme d’auto intégration adaptatif (AAIA) qui résout
le probléme lié¢ aux intégrateurs purs et aux filtres passe bas couramment

utilisés en substitution aux intégrateurs purs;
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o Développer des techniques de lissage des signaux et d’extraction

d’harmoniques dans des signaux polyphasés;

o Développer un estimateur du module et de la phase du flux, ainsi qu’un
estimateur du couple, tous indépendants des conditions initiales et

robustes face aux variations de la résistance du stator;

o Résoudre les probléemes pratiques liés aux intégrateurs lors de

I’implantation;

o Développer de nouvelles méthodes d’approche pour 1’ajustement avec

précision des coefficients de nos estimateurs;

o Développer des méthodes efficaces d’estimation des résistances et de

maintien des inductances de la machine asynchrone.
e Renforcer la précision et la stabilité des estimateurs de vitesse:

o Développer (améliorer) les algorithmes d’estimation en boucle ouverte de
la vitesse ¢€lectrique et de la vitesse de synchronisme de la machine sur

toute sa plage de fonctionnement;

o Démontrer qu’il est possible d’utiliser, moyennant quelques techniques
additionnelles simples, des estimateurs de vitesse en boucle ouverte dans

une chaine de contrdle de vitesse;

e Développer de nouvelles lois de commande adaptative pour la machine

asynchrone :

o Développer de nouvelles méthodes d’approche pour I’optimisation des
controleurs fonctionnant directement avec les paramétres caractéristiques

nominaux ou maximaux fournis par le constructeur;

o Décrire en quelques étapes simples la réalisation d’un controleur a flux

rotorique orienté a partir des grandeurs statoriques accessibles;
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o Développer de nouvelles topologies de controleurs auto adaptatifs a
orientation du flux rotorique et entiérement robustes a la variation des

parametres de la machine;

o Démontrer qu’il est possible de réaliser un controleur a flux rotorique
orient¢ aussi performant que la commande directe du flux et couple

classique.

Les résultats de nos travaux de recherche ont été validés tant par simulation que de fagon

expérimentale.

A travers cette thése de doctorat nous présentons des méthodes qui prouvent une
originalité d’approche dans le sens ou nous apportons des contributions expérimentales
majeures a 1’identification des parametres et a I’implantation temps réel de la commande
vectorielle adaptative. En outre, nos algorithmes sont simples, les topologies adoptées
sont également simples vu qu’elles sont adaptatives, accessibles a tous, et peuvent servir
de moyens efficaces dans le transfert de savoir-faire tant industriel que pédagogique

(didactique).

Mots Clés

e Machine asynchrone a cage;

e Identification des parametres;

e Commande vectorielle adaptative;
e Algorithmes auto adaptatifs;

e Estimateur de flux, position, couple, vitesse



Chapitre 1 - Introduction

Les techniques de commandes scalaires basées sur le controle du module du vecteur flux
¢lectromagnétique dans la machine ont été largement exploitées en industrie ou pendant

longtemps les applications étaient limitées au contrdle du couple a flux constant [1][2][3].

Les progrés au niveau de I’analyse numérique des signaux [4] et au niveau des
microprocesseurs ont vite permis de concevoir des microcontroleurs qui, étant des
systémes trés performants et souples a programmer, ont remplacé les automates
programmables congus avec la logique séquentielle. Ces poussées technologiques ont
ouvert des portes au niveau des industries a des applications plus rigoureuses et précises,
ou le fait de maintenir le module du flux constant n’était plus satisfaisant. Il a fallu alors
controler, en plus du module du flux, la phase du flux d’ou la notion de commande

vectorielle [5][6][7].

La commande vectorielle a flux orienté a pour avantage principal de controler le flux et le
couple de fagcon indépendante, ce qui veut dire que la variation du couple se fait a flux

constant et vice-versa. Le découplage entre le flux et le couple est alors net [8][9].

La commande vectorielle trouve de larges applications dans des domaines comme le
bobinage (tout genre: fil, papier, plastique, tole,...), et les entrainements des

servomoteurs (pilotage naval, aéronautique,...).

De nos jours, de nombreuses applications visent a utiliser la machine asynchrone. Hormis
celles déja citées, il faut noter primo les locomotives comme les motos et voitures
¢lectriques, secundo les robots et systémes de conquéte spatiale et tertio les parcs éoliens

pour la production d’énergie propre [5][9]-[12].
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Il est a noter que la commande vectorielle a flux orienté se classe parmi les commandes
basées sur un modéle de référence. En d’autres termes, cette commande est réalisée en se

basant sur le mod¢le inverse de la machine [3][5]-[7][9][13][14].

L’orientation du flux se fait selon le champ statorique, d’entrefer ou rotorique. Le mode
d’alimentation de la machine se fait quant a lui selon que I’application sollicite une
commande en couple ou en vitesse. La premiere donne lieu a une alimentation en courant
tandis que la seconde se préte mieux a une alimentation en tension. Toutefois, vu que le
commutateur de courant est beaucoup plus difficile a controler (le courant étant la
grandeur qui détruit la machine), il est souvent remplacé par un onduleur de tension

auquel est ajoutée une boucle de régulation de courant [6][7][9][13].

La machine asynchrone est une machine trés fortement non linéaire [6][9]. Sa commande
est donc complexe et sollicite encore de la part des chercheurs beaucoup de travail tant
sur sa conception, sa modélisation, I’identification de ses parametres et les techniques de
commandes vectorielles adaptées [4]-[14]. Les principaux axes de la recherche sur la
machine asynchrone sont donc :

e la conception;

e la modélisation (€lectrique ou thermique);

e [I’identification des paramétres;

e la commande (adaptative) de la machine (autopilotage fréquentiel, commande

scalaire ou vectorielle).

Les machines triphasées sont beaucoup plus utilisées que tous les autres types de
configurations de phases (polyphasées ou monophasées). De méme, les machines a cage

(plus robustes) sont plus utilisées que celles a rotor bobiné.



1.1  Problématique

1.1.1 Problématique de la commande vectorielle a flux rotorique orienté

La commande vectorielle de la machine asynchrone nécessite une modélisation et une
identification des parameétres de la machine. Mais une fois le modéle établi et les
parametres identifiés, il reste encore une adaptation des parametres a faire. En effet, pour
plusieurs raisons, les parametres sont variables dans le temps en fonction surtout de la
température et de ’état du circuit magnétique (saturation). Etant donné que le rotor n’est
trés souvent pas accessible, et vu que nous ne disposons généralement pas de capteur de
flux inséré dans la machine, nous procédons a une commande vectorielle indirecte a flux
rotorique orient¢ (CIFRO) connue sous I’appellation anglaise : Indirect Rotor Field

Oriented Control (IRFOC) [5]-[7][15].

Cette inaccessibilité au rotor, nous ameéne a utiliser des observateurs ou des estimateurs.
Cependant, la sensibilit¢ des estimateurs de flux, couple, résistance statorique ou
constante de temps rotorique aux variations des parameétres de la machine impose de
mettre en ceuvre des systémes de supervision efficaces pour détecter les dérives et assurer
la stabilité de la commande. Ainsi, la commande sera dite adaptative vu qu’il y a en
place un algorithme d’estimation efficace des grandeurs assujetties a d’éventuelles
variations et d’adaptation des paramétres. La commande pourrait tout aussi étre dite
robuste si on y ajoute des boucles de régulation la rendant insensible aux variations des

parametres.

L’utilisation de la machine asynchrone en lieu et place des autres types de machines en
industrie, traction ou robotique, fait que de plus en plus, la précision doit étre de rigueur

sur les valeurs estimées.
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1.1.2 Problématique liée a lidentification des parameétres dans une

commande vectorielle a flux rotorique orienté

La machine asynchrone, lorsqu’elle est congue avec beaucoup de rigueur, peut étre
représentée par le modele du schéma de la figure 1.1: c’est le modéle équivalent
monophasé le plus usuel obtenu sous un régime de courants sinusoidaux équilibrés a

fréquence constante (50 ou 60Hz) et tenant compte des pertes fer [7][15].

Afin de réaliser une commande vectorielle simple, la machine est modélisée en prenant
pour hypothése que le circuit magnétique est complétement feuilleté, ce qui se traduit par
le schéma de la figure. 1.2. Ce modele est facilement inversible, ce qui le préte mieux a
une éventuelle commande si I’évolution des parametres est connue en fonction de la
température et de la fréquence (ou du temps). Une identification des paramétres est donc

primordiale.

Rs (Lg M) (Ly-M)
YTy Y Yy

o wf [ (s

Figure 1.1 Schéma équivalent monophasé du modéle usuel de la machine asynchrone
avec les pertes fer

Ry (Lg M) (Lp- M)
YT YYD

¢

Figure 1.2 Schéma équivalent monophasé du modéle usuel de la machine asynchrone
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Les techniques d’identification des parametres de la machine sont nombreuses. De plus
en plus de techniques d’identification des parameétres en régime transitoire sont
développées, vu que la machine est le plus souvent alimentée via un onduleur MLI [16]-
[20]. On distingue alors des techniques d’identification hors ligne et en ligne. La derniere
permet une mise a jour réguliére des paramétres du modele. La machine asynchrone
ayant ét¢é modélisée de la méme fagon qu’un transformateur électrique, les premicres
techniques d’identification de ses parameétres ne sont faites que de fagcon analogue a celles

du transformateur statique [7][9].

Pour la machine asynchrone a rotor bobiné, il est facile de déterminer les résistances
statoriques et rotoriques par mesure directe avec un ohmmetre. De méme, le rapport de
transformation peut étre facilement déterminé a rotor ouvert. Aussi, il est facile de
déterminer les inductances de fuite et I’inductance mutuelle. La méthode des deux
wattmetres est trés utilisée pour déterminer les parametres internes, y compris les pertes
fer [5][21]-[24]. En ce qui concerne la machine asynchrone a cage d’écureuil, il est
beaucoup plus difficile de déterminer les paramétres internes vu que le rotor n’est pas

accessible [7][21][22].

La principale problématique de la commande vectorielle a flux rotorique orienté de la
machine asynchrone est la variation de la constante de temps rotorique au cours du
fonctionnement de la machine. Cette variation de la résistance rotorique entraine un
déséquilibre entre le modele de la machine et celui du controleur ou tout simplement un
déséquilibre entre la machine réelle et le controleur. Il s’en suit alors un déséquilibre sur
la phase des courants alimentant la machine qui peut aller jusqu’a la déstabilisation du
controle du flux. I advient alors une variation de I’inductance mutuelle et par conséquent
des inductances de fuites; le controéleur n’est plus optimum. Dans ce cas de figure,
I’identification des paramétres en ligne devient laborieuse et il n’est plus possible de
certifier que nous avons les bons paramétres vu que le systéme de parameétres en tant que

tel forme une famille liée.

Les essais a vide permettent de déterminer les pertes fer et I’inductance synchrone de la
machine asynchrone ; les essais en court-circuit quant a eux permettent de déterminer les

inductances de fuite et les pertes joules rotoriques. L’inductance mutuelle obtenue via
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lesdits essais est celle que nous utilisons dans le modele rapproché de la machine
asynchrone. Aussi, dans le modele rapproché nous ne tenons pas en général compte des

pertes fers ; il faut se rappeler tout cela lors de 1’indentification des paramétres.

Un avantage majeur que nous avons lorsque nous faisons une commande vectorielle a
flux orienté est que nous pouvons imposer a la machine un état magnétique ; cela se
traduit en d’autres termes par la possibilité¢ de fixer la valeur de I’inductance mutuelle ou
tout simplement de I’inductance synchrone. La valeur optimum est celle obtenue lors de
I’essai a vide ; en effet la valeur de I’inductance synchrone obtenue lors de 1’essai a vide
est celle qui correspond au minimum de perte de ladite machine asynchrone. Tout revient
donc a la fixation d’un point de fonctionnement magnétique de fagon similaire a la

polarisation d’un transistor bipolaire.

En partant avec la topologie décrite ci-dessus, la problématique liée a I’identification des
paramétres en ligne se résume juste a l’indentification de la valeur de résistance
rotorique : c’est un pdle de convergence de la plupart des travaux de recherche. Les
chercheurs ne démordent toujours pas a identifier la résistance rotorique. Ils utilisent des
algorithmes aussi complexes les uns que les autres tels que : logique floue, mode glissant,

réseaux de neurones artificiels,...

En se référant a la commande directe du flux et du couple, il est facile de démontrer que
cette derniere technique n’est pas affectée par la variation des paramétres rotoriques. Cela
donne une piste treés intéressante dans le design d’une commande vectorielle a flux
rotorique orienté insensible (robuste) a la variation de la résistance rotorique et en

I’occurrence a la variation de la constante de temps rotorique.

Nous verrons dans le chapitre 4 comment faire un tel design simple, robuste et tres stable.



1.2 Objectifs

L’objectif principal de ce travail de recherche est de mettre au point une commande
vectorielle adaptative a orientation du flux rotorique, qui va permettre d’obtenir un
controleur de flux et de couple non affecté par la variation des paramétres internes de la
machine sur une plage de vitesse allant de 5% a 150% de la vitesse synchrone de base.
L’identification des parametres et la commande adaptative étant des moyens pour y
arriver, il va donc falloir mettre au point de nouvelles techniques efficaces d’estimation
des parameétres au démarrage et en ligne; et aussi mettre au point des estimateurs précis
de la vitesse, du flux (module et position) et du couple de la machine asynchrone a cage a

partir des courants et tensions.

Ceci doit permettre d’une part d’avoir a flux constant un asservissement de couple stable
avec un temps de réponse acceptable et d’autre part de changer aussi rapidement que
possible une machine asynchrone en panne par une nouvelle machine, sans se soucier des
parametres internes de cette dernicre. Cela se traduit en milieu industriel par un gain en

temps et en argent non négligeable.

1.3 Etat de I’art

L’identification au démarrage et en ligne des paramétres de la machine asynchrone a cage
ainsi que la commande vectorielle adaptative passent par la réalisation d’estimateurs de
flux, de position, de vitesse et de couple électromagnétique. La clé de cette identification
et de cette commande vectorielle repose sur le développement d’un estimateur ou d’un

observateur précis en module et en phase du flux.

Les capteurs de courants et de tensions sont de plus en plus disponibles sur le marché

grand public; ils sont précis et de colts abordables, ce qui permet d’en acquérir trés
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facilement et de concevoir des estimateurs précis de flux, position, vitesse et couple

électromagnétique.

Dans la littérature, plusieurs types d’estimateurs de flux ont ét¢ développés. Les
estimateurs de flux employant des réseaux de neurones ou la logique floue se sont avérés
complexes non seulement dans la conception et le temps d’entrailnement mais aussi lors
de I’implantation [25]-[28]. Leurs performances se dégradent s’ils sont utilisés sur une
machine autre que celle pour laquelle, ils ont été concus. Quant aux filtres de Kalman,
leur implantation correcte implique un modele d’ordre cinq de la machine rendant ipso
facto I’algorithme complexe et onéreux pour une implantation temps réel [29]. Les
recherches se sont ensuite retournées vers les filtres passe-bas classiques qui avaient un
probléme lié¢ au choix de la fréquence de coupure, conférant a la commande une plage de
fonctionnement restreinte [références des annexes A et B]. Des algorithmes a base de
filtres passe-bas modifiés (pseudo-intégrateurs) ont été¢ développés, donnant lieu a des
algorithmes combinant plusieurs filtres [30]-[32]. Les solutions les plus simples et les

plus performantes utilisent :

- Des filtres passe-bas en cascades: cette méthode réduit I'influence de la
fréquence de coupure sur le module du flux, cependant la phase du flux reste
affectée [33]. Il advient que cette solution, quoique utilisée, n’est pas propice a

une estimation exacte du couple en régime harmonique.

- Des filtres passe-haut: récemment, ils ont été utilisés pour filtrer la force
¢lectromotrice avant et aprés son intégration [34]. La précision au niveau de la
phase demeure la encore un probléme, ce qui engendrera une erreur sur le couple

en régime harmonique.
Dans la chronologie de cet état de 1’art, nous y apportons les points suivants :

- Des filtres passe-haut en cascade avec auto adaptation du gain et de la phase
(AAIA) : ces algorithmes sont trés précis pour 1’estimation en ligne du flux et du
couple électromagnétique en régime harmonique. Combinés avec les algorithmes

des filtres passe-bas hand-shake (FPB-HSF), ces algorithmes peuvent méme étre
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utilisés en régime non harmonique tout en conservant la fréquence de coupure des

filtres identique a celle de la fréquence nominale de la machine [35][36].

- Des filtres hand-shake en cascade : un intégrateur pur peut aussi €tre utilisé en
série avec un FPH-HSF placé en cascade avec un FPB-HSF sans affecter le

module et la phase du flux estimé [36][annexe D].

La commande vectorielle indirecte a flux rotorique orienté¢ (CIFRO) se fait généralement
avec une chaine de retour de la vitesse ou de la position du rotor. Cependant, les capteurs
précis de vitesse et de position sont trés onéreux, alors avec les DSP de plus en plus
performants et moins chers, la CIFRO sans capteur est de plus en plus développée.
L’estimation de la vitesse se fait alors, a travers des grandeurs électriques de la machine
(tensions, courants, force ¢lectromotrice, flux, positions) et des paramétres de la machine
(inductances, résistances, constante de temps). On distingue deux grandes catégories a

savoir les estimateurs de vitesse ¢t les observateurs de vitesse 5, pp. 406].

Dans la littérature, les commandes vectorielles sans capteur mécanique de vitesse ont une
stabilité¢ assurée par la boucle de régulation de la vitesse. Dans la plupart des cas, la
vitesse est estimée soit en dérivant directement la position du flux ou indirectement a
travers le rapport entre le module de la force contre électromotrice et le module du flux.
Le flux étant estimé a partir d’intégrateur pur ou de filtre passe-passe, alors les problémes
de dérive et de fréquence de coupure des filtres posent 1a encore des problemes [5]
(contrairement aux EVBO, [37]). Dans la littérature, les différentes méthodes estiment la
vitesse mécanique a partir de la pulsation électrique et des paramétres de la machine. En
général I’expression de la pulsation électrique obtenue est fonction de la résistance
statorique, ce qui ne facilite pas I’estimation de la vitesse mécanique d’autant plus que la

résistance statorique (R, ) est variable [5].

L’un des meilleurs algorithmes pour 1’estimation en ligne des résistances statoriques et
rotoriques [38], utilise une structure de réseau de neurones floue (Fuzzy-Neural-
Network). Cette structure est complexe et utilise également la connaissance des

constantes de temps rotorique et statorique ainsi que les valeurs initiales des résistances.
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Plusieurs travaux démontrent déja qu’a flux constant les inductances varient trés peu lors
d’une commande vectorielle avec une boucle de courants et ces variations n’affectent que
trés peu la commande a flux orienté. D’ailleurs, lors de I’identification des paramétres de
la machine asynchrone a cage, I’inductance statorique (L) est supposée égale a
I’inductance rotorique (L,); cette valeur n’affecte pas pour autant la commande a flux

orienté (CFO).

L’inertie et le frottement n’interviennent pas dans le contrdleur a flux rotorique orienté.
Dans la littérature, seules les commandes a base d’encodeurs optiques de faibles
précisions opérant en basses vitesses ont besoin d’une estimation de 1’inertie pour faire
des interpolations correctes lors de I’estimation de la vitesse. Aussi, certaines commandes
sans capteur a base de filtre de Kalman nécessitent la connaissance de I’inertie et du
coefficient de frottement [39]. Nous, n’aurons donc pas a estimer ’inertie et le fortement
mécanique, ¢tant donné que nous ne travaillons pas avec des encodeurs optiques ou avec
des filtres de Kalman. En outre, ’inertie et le coefficient de frottement ne sont pas
toujours nécessaires lors du design du controleur de vitesse a base de PI surtout que de

nos jours les PI de vitesse sont trés souvent adaptatifs [40].

L’état de I’art en matiere d’estimation du flux et de commande vectorielle sans capteur
mécanique se trouve étre fait a travers plusieurs publications du chercheur J. Holtz

[41][42].

N.B. : Le domaine des tres faibles vitesses n’est pas traité dans cette these. La plage de
vitesse couverte par ce travail de recherche va des faibles vitesses aux hautes vitesses (de
5% a 150% de la vitesse synchrone de base). Les capteurs de vitesse mécanique grand
public ont généralement une étendue de mesure commengant a 100 tours/minute et allant
jusqu’au dela la vitesse de base (annexe F). En outre, a courant nominal et en tres faible
vitesse (machine mécaniquement chargée), la vitesse de glissement devient alors non
négligeable, voire supérieure a la vitesse mécanique : les pertes sont alors trés
importantes. Toutefois, tout en conservant un bon rendement, des réducteurs de vitesse

peuvent étre utilisés afin d’obtenir des vitesses tres faibles (cf. chapitre 9 et annexe F).
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1.4 Synthése des résultats et contributions scientifiques

La commande de la machine asynchrone se fait en se basant sur de nombreuses
hypothéses simplificatrices (linéarit¢é du circuit magnétique, ...). En outre, plusieurs
techniques de commandes vectorielles sont développées en fonction du type d’orientation
du flux (statorique, champ tournant, rotorique) ou du mode d’alimentation (tension,
courant). Toutes ces techniques arrivent a assurer une commande vectorielle plus ou
moins linéaire ou stable. En partant d’une analyse qualitative de ces différentes structures
de contrdleurs, nous avons opté de développer de nouvelles topologies de controleurs

faisant intervenir le moins de paramétres possible, voire indépendantes de ceux-ci.

La machine asynchrone étant fortement non linéaire, les techniques de commande
vectorielle adaptative couramment utilisées lors de sa commande se trouvent imbriquées
dans des algorithmes d’adaptation complexes. Afin d’éviter d’étre pris a notre tour dans
ce labyrinthe d’équations mathématiques, nous procédons a une observation et une
analyse des tensions, courants et vitesse de la machine pour y trouver des solutions
simples et indépendantes aboutissant a des algorithmes peu complexes respectant le
critére de temps réel a la fois pour I’identification et I’adaptation des paramétres de la

machine.

Pour ce qui concerne nos contributions en matiére de commande vectorielle sans capteur
mécanique de vitesse, nous ouvrons la voie a la réalisation d’une commande vectorielle
sans capteur mécanique de vitesse, stable et fonctionnelle sans la boucle de régulation de
la vitesse. Pour ce faire, nous utilisons les AAIA, HSF et le principe des estimateurs de
vitesse en boucle ouverte (EVBO, [37]) basé sur le module (cf. chapitres 6 et 9). En
outre, la machine doit étre chargée avec un couple mécanique (proportionnel a la vitesse)
afin d’assurer 1’équilibre des couples ¢lectromagnétique et mécanique. Dans la
commande sans capteur, le plus important est d’assurer le niveau de flux nécessaire au
bon fonctionnement de la machine, en controlant la pulsation électrique. Avec nos
nouvelles méthodes, la variation de la résistance statorique a un effet trés négligeable sur

I’estimation de la pulsation électrique.
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Pour ce qui concerne 1’estimation en ligne des résistances rotoriques et statoriques, nous
avons développé des méthodes qui sont trés simples. Etant donné que nous estimons
correctement le flux et le couple, nous utilisons le retour du flux pour estimer et corriger
en ligne les variations de la résistance rotorique et quant a la variation de la résistance
statorique, nous utilisons le retour du couple pour I’estimer et la compenser. En outre, nos
méthodes sont basées sur I’emploi de PI classiques et aucune estimation préalable de la

valeur des résistances n’est nécessaire.

Pour contribuer au maintien des inductances (L;, Ly, M), en plus de la boucle de courant,
nous introduisons une boucle de régulation du flux rotorique, ceci ayant pour avantage de
renforcer la stabilit¢ de la CFO et aussi de forcer I’inductance mutuelle a étre quasi-
identique a celle dans le contréleur a flux orienté. En effet, les essais a vide et en court-
circuit donnent les valeurs des inductances a implanter dans le controleur a flux orienté.
Cette valeur de I’inductance de magnétisation est celle qui correspond au minimum de
perte. De ce fait, il faut contraindre la machine a fonctionner avec cette valeur
d’inductance. Les fuites ayant déja été déterminées lors du test a rotor bloqué, alors
I’inductance rotorique restera aussi quasiment identique a celle dans le contrdleur (cf.

chapitre 10).

Ainsi nos contributions peuvent se regrouper comme suit :

1 Développer des méthodes simples de commande vectorielle a orientation du flux
rotorique, adaptatives a la variation des parameétres rotoriques et mécaniques de la
machine;

2 Développer des estimateurs précis de flux et de couple insensibles a la variation
des parametres de la machine;

3 Développer des estimateurs précis de la vitesse mécanique a partir des tensions et
courants mesurés;

4 Développer des algorithmes de lissage des signaux et d’extraction des
harmoniques dans un signal polyphasé;

5 Améliorer les techniques d’estimation de la résistance statorique et de la

résistance rotorique;
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6 Développer une technique de maintien des inductances (L;, L,, M) dans la
machine quasiment aux mémes valeurs que celles obtenues a partir des essais a
vide et en court-circuit et qui sont utilisées dans le contréleur a flux orienté (cf.

chapitre 10).

Nous invitons le lecteur a consulter les différents travaux de J. Holtz afin de se faire une
idée plus compléte sur la portée de nos contributions tant a 1’estimation des flux,

positions, vitesses, qu’a 1’estimation des parameétres [41][42].

1.5 Structure de la thése

Cette these est structurée en onze chapitres qui décrivent les étapes nécessaires pour batir
une commande vectorielle a flux orienté qui fonctionne, non seulement en simulation,

mais surtout de fagon expérimentale.

Le deuxiéme chapitre est un rappel en maticre de régime transitoire et de modélisation de
la machine asynchrone. C’est la ou se concentrent les équations mathématiques,

¢lectromagnétiques et mécaniques de la machine asynchrone.

Le troisiéme chapitre est une synthése des types de techniques de commande vectorielle a
flux rotorique orienté et une mise en évidence de l’influence de la variation des
résistances (par effet joule) sur la commande vectorielle. Ce chapitre permet de mieux

saisir les innovations développées dans le chapitre quatre.

Le quatrieme chapitre est une étude qualitative qui présente les nouvelles structures de
commandes vectorielles adaptatives qui ont été développées. Une description de la
méthodologie et de I’amélioration du contréleur a orientation du flux rotorique est

¢galement faite a partir des modeles en courant puis en tension de la machine asynchrone.

Le cinquieme chapitre est consacré a la réalisation effective d’un estimateur de flux et de

couple en régime harmonique qui est exempt des problémes liés aux filtres passe bas ou
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aux intégrateurs purs. Ainsi, le développement d’un algorithme d’auto intégration
adaptatif (AAIA) s’avere étre la contribution majeure, car c’est le défi principal auquel

les chercheurs et ingénieurs ont souvent ét¢ confrontés.

Le sixieme chapitre traite des techniques d’estimation de la vitesse synchrone de la
machine asynchrone a partir des estimateurs de vitesse a boucle ouverte. Nous y

proposons des méthodes simples et efficaces avec des validations expérimentales.

Le septiéme chapitre traite des techniques de lissage et d’extraction des harmoniques
d’un signal polyphasé, ce qui permet d’une part d’améliorer les estimateurs de flux,
couple et vitesse et d’autre part de faciliter I’estimation des parameétres de la machine via

la reconstitution et la mesure des signaux injectés.

Le huitieme chapitre est d’une part un retour sur 1’optimisation des contréleurs PI pour
I’alimentation en tension de la machine vu au chapitre quatre, et d’autre part
I’introduction d’une méthode de choix quasi-optimal des paramétres du controleur PI de

vitesse mécanique.

Le neuviéme chapitre introduit de nouvelles topologies de commande sans capteur

mécanique de vitesse dans une structure de commande vectorielle a flux orienté.

Le dixiéme chapitre est consacré aux différentes techniques d’identification des

parametres de la machine asynchrone au démarrage et en ligne.

Le dernier chapitre est la conclusion.



15

Chapitre 2 - Régime transitoire et modélisation de la machine

asynchrone

La machine est souvent connectée au réseau via un commutateur de courant ou un
onduleur de tension. Les onduleurs fonctionnent par commutations successives des
interrupteurs électroniques qui les composent créant ainsi des tensions ou courants
d’amplitudes et de fréquences variables qui sont nécessaires pour la commande de la
machine [43][44]. Le régime de fonctionnement de la machine dans de telles conditions
est donc une succession de régimes transitoires [45]. Ce chapitre est un rappel des
hypothéses, conventions, équations et modeles simplifiés de la machine asynchrone. 11 est
donc important de garder en vue ces aspects de régime transitoire et modélisation de la

machine asynchrone afin de saisir plus tard la portée de nos contributions.

2.1 Régime transitoire de la machine asynchrone

La machine asynchrone triphasée est la plus utilisée des machines a induction, elle est
fortement non linéaire ; cependant moyennant quelques hypothéses simplificatrices, son

¢tude en régime transitoire permet de voir sa similarité avec la machine a courant continu

[5]-[91[13]-[15][21]-[24][46][47].

2.1.1 Description, hypothéses simplificatrices et convention de signe
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2.1.1.1 Description

Une machine asynchrone peut étre schématisée par trois axes portant ses enroulements
statoriques (A, B, C) et trois autres axes portant ses enroulements rotoriques (a, b, c)

comme ’indique la figure 2.1 ou les axes d-q statorique et rotorique sont identiques.

Figure 2.1 Représentation de la machine asynchrone triphasée (ABC/DQ)
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2.1.1.2 Hypotheéses simplificatrices

Le circuit magnétique est non saturé et parfaitement feuilleté¢ au stator et au rotor
(seuls les enroulements sont parcourus par des courants);

La densité du courant peut étre considérée comme uniforme dans la section des
conducteurs;

Seul le premier harmonique d’espace de distribution de force magnétomotrice
créée par chaque phase est considérg;

L’entrefer est constant;

Les inductances propres sont constantes;

Les inductances mutuelles entre deux enroulements sont des fonctions
sinusoidales de I’angle entre leurs axes magnétiques;

La symétrie de construction est parfaite;

La machine est ramenée a sa forme bipolaire pour fins d’étude, les paires de poles

¢tant introduites de fagon judicieuse et intelligible.

2.1.1.3 Convention de signes

Un courant positif crée a travers son propre enroulement un flux positif;
Une tension positive fait circuler un courant positif;
Les angles et les vitesses de rotation sont comptés positivement dans le sens

trigonométrique.

2.1.2 Equations électriques et magnétiques
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Les équations électriques de la machine asynchrone sont celles d’un circuit mobile dans

un champ tournant, ou le flux est fonction du temps et de I’angle entre les enroulements

(2.2) [7][15].

d¥Y

v.=R.-i.+

avec
oY . oY .
d¥ = L do + L dt
06 ot
au stator :
d¥ .
vas = RS .ias + “
dt
d¥
Vi = R, iy +—2
bs s ‘bs dt
¥
VCS‘ = RS‘ lC‘S‘ d =
’ dt

au rotor :
d¥
var = RI‘ lar dtar
d‘Pb,
Vipr = Rr Ly 7’
d¥
vcr = Rr 'icr + dtcr

2.1

2.2)

(2.3)

2.4)
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2.1.2.2 Equations magnétiques

Conformément aux hypotheéses, le flux est linéairement relié aux courants via les matrices

d’inductance (2.5)-(2.10).

w]=1[L][1] (2.5)
[ R *
__lPas__ i Las Mas Mas ] __Ias——
¥y M, L, M, L, ] Iy,
_chs _ Mas Mas Las _Ics i (27)
R L, M, M,|||[1.]
¥, [Z,] M, L, M,![|||[L
LYo 1] | M, M, L,]|||[{]]
cos(0) 005(9—4”) cos(@—zﬂj
(L ]=M. - cos(a _ 23”j cos(9)3 cos(ﬁ _ “Z‘j 29
cos(é’—j 005(9—23”] cos(0) _
M, =M, (2.9)
[Z,]=[L,] (2.10)
e el - el e e

(2.12)
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R. 0 0
R,]=| 0 R 0 @.13)
0 0 R

L’expression du couple électromagnétique est donnée par :
T - 1{[13 ]}t 'aq[ﬁm] (L, ]]{[Is ]D (2.14)
w2 (] ez, ] [z, 1] L7,]

2.1.3 Transformation de Park et équations de la machine asynchrone
selon les axes d-q

Dans le cas de la machine asynchrone, les transformations de Park pour les grandeurs
statoriques s’obtiennent en substituant 0 par 05 et pour les grandeurs rotoriques, 0 par 6.

L’application de la transformation de Park aux équations électriques donne:

_ COS(G) 005(9—23”) CQS(9+237TJ -
2.15
[P(H)]:% —Sin(@) —Sin(e—zﬂ-j —sin(e_{_zﬂ-j ( )
3 3 3
1 1 1
L 2 2 2 |
X i = [P]-[X oy ] (2.16)
cos(9) —sin(@) 1
2.17
[P(O)]" = cos(@—zjj _Sin(‘g—z;) 1 (2.17)
cos(6’+27zj —sin[¢9+2”j 1
L 3 3 |
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(X 1= [PT" - [X 4 ] (2.18)

Au stator tout comme au rotor, 1’application de la transformée de Park simple donne :

Vs J=[RI[L, ]+ [ e (2.19)
V=PI = POIRIL. )+ PO .. 2.20)
V. )= [PORIPO)] 1, ]+ [P(e)]% (P [%.,) (221)
V=PRI (1, ]+ (9.0 )+ (@) (P, ] (2.22)
[P@)][R][PO]" =[R] (2.23)
d R
[P@O)]=[P@®)]" =|1 0 0= (2.24)
dt 0 0 0 dt
D’ou:
0 -1 0
[quh]=[R][quh]+d ([ dqh]) % 10 0 [lquh] (2.25)
0O 0 O

Dans le cas ou les tensions alimentant la machine sont équilibrées, les composantes
homopolaires au stator et au rotor sont nulles. L’application de la transformée de Park

aux matrices inductances donne les équations (2.26)-(2.27) :

L, =L, +2-M

ar

{th = Las +2- Mas (226)

as (2.27)

ar

L=L,-M
L}" :Lar _M
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Les inductances étant placées a 120° I’une de 1’autre au stator ainsi qu’au rotor alors les

inductances mutuelles sont [14] :

M, =M, ~cos(2?”] =-M, /2 (2.28)

M,=M, -cos[%):—Mm/Z

rs

M = %M (2.29)

La matrice des inductances devient alors une matrice carrée d’ordre quatre (2.30)

facilement inversible (2.31)

v, L, o M 0][i,

Yol |0 Lo 0 My lq (2.30)
Y, M o L 0[],

v, o M 0 L |li,
i | (o-Ly)" 0 —{1-ofo-M™ 0 kA

iqs — 0 (G' I"S )_1 0 _(1_0)(6' 1\4)_1 \I{]S (2 3 1)
igr | | ~{1-o)(c- M)_1 0 (o Lr)_1 0 o
L 0 HdeMt 0 L) Y

avece

(2.32)

En général, le coefficient de dispersion magnétique o esttel que : 0.04 < o < 0.15 [15].

Toutes les matrices se trouvent alors réduites, ce qui simplifie énormément les calculs :

)= Hﬁ ﬂ (2.33)
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(2.34)

(2.35)

(2.36)

(2.37)

(2.38)

(2.39)

(2.40)

(2.41)

(2.42)

(2.43)

(2.44)
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2.1.4 Puissance et couple

En général une machine asynchrone fonctionne en moteur; elle est alimentée au stator par
une source triphasée et 1’enroulement du rotor est fermé en court-circuit. Les puissances
actives et réactives valent respectivement (2.45) et (2.46) dans le repere ABC. La
puissance active peut étre réécrite apreés une transformation de Park sous la forme de
(2.47). L’expression de la puissance peut aussi se mettre sous la forme de (2.48) ou : le
1¥ crochet représente la variation par unité de temps de I’énergie magnétique
emmagasinée, le 2°™crochet représente la puissance mécanique transformée en puissance
électrique a ’intérieur de la machine et le 3°™ crochet représente les pertes joules. Tenant
compte de I’application des matrices (2.30), le 2™ crochet peut se mettre sous la forme
donnée par (2.49) d’ou le couple électromagnétique (2.50) est déduit. Cette expression du
couple électromagnétique peut se mettre sous les formes (2.51)-(2.54) en combinant
(2.30) et (2.50).

Les puissances actives et réactives consommeées par la machine sont données par :

Pa =V © ias + Vs ihs + Ves * ics =V - iar + Vir ibr + Ver icr (245)
1
Qa == [(vbs Vs ) ias + (vcs Vs ) ibs + (vas — Vs ) ics ] (246)
V3
L’application de la transformée de Park simple sur la puissance active donne :
3 ( . . . )_ 3 ( . . . ) (2.47)
Pa - 5 Vas “ s +vqs “Lps +2'vhs s )= E Var “Lar +vqr “Lpr +2hvhr Ly ’

qui devient (2.48) en supposant que la machine est alimentée a fois au stator et au rotor et

en tenant compte de (2.26)-(2.30).

. d\Pd . qs . d\Ph . led . d\qu . d\Ph
i S+ +2i S —j L —j -2 “1+
[ds d / qs d / hs d f dr dt qr d t hr d t ]
3 deo dé (2.48)
P==+[, i —-%¥Y i) —+MN,i -V i, )—L]+
2 [( ds*qs qs ds) dt ( drfqr qr dr) dt ]
+[R, (i, +id, +2i) + R..(i5, +i5, +2i5,)]
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Le bilan des puissances transmises de part et d’autre de I’entrefer permet d’écrire :

3 do, dé . 3 . . 3 : .
E(Tds qs - qsld\ )( dl ) E(Tdrlqr - lIIqudr)a)m = Epp : (l}ldrlqr - \Ilqudr) ' Qm (249)

Le couple électromagnétique peut alors se mettre sous les formes (2.50)-(2.54)

3 . .
Ty = Epp.(‘PdSlqs —‘I’qslds) (2.50)
3 .
Tem == Epp (lPdr g \quldr) (251)
3 M .
Tey = 2 L, —pp (Y i gs \qulds) (2.52)
3 M . .
Tom =~ ST pp-(\ljdslqr - \quldr) (2.53)
s
3 .. ..
Tem = EM'pp'(ldrlqs - lquds) (254)

Enfin les puissances actives et réactives coté stator sont données par (2.55)-(2.56), en

régime équilibré.

3

Pa = E(Vds ids‘ + Vqslqs) (255)
3 . :

Qa = E(Vqslds - vdslqs) (256)

2.1.5 Equations mécaniques
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Pour une machine multipolaire 1’équation mécanique générale est donnée par 1’équilibre
des couples électromagnétique et mécanique (2.57) ; elle peut également s’écrire sous la
forme (2.58) lorsque la machine est a vide et le couple de charge est proportionnel a la
vitesse. Dans le cas ou la machine est chargée, 1’équation du couple (2.59) tient compte

de I’inertie totale, du coefficient de frottement total et d’un éventuel couple de

perturbation.

T = @57)
T,, :J%Jr]{fwméc (2.58)
T, :J,%JrKﬁwméc +T7,, (2.59)

2.1.6 Choix des référentiels

2.1.6.1 Référentiel stationnaire lié au stator

Ce référentiel est obtenu en faisant coincider 1’axe d du repére (d-q) avec celui de la
phase ‘A’ du stator, de fagon a ce que le systéme d’axes (d-q) soit immobile par rapport
au stator. Ce référentiel permet d’étudier des variations importantes de la vitesse de

rotation associées ou non avec des variations de la fréquence d’alimentation.

6. =0
do, _ o, =0 (2.60)
dt

d’ou :
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r _em = _pp : Hméc (261)

NS
I

et

W, = =0, ==pp -0, =—pp-Q, (2.62)

car

=0, -0, =0 (263)

d’ou les équations ¢électriques :

d¥
Vds :Tds—i_Rsids
! (2.64)
_ qs .
Vg = 7 +Rslqs
v,=&+a) VY +Ri,
dr dt m ~ qr rdr
v (2.65)
v, = dtqr -,¥, +Ri,

2.1.6.2 Référentiel stationnaire lié au rotor

Ce référentiel peut €tre intéressant dans les problémes de régimes transitoires ou la

vitesse de rotation est considérée comme constante.

6. =0
(2.66)
0. =0, >0 =0,

w_p 40 _ (2.67)
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d’ou les équations électriques :

d‘Pds .
Vis = 7_ Wy \qu + Rs "Ly (268)
d¥
VqS: qs_a)m.qjds-i_Rs.is
dt 4
dlpdr .
Var = 7"' R, -ig (2.69)
d¥y
Vgr = T +R, i,
dt 4

2.1.6.3 Référentiel stationnaire lié au champ tournant

Ce référentiel n’introduit pas de simplification. Cependant c’est le référentiel le plus
utilis¢ dans 1’étude de 1’alimentation des moteurs asynchrones a fréquence variable et
dans 1’étude de la transmittance du moteur relativement a de petites variations autour

d’un régime de fonctionnement donné.

f=w, > L=w,> =W, -0, =0

dt y dt " dt s

do, . o, . do, (2.70)

D’ou les équations é€lectriques :

v, = ¥y -0, +Ri
ds dt s T gs stds
2.71)
vqs = dtqs + a)s\Pds +Rsiqs
d¥y
v, =——2 (0 - )Y +Ri
dr dt s m qr rtdr
(2.72)
v, = dtqr +(o, -0,)¥, +Ri,
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2.2 Modélisation de la machine asynchrone

Seuls les modeles de la machine asynchrone alimentée en courant dans le référentiel lié
au rotor et de la machine alimentée en tension dans le référentiel li¢ au stator seront
abordés pour alléger le document et aussi pour mieux faire ressortir nos contributions a
partir du chapitre 4. Nous introduisons d’ores et dé¢ja le modele de la machine en régime

permanent qui va servir a I’identification des parametres dans le chapitre 10.

221 Modélisation de la machine asynchrone en régime transitoire

2.21.1 Modélisation d-q de la machine asynchrone alimentée en

courant dans le repére stationnaire lié au rotor

Lorsque la machine asynchrone est alimentée en courant, elle peut étre modélisée dans le

référentiel lié au rotor par (2.66)-(2.69). En prenant¥,, ,¥ et w, comme variables

d’états et les courants statoriques comme entrées, le rotor étant en court-circuit, on
obtient une équation d’état linéaire (2.80). Le module et la position du flux rotorique sont
donnés par les équations (2.81) et (2.82). Les composantes d-g du flux statorique
exprimées dans le repére li€ au rotor sont ramenées dans le repére stationnaire li¢ au
stator par (2.83), ce qui permet de calculer le module (2.84) et la position (2.85) du flux
statorique. L’équation du couple électromagnétique (2.52) et I’équation mécanique (2.59)
ne changent pas, d’ou les équations électriques du modele de la machine alimentée en

courant dans le repére lié au rotor (2.73)-(2.85).
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L’équation d’état (2.80) est bien linéaire :

X =4X+BU
y=CX

¥, =¥ = (v, ) (v, f

0, =atan2(¥,, ¥, )
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(2.73)

(2.74)

(2.75)

(2.76)

(2.77)

(2.78)

(2.79)

(2.80)

(2.81)

(2.82)
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Wy | [cos(6,) —sin(8,) || W (2.83)
Wy | Lsin(6,) cos(d,) J| ¥

¥, = [ |= (%, ] + (e, ) (2.84)
0, =atan2(¥,,¥,) (2.85)

NB : L’utilisation d’un dérivateur (2.44) est incontournable dans la modé¢lisation de la

machine alimentée en courant.

2.21.2 Modélisation d-q de la machine asynchrone alimentée en

tension dans le repére stationnaire lié au stator

Pour modéliser la machine asynchrone alimentée en tension, les équations (2.60) a (2.65)
sont employées ; il en est de méme pour les équations (2.30) et (2.31). En combinant les
équations (2.62) et (2.65) nous obtenons les équations (2.86) et (2.87) au rotor.
L’équation du couple électromagnétique (2.54), 1’équation mécanique (2.59) et les

¢quations des flux (2.81), (2.82), (2.84) et (2.85) restent inchangges.

d¥y
vdr = —dr+ meP r +Rridr
dt ' (2.86)
d¥, '
v, = dtq ~0,¥, +Ri,
Vdr = dtd" +pp'lequ +Rridr
2.87)
v (
Vqr = dtq _pp‘lePdr +Rriqr

Les mod¢les électriques et mécaniques sont représentés aux figures 2.2 a 2.4.
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Figure 2.2 Modéle électrique selon ’axe d

| RS (Ls'M} '[:l—r'Mj

Figure 2.3 Modéle électrique selon I’axe q
K
mlﬂ ﬁ:
(Tern™ L) g
Figure 2.4 Modéle mécanique de la machine
222 Modélisation de la machine asynchrone en régime permanent

Le régime permanent de la machine peut €tre vu comme une succession de régimes
transitoires dans le domaine des petites variations autour d’un régime de fonctionnement
donné. Cela se démontre aisément a partir des équations du régime transitoire avec le

référentiel li¢ au champ tournant.
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Les tensions, courants et flux de la machine asynchrone sont des grandeurs vectorielles ;

nous utiliserons beaucoup plus la représentation cartésienne, afin de faciliter les

démonstrations ci-dessous.

v

= (vds)2+(vqs)2 =I/seﬁ”'\/§=1/s‘\/§

vds + J: Vqs

¥,

Vi,

= |\Pds +J qus

=2.v

‘?r‘ = ‘lPdr +j-Y,

IS

=21,

lds +.] .lqs

I’”

idr +j.iqr‘=\/5.1r

@) L ML
AR )

Le flux nominal dans la machine est le flux composé :

U, _ 37,
LPsnomcom ==
e e 2w f,

Le flux nominal dans une phase de la machine est le flux simple :

(2.88)

(2.89)

(2.90)

(2.91)

(2.92)

(2.93)

(2.94)

(2.95)

(2.96)
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Etant donné que nous utilisons le modéle de Park simple, nous retenons le flux simple

maximal (2.96) utilisé dans le calcul du circuit magnétique.

2.2.2.2 Détermination du schéma équivalent monophasé usuel

Le schéma équivalent monophasé usuel de la machine asynchrone avec le rotor en court-
circuit (figure 2.3) découle des équations du régime transitoire avec le référentiel li¢ au
champ tournant. Ainsi, en régime établi, les grandeurs sont continues et les dérivées des
flux sont quasi nulles; les équations (2.97) et (2.98) sont obtenues a partir de (2.52) et
(2.53). Une application de la notation complexe au stator donne (2.99); en 1’appliquant de
meéme au rotor, nous obtenons (2.100), qui est bien connue de tous. L’application linéaire
des flux et des courants (2.30) permet alors d’obtenir les équations (2.101) et (2.102),

I’équation (2.102) étant une notation matricielle.

vds = _a)s\qu +Rsids (2 97)
v =0, +Ri, '
Vdr = _ga)xqjqr + Rridr (2 98)
v, =go¥, +Ri, '
I/_s = vds + jvqs = Rs (ids + ] : iqs )+ ] : a)s (lde + ] : qus ) (299)
V=R Lt ¥, (2.100)
0=RI"I)‘+j.g'a)S.\{IV
Vo=RI+j-o(L 1 +M-1,)
R (2.101)
0="21, +j-0,(M-1,+L,-1))

g~

d’ou finalement
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1 | RHTacl ja-M o
M: iam Riia H (2.102)
g r
Nous obtenons ainsi le schéma de la figure 2.5.
s Rs Lts=(Ls-M)  Lg=(L - M)
\ Ir
R
VS M _r
g
Im=ls+I;
Figure 2.5 Schéma équivalent monophasé usuel de la machine asynchrone en régime

permanent avec rotor en court-circuit, pertes fer négligeables.

NB : en régime permanent avec rotor en court-circuit, le modele mécanique demeure

celui de la Figure 2.4.

2.3 Conclusion

Les modeles d-q de la machine asynchrone permettent de simuler le comportement de la
machine en régime permanent équilibré. De fagon rigoureuse, ils ne permettent pas

d’analyser les défauts et les cas anormaux de fonctionnement.

Le choix du référentiel est lié a la disposition du convertisseur qui commande la machine.

Dans le cas ou le convertisseur est li¢ au stator, le référentiel peut étre soit le repére
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stationnaire li¢ au stator, soit le repére synchrone li¢ au stator ou les grandeurs sont

continues.

Il existe d’autres méthodes de modélisation de la machine asynchrone alimentée en
tension ou en courant, a savoir le mod¢le hybride, le modéle de Bolognani et le modele
de Ghani [48]-[50]. Le mode¢le hybride est obtenu en appliquant la transformation d-g
seulement sur une armature. Le modele de Bolognani est également bati autour de la
transformation d-g; cependant il préserve les phases statoriques et rotoriques. Quant au
modele de Ghani de la machine asynchrone, il est beaucoup plus proche du modele réel
de la machine asynchrone. Il permet, en outre, de simuler des fonctionnements en régime
déséquilibré ou en présence de défauts. Cependant, lorsque la machine est alimentée en
tension, ce modele est complexe a utiliser vu que la matrice de conversion qu’il utilise
passe par des points singuliers rendant difficile son inversion. En régime équilibré, le
modele d-g de la machine asynchrone alimentée en courant dans le repere stationnaire lié
au rotor est identique a celui du modeéle Ghani courant; ces deux mode¢les, entre autres,
donnent des résultats précis méme quand I’algorithme de résolution des équations

différentielles est le plus élémentaire possible (Eulerl) [51].

Les pertes fer ne sont pas prises en compte dans ces modéles suite aux hypothéses
simplificatrices émises au départ qui permettent d’avoir des modeles simples et
facilement inversibles pour une éventuelle commande vectorielle. Quelle que soit la
technique de conception du rotor de la machine asynchrone a cage, il reste tout de méme
difficile d’estimer avec exactitude I’inductance cyclique au rotor, la résistance au rotor, le
rapport de transformation et les pertes dues aux courants de Foucault, aux hystérésis et a
I’effet de peau [52]. Notons cependant que lors du design du circuit magnétique ou de la
conception de la machine asynchrone une attention particuliére est portée sur la

minimisation des pertes fers [53].

La machine asynchrone est une machine fortement non lin€aire, cependant il est possible
de la commander a travers des techniques de commandes dites vectorielles qui seront

abordées dans le chapitre 3.
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Chapitre 3 - Commande vectorielle a orientation du flux

rotorique de la machine asynchrone

Par rapport a la machine a courant continu, la machine asynchrone est plus robuste, peu
encombrante, nécessite peu d’entretien et n’a pas de problémes d’usure des balais et
d’étincelles quand son rotor est a cage. La machine asynchrone a rotor a cage d’écureuil
est méme utilisable en milieu explosif. Vu les nombreux avantages liés a 1’utilisation de
la machine asynchrone par rapport aux machines a courant continu, en industrie, les
machines asynchrones tendent a remplacer les machines a courant continu. Cependant, un
probléme de commande de la machine asynchrone se pose vu qu’elle est fortement non
linéaire par rapport a la machine a courant continu en excitation séparée. Pour parer a ce
probléme, il a été introduit la notion de commande vectorielle de la machine asynchrone
afin de pouvoir controler indépendamment le flux et le couple de la machine. Ceci améne
donc la machine asynchrone a se comporter comme une machine a courant continu a
excitation séparée dont la commande est linéaire (couple proportionnel au courant induit

Tem=K.g¢.1, avecg =L, .1 ,).

3.1 Principe de la commande vectorielle a orientation du flux

rotorique

Toute grandeur vectorielle est caractérisée par son module et son argument (phase) qui

sont des scalaires. Le principe du controle vectoriel d’une grandeur repose sur une
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commande basée sur la connaissance quasi instantanée de cette grandeur en module et en

phase [5][21].

En ce qui concerne la commande vectorielle de la machine asynchrone, elle repose sur la
commande en module et en phase du vecteur flux. Le choix du vecteur flux a orienter
peut porter indépendamment sur le vecteur flux statorique, flux d’entrefer ou flux
rotorique. La commande vectorielle a flux rotorique orienté est celle qui donne une
¢quation d’état linéaire et donc facile a contrdler. La commande vectorielle indirecte a
orientation du flux rotorique s’impose ici étant donné que le flux dans la machine ne sera

pas directement mesuré dans la machine [9][15].

3.1.1 lllustration vectorielle de la commande vectorielle a orientation du

flux rotorique

Une transformation de Clark ou de Park convenablement appliquée a la machine, donne :
e Deux axes o et s fixes par rapport au stator, pour les grandeurs statoriques;
e Deux axes o, et B; fixes par rapport au rotor, pour les grandeurs rotoriques;

e Deux axes d et q fixes par rapport au champ tournant, pour les grandeurs fictives

relatives au champ tournant.
Pour chacune de ces paires d’axes, les deux axes sont en quadrature (figure 3.1).

L’orientation du flux rotorique revient a pivoter les axes a, et B, de 0, pour qu’ils
coincident avec les axes d et q du référentiel fixe lié au champ tournant. Il faut dans ce
cas que I’axe a, coincide avec 1’axe a, et I’axe o avec I’axe a5 des enroulements fixes. En

d’autres termes, cela revient a annuler la composante d’axe q du flux (3.1)

[SI[ISI[21][23][24].
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Figure 3.1 Orientation du flux rotorique dans le repere de Park

3.1.2 lllustration de la commande vectorielle a flux rotorique orienté a

travers I’étude du régime transitoire

Le régime transitoire de la machine montre que, quelque soit le type d’orientation du flux
choisi, le couple électromagnétique de la machine asynchrone peut se mettre sous la
forme d’une différence de couple produit par deux machines a courant continu en

excitation séparée tournant en sens inverse 1’une par rapport a I’autre ((3.2) et figure3.2).
(\Pdf > \qu ) = (\PI ’O) (3 1)

Tem =K (¥, i,, =, i) (32)

| Mcct J 2 kel

Figure 3.2 Schéma de la CFO avec annulation des effets de la machine inverse
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L’orientation du flux revient donc a annuler 1’effet de la machine en inversion de sorte
que I’expression du couple électromagnétique résultant soit de la forme de celle d’une

machine a courant continu en excitation séparée (3.3).

Tem=K-¢-1,=K-¥, -i_ (3.3)

3.1.3 lllustration graphique du découplage entre le flux et le couple

Comme illustré sur les figures 3.3 et 3.4, la commande vectorielle permet de faire un
découplage entre le flux et le couple: en régime permanent la variation du couple

n’affecte pas le flux et vice-versa.

15~ N - [
l l l
l l l
| | |
§ oo —
] l l
-g | |
sl 1 L I
| | | |
| | | |
l l l l
| | | |
0 1 1 1 1
o] 1 2 3 4
temps (s)
Figure 3.3 CFO, commande du couple a flux rotorique constant

temps (s)

Figure 3.4 CFO, commande du flux rotorique a couple constant
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3.2 Commande vectorielle a orientation du flux rotorique de la

machine asynchrone alimentée en courant

En ce qui concerne la machine asynchrone alimentée en courant, nous nous intéressons
particuliérement a la commande vectorielle indirecte a orientation du flux rotorique, le
référentiel étant 1i¢ au champ tournant. En effet, il y a alors un découplage du couple et

du flux ; le couple est contr6l¢ par la composante en quadrature 7, et le flux par la

composante d’axe direct/, . Le comportement de la machine asynchrone est alors

similaire a celui de la machine a courant continu en excitation séparée.

3.21 Equations du contréleur a orientation indirecte du flux
rotorique (CIFRO)

En modélisant la machine asynchrone dans le référentiel li¢ au champ tournant, le flux
rotorique d’axe “‘d’’ et le courant d’axe “‘d’’ se trouvent liés par la relation (3.4) lorsque

’orientation du flux est respectée.

En faisant une commande avec un mod¢le inverse, il advient que I’inverse de (3.4) n’a
pas de pole, par conséquent la présence du ‘‘zéro’” au numérateur de ladite expression
implique la présence d’un dérivateur pur, le signal (anticipatif) n’est pas causal [54, pp.
178-184][55]. En général, la consigne du flux étant constante, I’inverse de (3.4) peut étre

simplement approximé par (3.5).

Ainsi les équations (3.5)-(3.12) du controleur a orientation du flux rotorique sont
obtenues a partir du modele inverse de la machine dans le référentiel 1i¢ au champ

tournant, ou les grandeurs sont continues.
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(3.4)

(3.5)

(3.6)

(3.7)

(3.8)

(3.9)

(3.10)

(3.11)

(3.12)

A travers les équations d’orientation du flux ci-dessus, il est évident que la commande ne

sera sensible qu’aux variations des inductances mutuelle et cyclique au rotor et de la

résistance rotorique. Les grandeurs statoriques et mécaniques n’affectent aucunement les

performances de la commande vectorielle indirecte a flux rotorique orienté.
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Figure 3.5 Schéma de réalisation du contréleur indirect a flux rotorique orienté de la
machine asynchrone alimentée en courant

3.2.2 Sensibilité a la variation de la résistance rotorique

Lorsque la machine est alimentée par une source idéale de courant, la commande a flux
rotorique orient¢ (CFRO) est sensible a la variation de la résistance rotorique et par

conséquent a la constante de temps rotorique ((2.73), (2.77), (2.78), (3.4) et (3.7)).

En combinant les équations (3.6) et (3.7), nous obtenons 1’équation (3.13) qui peut étre
écrite sous la forme (3.14) afin de mettre en évidence la présence de la résistance
rotorique dans le calcul de la pulsation de glissement, d’ou une influence directe de la
variation de la résistance rotorique sur la précision de la CIFRO. Notons également que
toute variation de R, dans la machine peut étre compensée en réajustant la valeur de la
résistance R, dans le controleur de flux ; cependant cette compensation n’est instantanée
en théorie que si I’on maintient le courant de consigne d’axe ‘‘d’’ constant dans le
référentiel lié au champ tournant et que seule la pulsation de glissement est affectée par la

variation de R, (3.14).
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w, =0, = 2.1 LT, (3.13)
3 ppr, ¥, W,
a)—a)—%LR’T (314)
sl r 3 pp \PIZ em .

Les figures 3.3 et 3.4 représentant le découplage entre le flux et le couple pour une
machine alimentée en courant montrent également qu’a couple constant, la réponse du
flux a un échelon du flux de consigne a une allure d’un second ordre avec un léger

dépassement et un temps de stabilisation ; il en est ainsi pour le couple.

La figure 3.6 représente un gabarit de variation de la résistance rotorique, qui permet de
tester I’impact de la variation de R, sur le flux (figure 3.7) et le couple électromagnétique
(figure 3.8) a basses et hautes vitesses de fonctionnement. En pratique, les résistances
rotoriques et statoriques varient avec un profil lent; aussi la variation de I’une engendre
au fur du temps une variation de I’autre. Quelle que soit la variation de la résistance
rotorique dans la machine, il est toujours possible de compenser ces effets sur le flux
(figure 3.7) et le couple (figure 3.8) en corrigeant la valeur de R, dans le controleur de
flux orienté. Notons que les effets de la variation de R, sont prédominants sur le flux
lorsque la machine fonctionne a moyen et fort couple (figure 3.7), cependant lorsque le
couple est tres faible, le couple est plus sensible a la variation de R, que le flux (figure
3.8). La variation du flux se fait dans le méme sens que la variation de R, dans la
machine ; ceci sera utilis¢ au chapitre suivant pour le design d’un contrdleur auto

adaptatif trés simple et robuste.

Figure 3.6 CFO, Exemple de profil de variation de la résistance rotorique a faible et
fort couple
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Figure 3.7 CFO, compensation de la variation de la résistance rotorique : effet sur le
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CFO, compensation de la variation de la résistance rotorique : effet sur le
couple

Figure 3.8

Remarques : Si le couple électromagnétique est inférieur au dixieéme du couple nominal,
alors le couple est plus sensible a la variation de la résistance rotorique. En pratique la
machine entraine toujours une charge et il y a toujours un minimum de couple résistant a
vaincre pour faire tourner la machine. Donc a moyen et fort couple, c’est le flux qui est

plus sensible a la variation de la résistance rotorique.
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3.3 Commande vectorielle a orientation du flux rotorique de la
machine asynchrone alimentée en tension

Il est beaucoup plus facile de réaliser une source de tension qu’une source de courant. On

introduit alors la commande vectorielle a orientation du flux rotorique de la machine
asynchrone alimentée en tension.

3.3.1

Equations du contréleur a flux rotorique orienté de la machine
alimentée en tension

Le controleur a orientation du flux est congu a partir du modéle inverse de la machine.

Les équations (3.4) a (3.10) s’ajoutent aux équations (3.15) a (3.17) pour la réalisation du
contrdleur de flux de la figure 3.9.

M d¥
Vdse :(Rs +S'O-'LS)'idse - @, O-LY 'iqse to f

€ dt (3.15)
. . M
Vase = (RS +s-c7-LS)-zqse +w,-0-L, iy, +o, -L—-‘Pr
Vise = RS 'idse —W, 0 'Ls .iqse v (316)

Vgse :RS 'iqse + o, 'O-'Ls 'idse + o, fTr

_v;} B [COS(&) ~sin (0, )Hv;e} (3.17)
| Vas sin(0,) cos(4,) Vse
v 1 0 . (3.18)

* 3 Vs
vie | = |- 15 If/z | L; }

cs - - 3 *

by
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Remarque : Par rapport a I’alimentation en courant, le contréleur a flux rotorique orienté
de la machine alimentée en tension est en plus sensible aux variations de la résistance et

de I’inductance statoriques.

. V.,
IP_I' i Ifn‘:e > = .
M
T, x
em 2 . Vi
* i |:P:| 1 a5 >
3.0p
qu
h =
4
J cs
_
el'-
mméf 1
' - DD - T
Figure 3.9 Schéma de réalisation du contrdleur indirect a flux rotorique orienté de la
machine asynchrone alimentée en tension
3.3.2 Sensibilité a la variation des résistances

Le controleur de flux et de couple de la figure 3.9 est sensible aux variations des
parameétres statoriques en plus de I’étre déja aux variations des parameétres rotoriques de
la machine. Ce contrdleur utilise plusieurs dérivateurs dans son design, cependant la
figure 3.9 ne représente qu’une version simplifiée causale. Ce controleur n’est pas utilisé
en général car il nécessite une source de tension idéale, et aussi une connaissance précise
des parametres de la machine. C’est une structure abandonnée car il est plus facile et plus
fréquent d’utiliser une alimentation en tension avec une imposition du courant : d’ou la

description des deux méthodes permettant d’y parvenir (section 3.4).
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3.4 Commande vectorielle a orientation du flux rotorique de la
machine asynchrone alimentée en tension avec imposition du

courant

L’alimentation en courant de la machine n’est pas sensible aux variations des grandeurs
statoriques ; par contre 1’alimentation en tension I’est. La difficult¢ a concevoir et
contrdler les sources de forts courants entraine une alimentation de la machine en tension
avec imposition du courant. Ceci est beaucoup moins sensible aux variations des
parametres statoriques que ne ’est 1’alimentation en tension pure. Pour ce faire, il faut
introduire une boucle de retour des courants statoriques mesurés afin de les comparer aux
courants de consigne générés par le contréleur a orientation du flux. Il est alors possible
d’utiliser des contréleurs PI (proportionnel-intégral) ou des comparateurs (controleurs) a
hystérésis pour le contréle de la machine. Le premier probléme de limitation qui se pose a
ce niveau est de choisir les gains P et I du PI pour avoir un contrdle efficace sur une large
plage de vitesse tout en étant moins affecté par les variations éventuelles des grandeurs
rotoriques. Le second probléme de limitation est li¢ a 1’'usage du controleur a hystérésis
qui engendre des fréquences de commutation variables et parfois élevées et non

supportables par les semi-conducteurs des convertisseurs statiques.
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Figure 3.10 Schéma de réalisation d’une commande indirecte a flux rotorique orienté

de la machine asynchrone alimentée en tension avec imposition du courant
a base de controleurs PI
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Figure 3.11 Schéma de réalisation d’une commande indirecte a flux rotorique orienté

de la machine asynchrone alimentée en tension avec imposition du courant
a base de controleurs a hystérésis.
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3.4.1 Sensibilité a la variation des résistances

Ces techniques de commande vectorielle sont basées également sur 1’usage d’un
contrdleur de flux et de couple dans leur design. Il est donc évident que les commandes
vectorielles de la machine asynchrone alimentée en tension avec imposition du courant

demeurent sensibles a la variation de la résistance rotorique.

En outre, la machine étant alimentée en tension, les résistances statoriques interviennent
donc dans la dégradation du couple et du flux. Cependant cette sensibilité a la variation
de la résistance statorique est moindre que dans le cas d’une alimentation en tension sans

imposition du courant.

3.5 Conclusion

La commande vectoriclle est une technique qui permet de commander la machine
asynchrone comme une machine a courant continu a excitation séparée. La commande
vectorielle de la machine asynchrone est donc une méthode efficace pour contraindre
ladite machine a avoir une caractéristique couple vitesse quasi-linéaire. Cependant cette
technique souffre de la variation des parameétres de la machine avec le temps. En effet, la
température, la fréquence des courants statoriques et le niveau de saturation du circuit
magnétique dégradent les caractéristiques €lectriques et magnétiques. Pour y remédier, la

technique de commande vectorielle adaptative a été introduite.

Parmi les techniques de commandes vectorielles, il y a également la commande directe
du flux et du couple qui repose sur I’orientation du flux statorique, et une table de
sélection optimale des commutations. Cette derniére méthode est beaucoup plus robuste
que la commande vectorielle (feedforward); en effet, elle ne dépend pas du modele

inverse de la machine et c’est une commande avec une chaine de retour (feedback) et
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sans capteur mécanique de vitesse. La CDC ou DTC (Commande directe de couple ou
Direct Torque Control) n’est affectée que par la variation de la résistance statorique, et en

I’occurrence par 1’estimateur de flux et de couple [5].

Avec les techniques de commandes adaptatives, il est possible d’estimer les paramétres
de la machine afin de les mettre a jour dans la structure du contrdleur a flux rotorique
orienté. Il est important que la structure du controleur adopté ainsi que les techniques
d’estimation ou d’identification des paramétres soient simples, avec des algorithmes

facilement implantables et exécutables en temps réel.

Dans le chapitre suivant, nous démontrerons donc comment réaliser une CIFRO avec un
minimum de paramétres a estimer et complétement indépendante de la variation des
résistances statoriques et rotoriques d’une part et de la variation des paramétres
mécaniques de la machine d’autre part. Nous démontrerons également que cette méthode

est aussi robuste que la DTC.
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Chapitre 4 - Nouvelles structures de commandes vectorielles

adaptatives a flux rotorique orienté

Les commandes vectorielles classiques a orientation du flux rotorique étant trés sensibles
aux variations de la température, il est donc important de mettre en place une commande

vectorielle robuste aux variations dues aux effets joules.

Ainsi, a travers ce chapitre nous montrerons des méthodes trés simples qui permettent
d’aboutir a des contréleurs de flux rotorique orienté auto adaptatifs aux variations de la
résistance rotorique. Ceci est fait en partant du principe bien connu et bien maitrisé qui
est celui de fixer le niveau de flux dans la machine et celui d’un fonctionnement non
saturé de la machine. Etant donnée cette possibilité d’imposer a la machine asynchrone
un point de fonctionnement sur sa caractéristique de magnétisation, il vient alors que le

flux et le courant sont linéaires et que 1I’inductance est fixe audit point de fonctionnement.

Nos contributions sont apportées dans le cas de la machine alimentée en courant ou nous
démontrons la possibilité¢ de rendre la commande a flux rotorique orienté complétement
robuste a la variation de la résistance rotorique. Ce méme contréleur est ensuite appliqué
a la machine alimentée en tension et régulée en courant (via des contrdleurs PI ou a
hystérisis) afin de le valider. En outre, nous donnons une méthode simple permettant
d’optimiser les contréleurs PI (convertisseurs courants-tensions) afin de rendre leur

utilisation possible quelle que soit la gamme de puissance ou de vitesse de la machine.

Pour clore, nous présentons un générateur de rampe pour remplacer 1’intégrateur pur qui
génére la position dans le controleur a flux rotorique orienté afin de palier a la divergence
continue de ce dernier et les aléas de fonctionnement a long terme. Finalement, une bréve

comparaison de nos controleurs et celui de la DTC (cf. sections 3.5 et 4.4) sera faite.
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4.1 Cas d’'une machine asynchrone alimentée en courant

Afin de mieux faire ressortir nos contributions, nous proposons I’utilisation du mod¢le de
la machine asynchrone dans le repére lié au rotor avec des intégrateurs utilisant la
méthode rectangulaire (Euler backward). Ceci permet d’avoir les intégrateurs comme
inverses directs des dérivateurs (4.1) et (4.2). Ainsi, il est possible d’estimer le flux, la
position et le couple de la machine, car I’estimateur ainsi congu est aussi utilisable sur le
modele de la machine alimentée en tension; en outre, il est sensible aux variations des

résistances rotoriques et statoriques de la machine.
Y :yn71+T'xn (41)

X, = ;(yn ~Yur1) (4.2)
A priori, ce que nous énongons ici est simple et peut étre évident, cependant lors des
¢tudes sur la machine asynchrone, personne n’en fait mention ou n’en tient compte. La
présence des dérivateurs dans le modele de la machine asynchrone alimentée en courant
fait qu’en utilisant la méthode trapézoidale d’intégration une erreur systémique affecte
d’office la position des tensions; par conséquent, il n’est plus possible d’estimer avec

précision le flux et le couple de la machine avec un estimateur classique ((4.3) a (4.7)).

Le flux rotorique peut étre estimé a partir du flux statorique via la relation (4.8). En
régime permanent, les flux du stator et du rotor sont quasiment proportionnels; nous
utilisons 1’approximation (4.9) afin de simuler un fonctionnement ou le flux est estimé
avec une erreur relative faible. Il est donc possible d’utiliser cette relation afin de se
servir du flux statorique pour compenser les variations de la résistance rotorique. Les
équations d’orientation du flux rotorique (4.10) a (4.12) montrent que les effets de la
variation de la résistance rotorique se répercutent beaucoup plus sur la pulsation de
glissement ((4.12), figures 4.1, 4.4, 4.7 et 4.8). Ainsi cette pulsation est proportionnelle a
la consigne du couple €électromagnétique et a la valeur de la résistance rotorique. Elle est

inversement proportionnelle au nombre de paires de poles et au carré du flux rotorique de
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consigne. La pulsation de glissement est une fonction monotone de la résistance rotorique
((4.12), figures 4.7 et 4.8), ce qui revient a dire qu’en remplacant R, par un systéme auto
adaptatif a base d’un PI (figure 4.9) il n’y a qu’un seul point de stabilisation

correspondant en 1’occurrence a la valeur de R, en régime permanent.

\de = J.(de - Rs 'ids }Z’t (43)
¥, =], — R, Nt (4.4)
¥, = (v, ) + (v, (4.5)
0, = atan 2(‘qu Wy ) (4.6)
3 ) .
Tem = 5 “pp - (\Pds lys T qus "Ly ) (47)
L : : 4.
v, :Li'\/(l//ds_o-'l’s'lds)2+(l//qs_o-'l‘s'lqs)2 ( 8)
m
lI]r = Ml{ls d,Oﬁ lI]r estimé = Ml{ls estimé (49)
L, R Jes L, 5,e5
LI (4.10)
Sse M r
Lo_2 L, T, @.11)
P 3 pp oMY,
0 w2 LR, 4.12)
sl r 3 pp lPrz em ( .

s,Max = = (4.13)
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Figure 4.1 Schéma de réalisation du controleur indirect a flux rotorique orienté de la
machine asynchrone alimentée en courant

4.1.1 Test de I'estimateur de flux et de couple appliqué a la machine

asynchrone alimentée en courant

Afin de vérifier la performance de I’estimateur de flux et de couple (4.3)-(4.7), nous
donnons sur les graphiques ci-apres (figures 4.2 a 4.6) les performances de I’estimateur et
aussi I’erreur commise sur le flux et le couple par I’approximation en (4.9) (cette erreur

est inférieure a 1% (4.15), figure 4.4), dans un cas de variation de la résistance rotorique.

‘(IPF_M\PYJ/‘{I’”
L.

|(T"m - Tem , estimé )/Tem | < 1 %

<1%

(4.15)
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Cette petite erreur se répercutera sur la précision d’estimation de R, Cependant, nous la
maintenons, quoiqu’on puisse 1’éliminer en simulation, car nous travaillons en tenant
compte du cas pratique ou toute mesure ou estimation est faite avec une erreur ; aussi cela

nous permet de bien faire le design du controleur (figure 4.9).

L’estimateur ainsi réalisé est aussi efficace en basse ou haute vitesse, faible ou fort
couple électromagnétique qu’en flux nominal ou défluxé. Aussi, nous savons bien, que
plus le pas d’échantillonnage est faible plus les méthodes rectangulaire et trapézoidale
d’intégration tendent a étre identiques ; ainsi, cet estimateur est aussi bien applicable a la

machine alimentée en tension.
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Figure 4.2 Exemple de profil de variation de R, dans la machine asynchrone
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4.1.2 Design du nouveau contréleur a orientation du flux rotorique

Apres avoir vu 1’évolution monotone de la pulsation de glissement en fonction de la
variation de la résistance rotorique au niveau du contréleur (R,.), nous dressons le tableau
4.1 ainsi que les courbes de I’erreur simple (figure 4.7) puis de I’erreur quadratique

(figure 4.8) faites sur le flux lors de la variation de la résistance rotorique dans la machine

(Rym)-

Les deux derniéres colonnes du tableau permettent de tracer les courbes relatives a
I’erreur simple (figure 4.7) et a ’erreur quadratique (figure 4.8) sur le flux. Le minimum
de I’erreur quadratique sur le flux est un point d’équilibre stable; il est unique et
correspond a la bonne valeur de R, dans le controleur. En outre, la monotonie de la
courbe de I’erreur faite sur le flux démontre qu’il est possible d’utiliser un simple retour
du flux pour procéder a I’adaptation de la valeur de R, dans le contréleur a celle contenue

dans la machine (figure 4.9).

Le tableau 4.1 a été dressé avec un flux de référence ¥, ,, =¥, =0.45Wb et un couple

r_ref

de référence T =10Nm; I’erreur sur le flux est donnée par A¥, =¥, —¥ , de plus

em _ref

TLZO.OSS(L)mec_

Tableau 4.1 Erreur sur le flux en fonction de la variation du R, dans la machine asynchrone

R,, . . :
i ko 31}:] = 1}:}_ -y AW, (AW )?
R."\C 'q_j"
1/8 0.07137 03786 24133% 0.1434
28 0.14 030687 62.133% 0.09406
4/8 0. 0.1793 30.666% 0.0322
6/8 0. 0.07732 17,182% 0.003978
T8 0. 003574 07.953% 0.001281
1 0. ] 0 0
9/8 0. -0.030568 -6.817% 0.0009413
10/8 0.3 -0.05603 -12.651% 0.00324
12/8 0.5486 -0.09859 -21,908% 0.00072
14/8 0.5733 -0.1393 -28.733% 0.01672
2 0.6022 -0.1522 -33.822% 0.02317
4 0.6723 0.2223 -49.400% 0.04044
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Figure4.7 Courbe de I’erreur sur le flux en fonction de la variation de R, dans la machine
asynchrone
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Figure 4.8 Erreur quadratique sur le flux en fonction de la variation de R, dans la machine
asynchrone

L’adaptation de la résistance rotorique proposée ci-dessous (figure 4.9) se veut simple et
stable. Un simple intégrateur avec une constante d’intégration (Kj) faible est suffisant
pour assurer un bon démarrage et une adaptation de R, en ligne vu que 1’évolution de R,
en fonction de la température est lente. La classe de la machine est caractérisée par la
température maximale admissible de fonctionnement (Classe H: 115°C), d’ou la
limitation implicite de la variation acceptable de ses résistances sous I’effet joule. Cette

variation de température entraine souvent des variations inférieures a +50% des
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résistances méme pour les machines de classe H [22]. En général, les électrotechniciens
donnent la résistance nominale de la machine a 40°C. Aussi, une bonne machine doit
avoir un facteur de puissance supérieur a 0,8 (4.16). La résistivité (p) et le coefficient de
température (ag) du cuivre sont donnés en (4.17) et ceux de I’aluminium en (4.18). En
tenant compte du fait que le circuit rotorique soit en cuivre (4.17) ou en aluminium
(4.18), alors, la valeur maximale de la résistance rotorique sera toujours inférieure au
quart de I’impédance de base (4.19). De ce fait, un choix du coefficient intégral (Kj)

inférieur ou égal au quart de I’impédance de base d’une phase statorique est suffisant.

Aussi étant donné que la valeur de la résistance rotorique est toujours inférieure au quart
de I'impédance de base par phase, il est donc possible de pendre également cette valeur
comme valeur absolue maximale a mettre dans le saturateur (4.19). Quant a la valeur
minimale a mettre dans le saturateur nous la bornerons a un cinquanti¢éme de I’impédance
de base (4.20). R,, est une valeur initiale de la résistance rotorique (4.20). La valeur de la
résistance est toujours positive d’ou la fonction valeur absolue en guise de rappel et de

protection.

Une zone morte est introduite aprés la comparaison des flux pour renforcer la
stabilisation de la valeur de R, pour des erreurs infé€rieures aux seuils en arrétant tout
simplement 1’intégrateur a une valeur de R, tolérée. Le seuil de la zone morte peut étre
pris comme +1% du flux maximal statorique ((4.13) et (4.21)). L’erreur commise sur la
valeur de R, en régime permanent dépendra tout simplement du seuil de la zone morte

(dead zone) (4.21). Les résultats de simulations seront présentés a la section suivante.

Il est aussi possible d’adjoindre a cette structure une boucle d’anti-saturation (anti-
windup) un gain proportionnel fixe ou une variation des gains du PI par logique floue ;
cependant, nous ne présentons ici que le design de base montrant la possibilité de

compenser en ligne la variation de la résistance rotorique.

cos ¢ > 0.8 (4.16)

Po =1.68:10° Q-m a 0°C 4.17)
a,~39-10° °cCc '
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4.1.3 Commande vectorielle auto adaptative de la machine asynchrone

alimentée en courant

L’auto adaptation de R, dans le contréleur a flux rotorique se fait bien a I’aide d’un
simple intégrateur (figure 4.10). En outre, le découplage entre le flux et le couple est
maintenu aussi bien a flux nominal ou défluxé (figures 4.11- 4.12) qu’en faibles et forts
couples (figures 4.12-4.13). Les sections zoomées illustrent bien la précision d’estimation

sur les différentes courbes.
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Figure 4.10 CFO- Auto Adaptation de R, dans le contréleur
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4.2 Cas d’une machine alimentée en tension avec imposition

du courant

Comme précédemment vu au chapitre 3, il y a deux méthodes pour faire une commande a
flux rotorique orientée de la machine asynchrone alimentée en tension avec imposition du
courant. La premicre consiste a utiliser des controleurs PI pour générer les consignes des
tensions des axes d et g et la seconde consiste a I’utilisation des comparateurs a
hystérésis. Dans les deux cas I’imposition du courant est faite par un retour des courants
dans la chaine du contrdleur. Ce retour a pour but, rappelons le, de renforcer la stabilité
du point de fonctionnement magnétique de la machine, les inductances mutuelles et

rotoriques servant dans le contrdleur a définir ledit point désiré.

421 Cas d’utilisation des controleurs Pl

Comme mentionné au chapitre précédent (cf. figure3.10), le choix des paramétres Kp et
K; des contrbleurs PI dans ce cas de design est important (figure 4.15). Aucun travail de
recherche précédent ne traite de cette problématique et n’y apporte une solution claire au
probléme. Treés peu de chercheurs s’y sont frottés sans y apporter une solution simple
[56]-[58]. La plupart des travaux sur les PI sont appliqués a la commande de la vitesse.
Dans le cas des contrdleurs PI des courants d-¢, il y a deux contrdleurs a commander ; on
ne peut pas tirer une fonction de transfert claire afin de procéder analytiquement au
design individuel des PI (3.15). Une solution d’approche est proposée par [23, pp.5-14 et
5-15] dans le cas ou I’on tient compte des équations de découplage. La méthode des
essais-erreurs de Ziegler et Nichols ne s’applique pas non plus étant donné qu’en
commengant par le gain proportionnel, toute erreur s’avere fatale pour la machine [5, pp.
388-389]. Les techniques de placement des pdles [56][57] réalisées en théorie et en

simulation sont dans ce cas-ci inefficaces en pratique et ne garantissent pas toujours un
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bon contrdle sur toute la gamme de vitesse ou de puissance de la machine asynchrone. La
plupart du temps, les ingénieurs passent du temps a calibrer lesdits PI une fois le systéme

implanté en temps réel.

Nous apportons, ici une méthode simple qui permet d’utiliser seulement le gain intégral
(4.22) et de faire un controleur totalement indépendant du type de machine a induction,
de sa gamme de vitesse et de sa puissance : c’est une méthode qui utilise les tensions et
courants nominaux de la machine ainsi que la fréquence d’échantillonnage (f.). Un
avantage de cette méthode est quelle est aussi bien fonctionnelle et vérifiée en simulation
qu’en pratique. Cela se traduit, par une certitude du bon fonctionnement et un gain de
temps €énorme lors de I’implantation en temps réel. Cependant, cette méthode n’est valide
que pour des fréquences d’échantillonnages supérieures a 1kHz (fmin). En général, les
fréquences d’échantillonnage utilisées pour les traitements numériques dans des
entrainements ¢€lectriques a vitesse variable sont bien supérieures a 1kHz, de ce fait, notre
approche demeure valide et justifiée. A la limite acceptable, une simulation du modéle de
la machine alimentée en courant avec 1’utilisation de 1’algorithme d’intégration d’Euler
requiert un pas d’échantillonnage inférieur a 1ms. En effet, pour un pas d’échantillonnage
de 1ms, cela donne lieu a 16 échantillons par période si la machine roule a 60 Hz, ce qui
n’est d’ailleurs pas satisfaisant pour une commande haute performance. Au passage par
zéro, entre deux échantillons, I’erreur commise sur la tension n’est pas négligeable. En
outre, en comparant les méthodes d’intégration continues et les méthodes d’intégration
discrétes (rectangulaire (Euler) ou la méthode trapézoidale) nous constatons qu’une
bonne précision d’estimation est obtenue avec 1000 échantillons par cycle. Une mention
spécifique a déja été¢ faite sur I’influence du pas de calcul dans la simulation des

machines a courant alternatif (cf. [46, pp. 9]).

Cette section servira de tremplin pour le développement d’une méthode quasi-optimale

du design et du paramétrage des controleurs PI (cf. chapitre 8).

NB : La tension sinusoidale triphasée de consigne générée a I’aide desdits contrdleurs PI
doit avoir un profil lent de sorte a éviter de fortes oscillations de la consigne de la tension
au démarrage et aussi assurer le bon fonctionnement de 1’onduleur PWM. Ainsi, le

rapport des fréquences (4.22) assurera un tel profil en simulation et en pratique.
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La figure 4.15 est celle d’un controleur a flux rotorique orienté utilisant une adaptation de
la résistance rotorique et une imposition des courants des axes d et q via un régulateur PI.
Nous pouvons constater qu’il y a une bonne adaptation au démarrage et en ligne de la
valeur de la résistance rotorique (figure 4.16). Cette adaptation est maintenue a flux
nominal ou a faible flux (figure 4.17), a fort couple ou a faible couple (figure 4.18-19).

En outre, le découplage entre le flux et couple est maintenu (figure 4.17-4.18).
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Figure 4.15 CFO tension, Controleur auto adaptatif : optimisation des PI
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Figure 4.19 CFO tension, adaptation pour de faibles couples

422 Cas d’utilisation des contréleurs a hystérésis

Dans le cas d’utilisation des comparateurs a hystérésis (cf. figure3.11), la commande a
flux rotorique orienté de la machine alimentée en tension devient plus facile. En effet, les
courants des phases statoriques de la machine sont directement modulés autour des
courants de consignes issus du controleur a flux rotorique orienté. Plus la bande
d’hystérésis est étroite plus les fréquences de commutations sont ¢élevées. Nous
recommandons de limiter la fréquence maximale des commutations en insérant une
temporisation supérieure au temps de commutation maximal d’un semi-conducteur entre
les commutations des semi-conducteurs commandés du méme bras (empictement)
[43][44][59]. Cela évite la destruction rapide des semi-conducteurs qui sont bien entendu
supposés identiques. Toujours dans la méme optique, les comparateurs a hystérésis
doivent étre programmeés sur un circuit a part (analogique ou numérique : PIC, DSPIC,
FPGA [59]) afin d’étre plus rapide. Cela facilite I'utilisation d’un DSP de moyenne
gamme pour ’implantation temps réel du controleur a flux rotorique orienté¢ et de

I’estimateur du flux et du couple.
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Ce sont ces petits détails qui font la différence entre la théorie et la pratique et il faut en
tenir compte lors de I’implantation des algorithmes de commande, si I’on veut renforcer
la durée de vie des semi-conducteurs qui sont onéreux en fonction du niveau de courant,

de tension, etc. [59]-[61].

L’adaptation automatique de R, dans le contrdleur a la variation de la résistance rotorique
dans la machine est illustrée ici encore sur les figures 4.20 a 4.23. Nous constatons une
fois de plus que le design du controleur est efficace et robuste aux modes d’utilisations de
la machine. L’intégrateur a une erreur intrinséque d’estimation a une rampe de variations
de R, (figures 4.20 a 4.21). Toutefois notons qu’en régime établi I’erreur faite sur le flux
est inférieure a 1% (fixé), et 'erreur sur R, est également inférieure a 1%. L erreur sur le
couple ¢électromagnétique instantané est inférieure a 5%. Cependant, a charge mécanique
nominale et a une consigne de couple trés faible (<0.1Tem,nom), ’erreur sur le couple
¢lectromagnétique instantané est importante. C’est d’ailleurs cette erreur qui cause le plus
de probléme pour le contrdle de la machine a trés basse vitesse. Etant donné que les DSP
ou les semi-conducteurs sont toujours limités en fréquence, lorsque 1’on dispose d’une
tension de bus constante, il advient que le systéeme devienne incapable de réguler le flux

d’énergie dans la machine entre deux commutations successives.
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Figure 4.20 CFO- hystérésis, adaptation de R, dans le contrdleur
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4.3 Amélioration de la fonction génératrice de la position

électrique dans le contréleur a orientation du flux rotorique

La présence des intégrateurs dans le contréleur de flux orienté pose des problémes lors de
I’implantation temps réel, pour la simple raison que le systtme mémorise les états finaux
lors de I’arrét logiciel de I’entrainement alors que les consignes issues desdits intégrateurs
et du controleur sont non nulles. Pour éviter d’avoir a faire des remises a zéro laborieuses
en téléchargeant régulierement le programme dans le processeur de signal digital (DSP),
nous conseillons 1’utilisation d’intégrateurs avec un niveau logique de remise a zéro

logiciel. Ainsi, a chaque démarrage le systéme part de 1’état initial zéro.

Un autre phénomene li¢ a la divergence de l’intégrateur qui génere la position des
courants ou tensions dans le controleur a flux orienté peut étre source de probléme vu que
les DSP sont limités (calcul a point fixe ou représentation par des entiers) et il n’est pas
optimal de ’occuper inutilement avec un nombre de plus en plus croisant pouvant
entrainer des dépassements de capacité (overflow or task overrun). Ainsi, pour générer les
premiers harmoniques des courants ou des tensions, nous conseillons de profiter du fait
que la position angulaire d’une machine rotative est périodique. Par conséquent, la
position pourrait étre simplement une rampe périodique en régime permanent, respectant

les limitations mathématiques du DSP (figure 4.24).

L’exemple le plus simple permettant d’illustrer le principe de conception de ce générateur
de position en rampe est donné sur la figure 4.24 ou les courbes de I’intégrateur pur et du
générateur de rampe sont identiques au départ et par la suite, la rampe se différentie de
I’intégrateur pur. Cependant, la pente de la rampe est identique a celle de I’intégrateur
(méme dérivée par rapport au temps). Le maximum de la rampe est fonction du DSP,
c’est une valeur qui peut étre prise comme multiple pair de la pulsation ¢électrique de la
machine a sa fréquence nominale (4.23); quant au minimum de la rampe, il peut étre pris
égal a la moiti¢é du maximum de la rampe (4.24). En régime permanent c’est toujours
mieux d’avoir la vitesse de glissement de la machine trés inférieure a la valeur de la

position issue du générateur de rampe (4.25).
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VVmaxzz.ﬂ-.fs.NO (423)
Ny=2-n neN '

Wmin = VVmax /2 (424)

0, << [o,dt (4.25)

La transition du maximum au minimum est faite lorsque 1’on détecte le passage par zéro
du sinus de la rampe au voisinage a gauche du maximum de la rampe. Ceci se détecte

tout simplement en utilisant le théoréme de la valeur intermédiaire.

Un léger retard d’une période d’échantillonnage est introduit a chaque transition (figure
4.25); cependant, ceci n’est guére problématique vu que la commande vectorielle
demeure adaptative et que cet intégrateur modifi¢ (générateur de rampes de position
(figure 4.26)) fait une auto-correction de I’erreur sur le couple (figure 4.27); il en est de
méme sur la correction de 1’erreur sur le flux (non représentée). Nous en déduisons donc
que cette modification n’introduit qu’une erreur transitoire de 1% sur le couple aussi bien
a forts qu’a faibles couples (figure 4.27). Ceci démontre aussi que, quoique, la position
soit trés importante dans la commande a flux orienté, nous sommes en mesure d’y faire

des modifications sans pour autant réduire la stabilité et les performances de la CIFRO.
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Remarque : Le générateur de rampe aura en pratique des périodes de quelques centaines

voire des milliers de secondes.

4.4 Comparaison de nos contréleurs avec celui de la CDC
(DTC)

La structure de commande vectorielle a flux rotorique orienté de la machine asynchrone
alimentée en tension avec imposition du courant est robuste. Elle impose a la machine un
point de fonctionnement magnétique. Etant donné la non linéarité de la caractéristique
magnétique (B=f(H) ; matériau ferromagnétique [52]), ce point de fonctionnement se

trouve alors dans une région appartenant a ladite courbe de magnétisation.

Avec la DTC, la position du flux statorique n’a pas besoin d’étre estimée avec précision
car le secteur (1,2,..., ou 6) dans lequel se trouve 1’angle du flux est suffisant. Dans notre
cas nous n’avons besoin ni du retour de la position du flux statorique ni du secteur dans

lequel se trouve cette position.

Avec la DTC, le module du flux statorique est utilisé pour la régulation du niveau du flux
dans la machine. Dans notre cas, le module du flux statorique est également utile pour le
maintien du niveau de flux désiré dans la machine et pour I’estimation en ligne de la

valeur de la résistance rotorique.

Avec la DTC, toute la stabilité du systéme repose sur la régulation du couple obtenue
grice aux commutations intempestives dépendant de la précision. En ce qui nous
concerne, nous avons une topologie de contréleur a flux orienté complétement
indépendant du retour du couple. Ce contrdleur utilise uniquement le retour du module du
flux et arrive a controler correctement la machine; c’est un avantage sur la DTC. De plus

les fréquences de commutation sont moindres.
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Avec la DTC I’erreur admise sur le couple est imposable, plus cette erreur est faible plus
les fréquences de commutation sont élevées. Quand la fréquence d’échantillonnage
maximale du DSP est plus faible que celle requise par la précision de la DTC alors la
DTC est médiocre. En d’autres termes, plus la fréquence d’échantillonnage est faible plus
la DTC est médiocre [62]. Dans ce cas de figure, un contrdleur proportionnel intégral (PI)
ne peut étre utilisé pour estimer (ou compenser) la variation de la résistance statorique
afin d’avoir une estimation du flux et du couple correcte dans I’estimateur classique du
flux et du couple [62]. Avec nos contréleurs, nous ne fixons pas I’erreur admissible sur le
couple, cependant nous savons que plus le pas d’échantillonnage est faible, plus I’erreur
sur le couple est faible. Aussi, plus la bande d’hystérésis du courant est étroite, plus
I’erreur sur le couple électromagnétique est faible. Nous avons cependant I’avantage de
pouvoir estimer au démarrage et en ligne la résistance statorique via un simple gain
Intégral (I) tout comme nous 1’avons fait pour I’estimation en ligne de la résistance
rotorique. En outre, dans le cas ou la source de tension utilisée est idéale, nous obtenons
directement un couple électromagnétique lisse avec des pas d’échantillonnage inférieurs a

250ps.

Les nouveaux controleurs a flux rotorique orienté ainsi congus sont tous aussi robustes
que les contrdleurs destinés a la commande directe du flux et du couple. Certes, ils ont en
commun [’utilisation d’un estimateur de flux et de couple qui est sensible a la variation
de la résistance statorique, mais nous verrons aux chapitres 5 et 7 comment rendre cet

estimateur robuste a la variation de la résistance statorique.

4.5 Conclusion

A travers nos travaux de recherche, les différents problémes reliés a 1’adaptation de la

résistance rotorique par la méthode des perturbations ont été étudiés. Le fait de rechercher
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des solutions fiables, nous a conduit a choisir le pire des cas et a trouver les signaux sur
lesquels doivent étre détectées les variations de la résistance rotorique de fagon simple et
efficace sans avoir a injecter des signaux perturbateurs dans le systéme. Ayant retenu
principalement le flux pour compenser les variations de la résistance rotorique, nous
avons aussi montré comment concevoir un estimateur de flux et de couple qui permet
d’obtenir des estimations précises. Nous avons mis en évidence les problématiques li¢es
au choix de la méthode d’intégration et apport¢ des solutions efficaces aux dites

problématiques.

Retenons que d’autres fonctions peuvent étre ajoutées a la structure d’adaptation de la
résistance rotorique afin de conserver la méme valeur de la résistance rotorique pendant
les laps de temps correspondant aux variations brusques des consignes de flux ou de
couple. II est aussi possible en régime permanent de bloquer la chaine de retour afin de
vérifier si la valeur de la résistance statorique dans I’estimateur permet effectivement
d’avoir le niveau de flux et de couple désiré. Notons que notre méthode d’adaptation de
la résistance rotorique permet a la fois d’identifier la valeur de R, avec précision pour un
banc de test rapide et aussi une identification en ligne de la valeur de R,. C’est une
solution simple et importante que nous apportons a 1’identification de la résistance

rotorique de la machine asynchrone a cage.

A travers nos investigations sur les travaux antérieurs qui vont dans le sens des ndtres,
nous avons trouvé un article [63] (Ezio Bassi, S. Bolognani) qui traite de cette possibilité
de faire une commande a flux rotorique orienté utilisant un estimateur de la position

statorique afin de contrdler I’angle du couple électromagnétique et qui :

- n’aaucunement besoin d’une détection du flux rotorique par un capteur ou

un estimateur complexe;

- est insensible aux variations des parametres de la machine, avec une

réjection compléte des variations de la résistance rotorique;

- n’a aucunement besoin d’un générateur spécifique des phases et

fréquences des tensions statoriques;
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- alapossibilité de fonctionner sans capteur mécanique de vitesse;

- a la possibilit¢ de reconstruire 1’angle du couple électromagnétique a

travers les courants issus de la source de courant.

Les travaux dudit article n’ont pas suscité beaucoup d’intérét aupres des chercheurs; cela
peut étre di au fait que ’article ne présente pas suffisamment une démarche claire, ou
encore di au fait que les sources de courant sont moins utilisées en pratique que les

sources de tensions.

D’autres travaux ont démontré la possibilité de faire une commande haute performance
juste en contrdlant I’angle de charge [64], ou la méthode s’avérait robuste aux variations
des parametres et de la vitesse de la machine. En outre, il n’est pas non plus nécessaire

d’avoir une estimation exacte des parametres pour faire la commande.

Les nouvelles techniques de commandes vectorielles adaptatives a orientation du flux
rotorique que nous avons introduites dans ce chapitre sont certes claires, précises et
meilleures. Cependant, elles demeurent encore théoriques a cette étape, vu que
I’estimateur de flux et de couple utilis¢ dans I’¢laboration du concept est trés sensible a la
variation de la résistance statorique et aux biais (offsets). Il va donc falloir résoudre les
problémes de I’estimateur du flux et du couple pour étre en mesure de valider
expérimentalement cette approche. C’est la partie la plus complexe et nous y avons
apporté des solutions simples, efficaces, précises et exécutables en temps réel dans les

chapitres 5 et 7.
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Chapitre 5 - Algorithme d’auto intégration adaptatif (AAIA)

Les estimateurs de flux et de couple utilisent souvent dans leur design des intégrateurs
,: L. . R o :

purs. L’inconvénient majeur de 1’utilisation des intégrateurs purs est la divergence du

flux si la force contre électromotrice contient une composante continue aussi faible soit

elle. En pratique les signaux alimentant la machine n’étant ni sinusoidaux ni équilibrés,

alors les intégrateurs purs divergent; cela donne lieu a une mauvaise estimation du

module et de la position du flux et par conséquent du couple électromagnétique.

Certains travaux de recherche ont proposé 1’utilisation d’un filtre passe-bas (FPB)
[Bibliographie des annexes A et B][34]; cependant cette solution n’est pas convenable si
la fréquence de fonctionnement de la machine est inférieure a la fréquence de coupure du
filtre qui dépend de la constante de temps statorique. D’autres algorithmes basés sur
I’utilisation de filtres passe-bas programmables ont été proposés afin d’avoir une
fréquence de coupure variable, mais ces dits algorithmes se heurtent a un besoin
d’estimation de la fréquence de fonctionnement de la machine, en plus de 1’identification

en ligne de la constante de temps statorique [28][34].

Afin de résoudre les problemes liés a la divergence des intégrateurs purs et au choix des
fréquences de coupure des filtres passe-bas (FPB), nous proposons une solution efficace,
tant en simulation qu’en pratique, qui permet une estimation du module du flux, de la
position du flux et du couple électromagnétique avec précision. Ladite solution est un
algorithme d’auto intégration adaptatif (AAIA) dont le concept, les topologies de design

et les avantages sont mis en relief tout au long de ce chapitre [35][Annexe B].
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5.1 Concept du AAIA

Le concept du AAIA est simplement basé sur une association judicieuse de filtres passe
haut (FPH) ¢élémentaires, d’intégrateurs purs et de compensation des erreurs de phase et
de gain introduites par les filtres. Les filtres passe haut se chargeront d’éliminer la
composante continue contenue dans la force électromotrice, ce qui évite toute divergence
de l’intégrateur; aussi ’intégrateur pur peut alors jouer son rdle aussi bien en faibles
fréquences qu’en fréquences €levées, offrant ainsi une estimation précise du flux et du

couple sur toute la plage de fonctionnement de la machine.

Afin de mieux comprendre le concept du AAIA, il est préférable de se référer a la figure
5.1 qui est la représentation de la premiere architecture du AAIA. Le design expliqué est
bas¢ sur la notion du premier harmonique de distribution des vecteurs forces
¢lectromotrices. Ainsi, la premiére colonne de FPH va introduire une erreur de phase et
d’amplitude sur le signal d’entrée, une seconde colonne de FPH placée en sortie
immeédiate de la premiere colonne de FPH va également introduire une erreur de phase et
d’amplitude sur les signaux issus de la premicre colonne. Les FPH utilisés dans cette
architecture étant tous identiques (filtres numériques), alors les erreurs de phase et
d’amplitude introduites par chaque colonne sont également identiques. Il est alors
possible de faire une compensation de la phase en faisant tout simplement un calcul de
I’Angle entre les deux colonnes de FPH afin de corriger ladite erreur de phase. Aussi la
compensation de I’amplitude se fait par un simple calcul de module aux sorties de FPH
de chaque colonne et du rapport entre lesdits modules; ainsi le coefficient de
compensation d’amplitude (Gain) est tout simplement le rapport entre les modules des

signaux issus de chaque colonne de FPH.
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Les filtres passe-haut utilisés pour démontrer le concept du AAIA sont du premier ordre

avec la fonction de transfert donnée par les équations (5.1) et (5.2), avec la fréquence de

coupure fc. Pour fin de simulation et d’implantation numérique en temps réel, les

¢quations numériques des FPH et des intégrateurs purs sont données avec une période

d’échantillonnage 7 ((5.3) a (5.9)). Il est alors possible de calculer le Gain (5.10)

nécessaire a la compensation de I’amplitude du flux.

FPH (s) =

s+ o,
w,=2-7-f,
X, (2) 1-z"

Fem,(z) 1 —z,z"

Xq(z) _ ]—zfl

b

Fem,(2) - z,z"

Yy(z)  1-z"!

Xd(Z)_l—zo~z

-1

(5.1)

(5.2)

(5.3)

(5.4)

(5.5)
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Y, () _ 1-z" (5.6)
X,(2) T l-z -z

z, =expta,-T) (5.7)

Z,(2) :£.1+z’1 (5.8)
X,(z2) 2 1-z"

Z,(2) _Z'l—kz’] (5.9)
X, () 2 1-z"

Gaine | XXXy Xy (5.10)
Y, Y, +Y,-Y,

Remarque: 11 est clair que le gain s’adapte automatiquement a une variation de la

fréquence. Par conséquent les composantes d-g du flux ainsi que le module du flux

s’adaptent par un simple calcul du gain instantané.

5.1.2 Adaptation de I’Angle

L’Angle est la différence entre la position du signal issu de la seconde colonne de FPH et
celle du signal issu de la premiére colonne de FPH. Afin d’avoir une variation périodique
de chaque position entre -m et m, la fonction atan2 est utilisée ((5.11) et (5.12)). La
différence directe entre lesdites positions donne une position résultante saccadée (Figure
5.2) ce qui noie I'information utile (4ngle). En faisant un zoom sur une portion de la
Figure 5.2, il est visible que les parties manquantes aux courbes sont décalées plus bas
dues aux discontinuités (figure5.3); la discontinuité est due au passage de I'un des angles
par -t ou 7. Profitant du fait que les fonctions sinus et cosinus sont des fonctions
circulaires (trigonométriques), nous introduisons une technique de lissage de 1’Angle

grace a I’équation (5.13), d’ou la figure 5.4.

0, =atan2(X,,X,) (5.11)
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0, =atan2(Y,,Y,) (5.12)

Angle = atan2(sin(6, — 6,),cos(8, - 6,)) (5.13)

Remarque : L’angle s’adapte €¢galement aux variations de fréquences et par conséquent
la position exacte du flux s’auto adapte par un simple calcul de I’angle d’erreur
instantanée. L’estimateur d’angle ainsi constitué est valide sur toute la plage de

fonctionnement de la machine.

Cet estimateur d’angle peut également étre utilis¢ pour mesurer le déphasage entre

tensions et courants statoriques ou en général entre des signaux polyphasés.
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Figure 5.4 Réponse avec ’estimateur d’erreur de phase.

5.1.3 Reconstruction des signaux

Une reconstitution rapide et précise se fait en utilisant les équations (5.14) et (5.15) qui
assurent la compensation d’amplitude et les équations (5.16) et (5.17) qui assurent la
compensation de phase. Il est donc possible de retrouver exactement la position et le

module du flux ((5.17) et (5.18)).

Y, =Gain-Z, (5.14)
VY, =Gain-Z, (5.15)
0, =atan2(¥ Y, )=atan2(Z ,Z,) (5.16)
0, = atan2(sin(6,, — Angle),cos(6,, — Angle)) (5.17)
Y=Y, =V, + Y, (5.18)
Y, =Y, -cos(b,) (5.19)

Y, =Y, sin(6,) (5.20)
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5.1.4 Résultats de simulation et résultats expérimentaux

Les simulations dont les résultats sont présentés précédemment et ci-dessous (figures 5.2
a 5.7) ont été effectuées sur des tensions triphasées équilibrées (120V) dont les
composantes d’axes d et q sont additionnées chacune a un offset constant de 0.1V. Pour
les résultats pratiques (figures 5.8 a 5.10), la connexion de la machine %4 HP (cf. annexe
G) entraine un léger déséquilibre mis en évidence par une composante homopolaire non
nulle d’environ 5V. Toutefois, dans un pire cas en régime harmonique, méme le AAIA

avec I’architecture de base (figure 5.12) arrive a donner des résultants stables et précis.
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Figure 5.5 Estimation du flux d’axe ‘‘d’’ avec un intégrateur pur ou avec un AAIA

basic, Va=Vd=120V; offset Ed=Eq=0.1V

Intégrateur pur
AAIA
X
2
ic
Figure 5.6 Estimation du module du flux avec un intégrateur pur ou avec un AAIA

basic, Va=Vd=120V; offset Ed=Eq=0.1V
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Estimation de la position du flux avec un intégrateur pur ou avec un AATA

basic, Va=Vd=120V; offset Ed=Eq=0.1V
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Figure 5.10 Estimation expérimentale de la position du flux

5.2 Architectures du AAIA

Afin de démontrer la différence nette qu’il y a entre la structure du AAIA et la structure
d’estimateur de flux basé sur le filtre passe bas, nous introduisons une deuxiéme et une

troisiéme architecture du AAIA.

La deuxieéme architecture du AAIA (figure 5.11) est une topologie basée sur la mise en
série de deux colonnes de filtres passe haut. Il y a donc deux étages de filtres avant
chaque intégrateur, ce qui revient a dire que le coefficient de Gain est le carré du

précédent (5.10) et que le coefficient d’Angle est le double de celui vu a 1’équation (5.13).

Quant a la troisieme architecture du AAIA (figure 5.12), dite architecture de base, c’est
une autre topologie de design qui prouve bien que I’algorithme est adaptatif, mais dans ce
cas ci, la sortie est treés sensible aux perturbations d’entrée si la fréquence de coupure du
filtre n’est pas faible par rapport a celle du signal traité. Cette topologie est une solution
suffisante pour I’estimation du flux dans le régime du premier harmonique d’ou

I’appellation architecture de base.
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Figure 5.11 Deuxiéme architecture du AAIA Figure 5.12 Architecture de base

5.3 Avantages du AAIA

5.3.1 Avantages du AAIA sur I'intégrateur pur

Les avantages majeurs du AAIA sur I’intégrateur pur sont d’une part la non divergence
du AAIA et d’autre part I’indépendance du AAIA face a la condition initiale. En effet, la
condition initiale étant trés importante dans le cas de 1’estimation du flux a partir d’un
intégrateur pur, il advient que toute perturbation ou variation de la résistance statorique
affecte I’estimation du flux. Cependant avec le AAIA, il est possible de le connecter a
tout moment sur une machine en rotation et d’arriver a estimer le flux et le couple. En
d’autres termes, en utilisant un intégrateur pur, (5.21) est identique a (5.22) si et
seulement si R, est une constante; 1’utilisation du AAIA nous affranchit de cette

condition.

Wy = [(vy =R, iy )-dt (5.21)

S N

Wy =[v-dt =R, [iy -dt (5.22)
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5.3.2 Avantage du AAIA sur le filtre passe- bas

Le principal avantage du AAIA est qu’il n’est pas contraint de respecter une fréquence de
coupure donnée. Il n’est donc pas nécessaire de connaitre les paramétres internes de la
machine comme [’exige [’utilisation des filtres passe-bas (FPB). L’AAIA fonctionne
donc sur une plage de variation de la vitesse beaucoup plus large que celle offerte par les

FPB [30]-[33].

5.3.3 Avantage du AAIA sur les réseaux de neurones artificiels

Il existe une grande similitude entre un intégrateur pur et un neurone artificiel simple. La
grande différence est que de neurone artificiel a un poids et un biais ajustables : il est
adaptable. Les équations d’un intégrateur pur et d’un neurone artificiel avec un biais sont
données en (5.23) et (5.24), en considérant 1’égalité des expressions il vient qu’un
neurone artificiel peut jouer le role d’un intégrateur a condition que 1’équation (5.25) soit
respectée. En d’autres termes 1’intégrateur pur est un neurone autonome a topologie figée
dont I’intelligence est minimale et repose sur le seul fait qu’il mémorise 1’état précédent

de sa sortie, il s’en souvient et s’en sert comme biais.

Les estimateurs de flux a base de réseau de neurones sont faits avec un design complexe,
tatonné, des couches d’entrée et de sortie, et couches cachées; en outre, ils ne sont pas
applicables a toutes les sortes de machine a induction, sans oublier le temps

d’apprentissage [5][26]-[28][65]-[67].

L’ AAIA est simple dans son concept et compréhensible par quiconque. Du point de vue
neuronal c’est le réseau de neurones le plus approprié¢ pour estimer le flux et le couple de

la machine a induction [27][28][68]-[71].
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En somme, les AAIA appliqués a I’estimation du flux et du couple sont stables, que les
signaux triphasés soient équilibrés ou pas, et avec ou en absence des offsets (figure 5.13
et figure 5.14). En outre, I’absence ou la présence de résistance statorique n’affecte que

trés peu I’estimation du flux lorsque I’estimateur est basé sur un AAIA.
Yy =Vpa +1-x, (5.23)

Y, :b+W~xn (524)

b=y, (5.25)
W=T

Expérimental, intégrateur pur
Expérimental, AAIA
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Figure 5.13 Estimation expérimentale du flux au démarrage
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FigureS.14 Estimation expérimentale du couple électromagnétique au démarrage
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5.4 Conclusion

Les AAIA décrits dans ce chapitre permettent une trés bonne estimation du module du
flux, de la position du flux et aussi du couple ¢lectromagnétique. En régime du premier
harmonique, la précision est trés bonne. En outre, les topologies de AAIA sont flexibles
et peuvent employer des filtres d’ordres supérieurs, la condition sine qua non étant

d’utiliser strictement des filtres identiques.

La mise au point de ces différents designs de AAIA constitue un élément clé dans le
traitement des signaux issus de la machine a induction en régime harmonique et ouvre en

méme temps plusieurs autres portes de solutions.

Les résultats de simulation et d’expérimentation montrés dans ce chapitre ont été obtenus
avec des signaux de 60Hz, ce qui correspond a la fréquence nominale de machine; aussi
les fréquences de coupure des filtres ont été fixées ici a la fréquence nominale de la
machine, sans oublier que ce sont les équations de Park simple qui sont utilisées ici.
D’autres informations sont disponibles en annexe [annexe B] ou la fréquence de coupure
est de 600Hz avec I’utilisation de Park normé, ce qui démontre la flexibilité du choix de

la fréquence de coupure, 1’essentiel étant d’avoir une fréquence d’échantillonnage ¢élevée.

Afin d’améliorer la qualité de I’estimateur de flux et de couple, de nouvelles topologies
d’extraction des harmoniques dans un signal polyphasé sont introduites dans le chapitre

7.
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Chapitre 6 - Estimateurs de vitesse en boucle ouverte (EVBO)

Lorsque la machine asynchrone a vide est alimentée a fréquence fixe, elle tourne
quasiment a sa vitesse synchrone. Au fur et a mesure qu’elle est chargée, sa vitesse de
rotation diminue; ainsi a couple de charge maximal, le glissement est aussi maximum. Le
glissement est synonyme d’écart de vitesse et aussi de perte quand la machine fonctionne

€n moteur.

Les techniques de commande des machines a induction utilisent des convertisseurs
statiques afin d’optimiser les pertes de ladite machine sur une large plage de vitesse. Les
convertisseurs imposent donc en tout temps a la machine une fréquence telle que la

vitesse de synchronisme se trouve le plus proche possible de la vitesse mécanique.

Ainsi, dans un entrainement a vitesse variable, il est possible d’estimer la vitesse de la
machine en passant par une estimation de la vitesse de synchronisme de celle-ci. La
vitesse mécanique de la machine asynchrone est quant a elle obtenue aprés avoir
retranché la vitesse de glissement qui est souvent de 5% pour les machines de grand

public et inférieure a 3% pour les machines de conception rigoureuse.

Les estimateurs de vitesse en boucle ouverte (EVBO) sont des estimateurs du type chaine
d’action directe. Par contre les estimateurs de vitesse en boucle fermée sont des
estimateurs avec une chaine de rétroaction (trés souvent dépendant des paramétres de la

machine) connus sous le nom d’observateurs (exemples : Luenberger, Kalman,...).

Les EVBO souffrent d’imperfections liées aux intégrateurs purs et aux filtres (FPB)
utilisés dans leur conception [5], (cf. bibliographie, annexe C). Nous apporterons tout au

long de ce chapitre deux contributions qui améliorent nettement la qualité de ces EVBO.
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6.1 Estimateur de vitesse synchrone basé sur la position du

flux

La vitesse électrique de la machine est en principe la dérivée de la position (6.1). Il est
donc primordial de connaitre la position du flux avec exactitude afin d’en déduire la
vitesse de synchronisme. Les intégrateurs étant trés sensibles aux offsets contenus dans
les forces €lectromotrices (fem), il advient donc que les anciennes techniques utilisant les
intégrateurs purs se butent aux problémes d’implantation temps réel ou les offsets sont
récurrents. Les techniques basées sur les FPB sont quant a elles sévérement affectées par
la fréquence de coupure des filtres. Ainsi, ces anciennes structures n’étant pas en mesure
de donner la position exacte du flux, elles ne sont bien évidemment pas en mesure de
donner une bonne estimation de la vitesse de synchronisme de la machine et par

conséquent de la vitesse mécanique de celle-ci.

Dlecr = Wy = dgv (61)
dt
_ 1 48 _ Oea (6.2)
Y pp dt dt

Ayant mis au point des algorithmes d’auto intégration adaptatifs (AAIA), et ayant
démontré au chapitre précédent que lesdits algorithmes sont a la fois stables en
simulation tout comme en expérimentation dans 1I’estimation de la position du flux, nous
sommes actuellement donc en mesure d’estimer la vitesse de synchronisme de la machine

avec une précision jamais atteinte auparavant.

6.1.1 Principe
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En utilisant les AAIA, la position du flux varie réguliérement entre —x et +m, ce qui est
déja un avantage face aux autres techniques. En dérivant la position, la vitesse de
synchronisme (6.2) se trouve affectée par des discontinuités (figure 6.1). Nous proposons
une technique simple qui permet de retrouver la vitesse synchrone avec le plus de
précision possible surtout en régime transitoire, sans avoir a trop réduire la période

d’échantillonnage.

Pour nous affranchir de la discontinuité due aux passages réguliers de la position de —m a
+m, nous profitons du fait que les fonctions tangente et cotangente sont telles que, quand
I’une est infinie, 1’autre est automatiquement zéro. Ces deux fonctions (6.3 et 6.4),
constamment déphasées de m/2, auront donc la méme dérivée sauf aux points de
discontinuité. Nous ne considérons donc a tout instant que la fonction ayant une dérivée
finie et raisonnable (figure 6.2), ce qui nous permet d’avoir la vraie vitesse synchrone de

la machine (figure 6.3).

6, = atan 2(sin (0, ),cos (8, )) (6.3)
0, + % = -atan2 (cos (6, ),sin (8, )) (6.4)
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Figure 6.3 Estimateur de vitesse synchrone basé sur la position du flux

6.1.2 Résultats de validation expérimentale

Les estimateurs de vitesse synchrone basés sur la dérivée de la position sont tres sensibles
aux signaux parasites a 1’entrée du processeur de signal car, pour chaque faible valeur du

signal mesuré, il existe toujours une valeur correspondante de la position donnée par les
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fonctions arc tangentes (atan(y/x) et/ou atan2(y,x)). Il suffit donc d’en tenir compte dans
I’algorithme de traitement des signaux afin d’éviter les divisions par zéro, et aussi de se
définir un seuil de tension et un seuil de courant (dead zone). Cela permet d’imposer la
vitesse synchrone estimée nulle quand la machine est hors tension. Il est aussi possible
d’ajouter un circuit €lectronique a base d’amplificateurs opérationnels montés en suiveurs
pour assurer une bonne adaptation d’impédance et éliminer les interactions
¢lectromagnétiques connues souvent sous le nom de « phénoménes d’antenne ». En effet,
les commutations successives du courant dans les phases de la machine entrainent des
perturbations ¢lectromagnétiques dans un voisinage immédiat, cela d’autant plus que le
courant commuté est fort. Il est donc important de protéger les cartes de commande, les

cartes d’acquisition et de traitement par des blindages (shields) : cages de faraday.

En pratique, les vitesses synchrones estimées sans filtrage sont affectées par les
harmoniques (des flux, des tensions, courants ou d’encoches) comme I’indique la figure
6.4. Ceci est aussi conforme avec ce que 1’on mesure avec un capteur de vitesse précis
(trés sensible) et sans filtrage. Par habitude et par simplification, nous représentons
toujours la vitesse moyenne ou filtrée pour fin de commande et d’analyse; la figure 6.5
est le résultat d’un filtrage avec un filtre passe-bas de fréquence de coupure égale a la

fréquence nominale de la machine, soit 60Hz.

I‘III III‘IIHIIJIII 1L III|IIIJ Il“' Alll “I'(‘IIJIIJI“IIIJ IIII]IIHII|III’ l].lﬁI|II‘J III i |II||III|I\|II|II| i ||Il|||lll‘l| lI)I'hJIHl‘J’“I‘IIII‘IIl >II|II'.IFI
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Figure 6.4 Estimateur de vitesse synchrone, basé sur la position du flux (sans filtrage)
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Figure 6.5 Estimateur de vitesse synchrone basé sur la position du flux (avec filtrage

léger par un FPB)

6.2 Estimateur de vitesse synchrone basé sur le module du

flux

En régime du premier harmonique, les tensions, courants, fems et flux sont sinusoidaux.
La dérivée directe de la position de ces signaux permet d’obtenir la vitesse €lectrique de
synchronisme, d’ou 1’on déduit la vitesse mécanique de synchronisme en faisant
intervenir le nombre de paires de poles (6.5) et (6.6). Le flux étant ’intégrale de la fem,
ils sont liés en module par la vitesse électrique de synchronisme. Il est donc possible
d’obtenir un estimateur de la vitesse synchrone de la machine asynchrone en faisant tout
simplement le rapport entre le module de la force €électromagnétique et celui du flux, tout
en tenant compte des paires de poles (6.7). L estimateur ainsi obtenu est dit basé sur le

module.

o 1 . des — Dlect — L d |:tanl(\PqS]:| (65)

o E dt dt pp E Y,
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(6.6)

(6.7)

Lorsque I’estimation du flux est faite a base d’un intégrateur pur, un offset aussi faible
soit-il devant la force ¢électromotrice entraine une divergence de I’intégrateur pur et une

oscillation croissante de 1’estimation de la vitesse synchrone (figure 6.6).

350 —— -
j\ ——— Wsyn, ref: Vitesse synchrone

300Ll,----4_] — Wsyn,estim: Module du flux L
| — Wm: vitesse mécanique

temps(s)

Figure 6.6 Divergence des anciens EVBO basés sur le module du flux utilisant des
intégrateurs purs

6.2.1 Principe

D’une manicére générale, il est possible d’estimer la vitesse électrique d’un signal
sinusoidal polyphasé a partir de ses composantes d-g en procédant selon les topologies

des figures 6.7 et 6.8.
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Figure 6.7 Estimateur de vitesse synchrone a base du module du flux utilisant un

comparateur a hystérésis pour ’inversion de la vitesse
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Figure 6.8 Estimateur de vitesse synchrone a base du module du flux utilisant une
fonction sinus pour ’inversion douce de la vitesse
FPH (s) = (6.8)
s+ o,
0, =27 f, (6.9)
V() 1z (6.10)
X4(2) 1-2z, !
Y () _ 1-z" (6.11)

X,(z) 1-z -z

o

z, =exp(-a, - T) (6.12)



Z,2) T 1+z"
Y,(z) 2 1-z"

Z,) T 14z
Y(z) 2 -z

Y, Y,+Y -Y
Gain= |4 ~47"9 "4
ZyZq+ZyZ,

0, =atan2(Y,,Y,)
0. =atan2(Z,,Z,)

Angle = atanZ(sin(Hz -0, ), cos(@z -0, ))

LYY,
Oploer=—|=——=—————-sin@, -6,
elect Zd' Zd + Zq' Zq @z y)
sin( 0, —6,) =1 si Angle >0
sin( 6, — t9y) =~ -1 si Angle <0

En régime du premier harmonique :

VA
|@—@FE

_ @,

sin(0, —6,) =sin(6, )cos(d,) —cos(6. )sin(0,)

Zy

1Zy24+2, 2,

sin(6.) =

100

(6.13)

(6.14)

(6.15)

(6.16)

(6.17)

(6.18)

(6.19)

(6.20)

6.21)

(6.22)

(6.23)

(6.24)

(6.25)
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Z
cos( 4,) = g (6.26)
VZa-Za+Z,-2,

in 6.) = Y, (6.27)
Y fYa Yy Y, Y,
cos( 0,) = Yy (6.28)
Y Y Ya+ Y, Y,
Z,Y, -Z,-Y
sin(6. -6, )= d "q _“q 7d (6.29)

2y 2422, Y Y Y,
D’ou la vitesse de synchronisme de la machine

1 ZaYy—Z4 Vg (6.30)

@ = .
Yoo ZyZ4+2,-Z,

6.2.2 Résultat de simulation et validation expérimentale

Les résultats de simulation et d’expérimentation d’un démarrage a vide de la machine
asynchrone sont donnés sur les figures 6.9 et 6.10. Le démarrage de la machine crée une
oscillation de la fréquence des courants et tensions alimentant la machine et par
conséquent une fluctuation de la vitesse synchrone. Le DSP est d’une grande sensibilité,
si aucun filtrage n’est mis en ceuvre, I’estimation de la vitesse synchrone de la machine a
I’arrét est fortement perturbée due a la division par zéro (0<t<0.6 figure 6.10). Ce résultat

est moins perturbé que dans le cas de 1’estimation par dérivation de la position figure 6.4.
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Figure 6.9 Simulation - Estimateur de vitesse synchrone basé sur le module du flux -
MAS 3HP
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Figure 6.10 Expérimentation - Estimateur de vitesse synchrone basé sur le module du

flux (sans filtrage) - MAS Y4 HP

N.B. : Les parameétres des machines sont disponibles a I’annexe G.

6.3 Estimation de la vitesse mécanique d’une machine

Les estimateurs de vitesse synchrone que nous avons améliorés peuvent également servir

pour I’estimation de la vitesse mécanique d’une machine synchrone, d’une machine
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asynchrone a rotor bobiné ou encore pour donner une estimation a moins de 5% d’erreur
de la vitesse mécanique de la machine asynchrone a cage a vide raccordée au réseau ou

sous contrdle vectoriel.

6.3.1 Cas d’une machine synchrone

La machine synchrone par définition est une machine qui tourne a la vitesse synchrone du
réseau ou de I’onduleur qui 1’alimente. Etant donné que chacun de nos EVBO estime la
vitesse synchrone imposée par la fréquence des courants, tensions ou flux statoriques,
c’est également la vitesse ¢€lectrique de la machine synchrone qui est estimée et d’ou la

vitesse mécanique (synchrone) est déduite (figure 6.11).

250 ‘ — Wsyn,ref:Reseau
| — Wsyn, estim:AAIA EVBO
200} ----- [ —— Wnmiéc:rotor
Q N L
% 150 777777 | - b T [ T | T
[+ | | | | |
x : ‘ l ! l
o 100 o [ e .
7] | o | | |
n | | | |
2 500~ oo oo : IREEEE -
= | | | | |
0f - A I — L |
50 1 1 1 1 1
0 1 2 3 4 5 6
temps (s)
Figure 6.11 Vitesse mécanique d’une machine synchrone estimée par un EVBO durant

une coupure de tension

Il est donc possible d’estimer la vitesse mécanique de la machine en régime permanent et
aussi durant des creux de tension ou la phase d’arrét de la machine; pour cela, il est

nécessaire de maintenir le flux inducteur (ici [=0.5A).
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6.3.2 Cas d’une machine asynchrone a rotor bobiné et accessible

Etant donné que le rotor est accessible et sachant que nos AAIA-EVBO permettent
I’estimation de la vitesse synchrone a partir des flux, tensions, ou courants, il nous est
maintenant possible d’estimer la vitesse synchrone des courants au stator (figure 6.12), et
celle des courants au rotor (figure 6.13), la vitesse mécanique du rotor n’étant que la
différence des vitesses synchrones au stator et au rotor (figure 6.14). En outre,
I’estimation de la vitesse mécanique au démarrage de la machine est impeccable. La
vitesse mécanique ainsi estimée est d’une trés grande précision si les fréquences de
coupure au stator tout comme au rotor des AAIA-EVBO sont identiques et supérieures ou

égales a la fréquence nominale, pour des designs a base de filtres de 1% ordre.

n

I I I T I I I T I

1 1 ; 1 1 1 lds=las, mes
lgs

Courant (A)
=]

temps (s)

Figure 6.12 Courants statoriques des axes d-q obtenus a partir des courants mesurés
au stator d’une machine asynchrone a rotor bobiné
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6.3.3 Cas d’une machine asynchrone a cage

La vitesse de synchronisme d’une machine asynchrone est différente de la vitesse
mécanique suite au glissement qui est nécessaire au maintien de la rotation. Dans un
entralnement a vitesse variable, le glissement est optimisé vu que 1’entrainement vise a
réduire les pertes de puissance en imposant une fréquence appropriée a la machine
asynchrone. Les estimateurs de vitesse en boucle ouverte sont donc efficaces pour
I’estimation de la vitesse synchrone. En outre, nos estimateurs étant précis sur une large
plage de vitesse, au glissement (g) pres, la vitesse synchrone est donc plus élevée que la
vitesse mécanique de la machine en régime permanent (de g<3% pour les machines bien

congues et pouvant aller a 5% pour les machines moins précises).

Les résultats obtenus pour I’estimation de la vitesse synchrone de la machine asynchrone
en temps réel sont identiques a ceux déja vus (figure 6.5 et figure 6.10). Quelques tests de
robustesse de cet estimateur ont été réalis€és pendant des coupures de tension, prouvant
ainsi la possibilité d’une estimation de la vitesse mécanique pendant des creux de tension
allant de quelques cycles a quelques centaines de cycles selon les capteurs de tension et
de courant utilisés (figure 6.15 ou la vitesse mécanique est en rouge alors que celle

estimée est en cyan).



200

100

Tensions
o

Figure 6.15 Test de robustesse : estimation de la vitesse mécanique d’une machine
asynchrone pendant une coupure de tension (la vitesse mécanique est en
rouge alors que celle estimée est en cyan)

6.4 Conclusion

A travers ce chapitre nous venons de remédier aux grandes anomalies des estimateurs de
vitesse en boucle ouverte. Les EVBO basés sur des intégrateurs purs sont affectés par les
offsets qui causent une divergence d’ou une imprécision d’estimation. Quant aux EVBO
basés sur les filtres passe-bas, le choix de la fréquence de coupure affecte énormément les
estimations en basse vitesse [5]. Les nouvelles techniques que nous venons d’introduire
permettent d’améliorer nettement la qualité des EVBO. Les estimateurs ainsi congus sont

indépendants des parametres de la machine et du type de machine a induction.
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Les EVBO basés sur la dérivée de la position du flux ou le module du flux sont mieux
indiqués pour I’estimation de la vitesse pendant le fonctionnement de la machine et aussi
pendant les creux de tension de plus de quelques centaines de cycles moyennant de bons

capteurs de tension [Annexe C].

Les algorithmes d’auto intégration adaptatifs (AAIA) ainsi que les estimateurs de vitesse
en boucle ouverte (EVBO) sont des algorithmes auto adaptatifs de par leur structure. Ils
sont destinés a 1’estimation du flux et de la vitesse en régime du premier harmonique; de
ce fait nous introduirons au chapitre suivant de nouvelles techniques d’extraction des
harmoniques. Lesdites techniques permettent I’application en temps réel des AAIA et
EVBO, que la machine soit alimentée par une source purement sinusoidale ou qu’elle soit
alimentée tout simplement par un onduleur de tension ou de courant du type 120°, 180°

ou MLI.

Nos méthodes rigoureuses de design, la simplicité de nos algorithmes temps réel, leur
précision et leur robustesse dans les cas les plus défavorables démontrent trés clairement
leur efficacité dans une commande a flux orienté ou dans une commande directe du flux

et du couple [Annexe CJ.
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Chapitre 7 - Algorithmes de filtrage des signaux polyphasés
(Hand-Shake-Filtering )

Les algorithmes d’auto intégration adaptatifs ainsi que les algorithmes d’estimation de la
vitesse synchrone de la machine a induction développés dans les chapitres précédents ont
¢été élaborés dans le cadre du régime du premier harmonique ou les estimations étaient
d’une trés grande précision. Lorsque ces algorithmes sont utilisés sur des signaux trés
pollués en harmoniques, les harmoniques affectent la précision desdits algorithmes

d’estimation.

Afin de pouvoir rapprocher le modéle réel de la machine au modele simplifié, nous
devons arriver a séparer les harmoniques des signaux alimentant la machine a induction,
ceci que la machine soit alimentée avec une source polyphasée déséquilibrée ou riche en

spectre.

De ce fait, nous introduisons de nouvelles techniques d’extraction des harmoniques dans
un signal polyphasé. Lesdites techniques découlent des mémes topologies des AAIA. Le
fondamental ou premier harmonique ainsi extrait assurera la précision des estimateurs de
vitesse, position, flux, et couple. Les filtres ainsi obtenus sont baptisés hand-shake-filters
(HSF) pour la simple raison qu’ils fonctionnent en mode complémentaire, du fait de

’interaction entre les composantes d’axes d et q.

Les HSF peuvent avoir un design a base de filtres passe-bas, de filtres passe-haut, de
filtres passe-bande ou de filtres coupe-bande. Une supériorité¢ des HSF est la particularité
qu’ils ont de pouvoir étre associés pour estimer en temps réel les harmoniques d’un signal
donné. Tout ceci sera abordé dans ce chapitre afin de permettre a quiconque de pouvoir

implanter sur un systéme quelconque les algorithmes des HSF, AAIA et EVBO.
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7.1 Concept des HSF

Le concept du HSF a base de filtres passe-bas (FPB-HSF) est introduit ici afin de montrer
qu’un lissage rapide des signaux peut-étre obtenu avec le FPB-HSF et que ce lissage est
de loin meilleur au lissage classique avec des FPB seuls. Un onduleur de tension 120° est
utilisé pour entrainer la machine asynchrone a cage. Le nouvel algorithme de filtrage
(figure 7.1) est donc appliqué aux tensions aux bornes de la machine afin de montrer que
méme dans le pire des cas d’alimentation de la machine par un onduleur, nos algorithmes
s’averent efficaces dans le lissage des signaux et dans [’estimation du premier
harmonique avec trés peu de distorsion, d’erreur d’amplitude ou de phase. Ainsi, une

amélioration notable est apportée a I’estimation de la position, de la vitesse, du flux et du

couple.
Xd vd x
Filtre - dfo
X -
—s  Filtre =
. - X
Gain - Gain af
Bloc de
Synthése
Angle andic et
= Filtre -
s |
B,
> Filtre x
Xq Yq X
gfo
Figure 7.1 Premiére architecture du Hand-Shake-Filter

7.1.1 Equations relatives a la premiére architecture du HSF a base de
FPB

Les équations (7.1)-(7.11) décrivent en quelques étapes simples la réalisation de la

premicre architecture du HSF a base de filtres passe-bas du premier ordre.



FPB(s) = —2
s+ o,
o, =27 f,

Y(2) _(-z,)z"

X,2) l1-z,-z"
z, =expta, -T)
T: Période d’échantillonnage

Yq(z) _(1_20)271
X,(2) - 1-z, -z

Z,(2) (I=z)z"
Y,(2) B -z, .z

Zq(z) _ (I_Zo)z_1
Y, (2) B l-z, -z

0, = atanz(Xq,Xd)
0, = atan2(Yq,Yd)
0, =atan2(,,2,)

Le Gain et I’Angle sont déterminés par simples calculs :

Gain= |~ Yt Yy Yy
Z,2,+2,Z,

Angle=atan2(sin(0, — 6, ),cos(6. - 6,))

La reconstitution des composantes d-q filtrées du signal de base est donnée par :

Xy =Gain-Y,
X, =Gain-Y,
_ 2 2
X, =yXp+X

qfo
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(7.1)

(7.2)

(7.3)

(7.4)

(7.5)

(7.6)

(7.7)

(7.8)

(7.9)
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0, =atan2(X . X )= atan2(¥,.Y, ) (7.10)
d’ou:

Xp=Xp

Xy =X -cos(0)) (7.11)

X=X, -sin(Hf)
0, = atan 2(sin (Hfo — Angle ), cos (Hﬁ) — Angle ))

NB: L’indice f signifie “‘filtré’’.

7.1.2 Résultats expérimentaux

Les résultats expérimentaux obtenus étant trés similaires a ceux obtenus en simulation,
nous ne présentons donc que les résultats expérimentaux validant le concept du hand-
shake-filtering (figure 7.2 a 7.10). Dans les commandes a vitesse variable, les courants
dans les inductances de la machine sont des variables d’état. Par contre, les tensions aux
bornes de la machine subissent beaucoup de discontinuités, d’ou une focalisation des
résultats présentés portant spécifiquement sur les tensions (figure 7.2) et la qualité du
traitement des dites tensions (figure 7.3 a 7.10). Les figures 7.3 et 7.4 démontrent tres
clairement que les FPB-HSF ont moins d’erreur de position et d’amplitude que les FPB

simples.
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La fréquence de coupure des filtres a été fixée a 60Hz qui est la fréquence nominale de la
machine. L’influence du choix de la fréquence de coupure sera abordée dans la section

7.14.

7.1.3 Influence de I’ordre du filtre

Il est aussi possible d’utiliser des filtres d’ordre élevé dans ’architecture des HSF. En
régime établi, plus ’ordre du filtre (FPB-HSF) est élevé, plus le signal est lisse et tend
vers le fondamental. Les erreurs de position et d’amplitude sont tres faibles (figures 7.5 a
7.6). Cependant, la lourdeur du traitement augmente avec 1’ordre du filtre. Pour toujours
respecter le critére temps réel, nous conseillons 1’utilisation des filtres de premier et de
second ordre dont 1’association formera 1’ordre du filtre désiré. Aussi, plus 1’ordre du
filtre augmente, plus le régime transitoire est long et les pics élevés au départ. En général,
les filtres de premier ordre et de second ordre ont une trés bonne tenue que ce soit en
régime transitoire ou en régime établi. En outre, leur utilisation dans des techniques de
commande a base de modulation de la largeur de I’impulsion (MLI, PWM) ou de

modulation du vecteur spatial (SVM) donne des résultats tres satisfaisants.

200

‘ ‘ ‘ ~— Vds
1 : 1 1 [ Vdsf,ordre1
! ! ! —— Vdsf.ordre2
1 . l l A Vdsf,ordre4
100 ------ Y ARl Uy AT C |
P ) | | | | |
5 0 /- XN \ A
> | | | | | |
H | ‘ | | s
A00 - gf N\ -
200 | | | | | | |
1 1.005 1.01 1.015 1.02 1.025 1.03 1.035 1.04
temps(s)
Figure 7.5 FPB-HSF, influence de I’ordre du filtre sur ’axe d (fréquence de coupure

= 60Hz)
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Figure 7.6 FPB-HSF, influence de I’ordre du filtre sur I’axe q (fréquence de coupure
= 60Hz)

7.1.4 Influence de la fréquence de coupure du filtre

La machine asynchrone est toujours congue avec une fréquence de fonctionnement
nominale. Les entrainements a vitesse variable fonctionnement en théorie sur des plages
de vitesse allant de la vitesse nulle (0Hz) a deux fois la vitesse nominale (deux fois la
fréquence nominale). En utilisant des FPB du premier ordre, la structure des FPB-HSF
admet une grande flexibilité quant au choix de la fréquence de coupure. Ainsi, pour les
fréquences de coupure de 6Hz a 120 Hz, les résultats en régime établi obtenus en pratique
sont relativement semblables pour un onduleur 120° (figures 7.7 et 7.8). Ils sont

identiques dans le cas d’une alimentation via des structures MLI ou SVM.
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Figure 7.8 FPB-HSF d’ordre 1, influence de la fréquence de coupure, axe q

Il y a évidemment une influence de la fréquence de coupure et de I’ordre du filtre. Plus
I’ordre du filtre est élevé plus il est meilleur de choisir la fréquence de coupure au moins
¢gale a la fréquence nominale de fonctionnement. En prenant la fréquence de coupure
¢gale au double de la fréquence nominale, il est garanti d’avance que le systéme pourra
fonctionner en basses et hautes vitesses sans probléme, quelque soit ’ordre du filtre. Les
tests des figures 7.7 et 7.8 étant refaits avec un FPB-HSF d’ordre 4, ’influence de 1’ordre
du filtre et de la fréquence de coupure se voient bien. En effet, la fréquence de coupure a
6 Hz entraine une atténuation de 80dB par décade ce qui revient a dire que la sortie du

filtre est quasiment nulle pour le fonctionnement nominal de la machine; par conséquent
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la deuxiéme colonne de filtres dans I’architecture des HSF ne joue pas son role (figures

7.9 et 7.10).

200 Vds

Fc=6Hz
Fc=60Hz

100 Fc=120Hz

2 o
>

-100

-200

1
temps(s)
Figure 7.9 FPB-HSF d’ordre 4, influence de la fréquence de coupure, axe d

200 Vas
Fc=6Hz

Fc=60Hz
Fc=120Hz|

100

Volts
o

temps(s)

Figure 7.10 FPB-HSF d’ordre 4, influence de la fréquence de coupure, axe ¢

7.2 Architectures des HSF

Tout comme dans le cas des AAIA, nous introduisons une deuxiéme architecture de
design des hand-shake-filters (HSF) (figure 7.11). Nous présentons aux figures 7.12 et

7.13 les différents HSF qui sont les plus utiles a connaitre. Les architectures sont



118

identiques mais c’est la nature seule du filtre qui change. Les associations des
architectures a base de FPB et de FPH peuvent étre effectuées pour reconstruire un autre

type de filtre ou extraire les harmoniques d’un signal polyphasé.

¥l Yd

Zd
=" Fitre Filtre X
e
Gain |_}Gain qu
> Bloc de
Synthése
- X
f
Angle 2 .
B
e
— Filtre ™ Filtre 7 > L
Xq Yq quo
Figure 7.11 Deuxiéme architecture du Hand-Shake-Filter
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Figure 7.12. Hand-Shake-Filter a base de FPB —aetb
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Figure 7.13. Hand-Shake-Filter a base de FPH —aetb

7.3 Notations symboliques et schémas blocs

Etant donné que nous sommes les premiers a introduire ces genres de filtres HSF, nous
introduisons également des notations symboliques et schémas blocs afin d’avoir une
représentation claire et une lecture aisée des schémas contenant des HSF. Ainsi, nous

avons convenu les notations suivantes :

Type + Ordre du filtre+ Nature du filtre — HSF+Architecture — fréquence de coupure
Type : A ou L désigne filtre linéaire analogique ; N ou D désigne Numérique ou digital
Ordre du filtre : 17, 2°™, ... ; seul le chiffre sera écrit

Nature du filtre : FPB, FPH, ou en anglais LPF, HPF

Architecture du HSF : 1 ou 2 indique |’architecture utilisée dans le design du HSF.
Fréquence de coupure : en hertz

Ainsi :
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AILPF-HSF2-60-, LILPF-HSF2-60-, Al1FPB-HSF2-60-et A1FPB-HSF2-60

désignent un HSF de la deuxieme architecture utilisant un FPB linéaire analogique de
premier ordre et dont la fréquence de coupure est de 60Hz. Il sera représent¢ comme
I’indique le schéma de la figure 7.14 si ses coordonnées polaires et cartésiennes sont
requises. Pour une représentation ou seules les coordonnées cartésiennes sont requises, la
figure 7.15.a. sera utilisée; quand a la représentation polaire simple en sortie, ce sera la
figure 7.15.b. qui sera utilisée. Par simplification, la représentation de la figure 7.15.c.

sera celle utilisée par défaut.

Les notations et schémas blocs introduits dans cette section permettront de reconnaitre
plus facilement et de comprendre les structures des techniques de filtre qui seront

introduites dans I’extraction des harmoniques dans la section 7.4.

b M-
— W df
X .-
qf
X ; H-
—
= .

A1LPF-HSF2-80-

Figure 7.14. Schéma bloc d’un HSF linéaire analogique a base de FPB

- L
— % X ” —-| ¥ }(f . L
A1LPF-HSF2-60-
—_ Xg Xgf = —> Xq Gy g -
ANLPF-HSF2-60- ATLPF-HSF2-80-
-a- -b- -c-

Figure 7.15. Schémas blocs usuels d’un HSF linéaire analogique a base de FPB
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Figure 7.16. Schémas blocs usuels d’un HSF linéaire analogique a base de FPH

7.4 Extraction du premier harmonique ou fondamental

L’extraction des harmoniques d’un signal peut se faire en associant uniquement des HSF

basés sur des FPB et des FPH.

Les FPB-HSF sont pratiques pour le lissage des signaux, ils donnent en sortie des signaux
pouvant contenir de faibles offsets. Aussi, plus I’ordre du filtre est €élevé, plus les signaux
en sortie mettent du temps a se stabiliser (pour une méme fréquence de coupure). Pour se
débarrasser des offsets et aussi assurer une stabilisation rapide des signaux avec des
amplitudes créte-a-créte symétriques, il faut tout simplement ajouter un FPH-HSF en
sortie du FPB-HSF. Plus I’ordre du FPH-HSF utilisé est grand, plus les signaux en sortie
tendront vers une sinusoide, et cette sinusoide tend vers le fondamental si la fréquence de

coupure du FPB-HSF est supérieure et sensiblement égale a celle du fondamental.

NZLPF-HSF2-65- M1HPF-HSF1-60-

Figure 7.17. Schémas blocs pour I’extraction du premier harmonique
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7.5 Commande vectorielle a orientation du flux rotorique de la
machine asynchrone alimentée en tension avec imposition du

courant

Lorsque la machine asynchrone est alimentée par un onduleur de tension régulé¢ en
courant, les tensions aux bornes de la machine sont assimilables a des trains d’impulsions
par moment, d’autant plus que la fréquence de commutation imposée par les
comparateurs a hystérésis est ¢levée. Au fur et a mesure que la bande d’hystérésis
diminue, cette fréquence augmente; il faut donc la limiter par de simples temporisateurs
de sorte a laisser un temps mort entre I’arrét et 1’enclenchement des semi-conducteurs du
méme bras, surtout pour les onduleurs 180°. Le temps mort doit étre supérieur au temps
de commutation du semi-conducteur, limitant ainsi les destructions par claquage (di/dt) et

la fréquence maximale des commutations.

Les AAIA congus dans le cadre du régime du premier harmonique avec une fréquence de
coupure égale a la fréquence nominale ne sont donc pas adaptés pour estimer le flux, la
position, le couple ou la vitesse dans un régime impulsionnel. Il est donc nécessaire de
filtrer ces trains d’impulsions afin d’en tirer le fondamental. Pour ce faire, il est donc

possible d’utiliser un FPB-HSF en amont d’'un AAIA-EVBO.

Quel que soit le type d’alimentation de la machine et la fréquence de commutation, le
module du flux, la position, le couple électromagnétique ainsi que la vitesse synchrone

peuvent étre estimés avec grande précision.
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7.5.1 Estimation du premier harmonique des tensions et courants

d’axes d et q

Par les figures 7.18 a 7.21, nous démontrons par simulation qu’effectivement les HSF
permettent de lisser et d’extraire d’un train d’impulsions un signal continu et dérivable
qui est lisse et quasi-équivalent au premier harmonique d’espace, tant sur les tensions que

sur les courants des axes d et q.
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Figure 7.21 Estimation du premier harmonique du courant : LPF-HSF, axe q

7.5.2 Estimation du flux et du couple

Etant donné que les HSF ont effectué un premier conditionnement du signal (lissage), les
AAITA peuvent étre utilisés pour estimer avec précision le module flux (figure 7.22), la
position du flux (figure 7.24) et le couple électromagnétique (figure 7.23). Les
simulations ont été effectuées avec des consignes de couple et de flux constantes, avec un

filtrage du flux et du couple.
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7.5.3 Estimation de la vitesse

Quel que soit le régime de fonctionnement de la machine asynchrone, les HSF permettent
un lissage rapide du signal donnant lieu a des variations continues de la position entre —n
et +x, ce qui rend ladite fonction dérivable sur]-n ;+n[ (figure 7.24) et donne la possibilité
d’en extraire la vitesse synchrone (figure 7.25). La vitesse synchrone est légérement
supérieure a la vitesse mécanique comme I’illustre la figure 7.25 ; ceci est normal car la
machine asynchrone tourne grace a ce glissement de vitesse qui est ici optimal et connu

dans le controleur a flux orienté.

100

Wsyn: EVBO |-~~~ "~ m

Wmec: rotor

Vitesse (rad/s)

temps (s)

Figure 7.25 Estimation de la vitesse synchrone
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7.6 Conclusion

Les HSF ont des architectures trés simples a comprendre et a implanter, ils sont en outre
trés efficaces dans le lissage des signaux, dans I’extraction du premier harmonique sur
lequel sont fondées les théories de design ou de commande des machines a induction
[Annexe DJ. Ils se sont aussi avérés tres efficaces dans I’estimation des harmoniques
d’ordre ¢€levé contenus dans un signal, ce qui leur permet de faciliter 1’identification des
parametres de la machine, I’amélioration de 1’estimation du flux, du couple, de la position

et de la vitesse.

Ces algorithmes de filtrage permettent aussi de faciliter la détection du passage par zéro
pour la commande des convertisseurs statiques, ce qui évite ipso facto des amorgages
intempestifs des semi-conducteurs dus aux harmoniques. IlIs permettent également de
compenser les retards de commutation qui sont des inconvénients majeurs pour les filtres

actifs.

Les FPB-HSF permettent d’outrepasser les non linéarités en lissant les signaux affectés
par des discontinuités introduites par exemple par des comparateurs a hystérésis, des

zones mortes, ...

D’autres concepts de filtres aussi intéressants ont été développés pour des dérivées
exactes et pour des signaux monophasés. Les concepts présentés dans cette thése

apportent également une amélioration dans la modélisation des machines a induction.

Dans le chapitre 8 nous verrons la commande vectorielle sans capteur de vitesse utilisant
les algorithmes de filtrage et d’estimation (HSF, AAIA, et EVBO) que nous venons de

Voir.
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Chapitre 8 - Commande vectorielle adaptative a flux rotorique

orienté avec capteur mécanique de vitesse

Dans son aspect théorique et pratique, en générale, la commande vectorielle a flux
rotorique orienté de la machine asynchrone a cage se fait avec un capteur de vitesse qui

est trés souvent une génératrice tachymétrique.

Aussi, dans les entrainements €lectriques a vitesse variable, les contréleurs PI sont les
plus utilisés [22][72][73]. Les PI a gains fixes sont toujours testés dans un premier temps
pour tenter de satisfaire différentes contraintes de contrdle et 1’'usage des contrdleurs PI a
gains variables ne se justifie que si les PI a gains fixes n’arrivent pas a satisfaire lesdites
contraintes. Les PI & gains fixes sont trés souvent difficiles a paramétrer pour satisfaire
diverses contraintes de commande [74]. Lorsque les contraintes sont nombreuses, il y a
des compromis a faire étant donné qu’il peut arriver qu’une des contraintes ne soit pas
rigoureusement respectée. Quoique la détermination du gain proportionnel (Kp) et du
gain intégral (Kj) ne soit pas facile a priori vu que le PI est une fonction a deux variables,
il existe tout de méme des couples de valeurs (Kp, K optimaux ou quasi-optimaux qui
permettent de respecter totalement ou quasiment toutes les contraintes relatives a la

commande vectorielle de la machine asynchrone.

8.1 Contraintes usuelles relatives au design optimal du

controleur Proportionnel Intégral classique
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Les contraintes d’optimisation que 1’on se fixe lors du design d’un controleur PI, sont
souvent le temps de montée, le temps d’établissement, le dépassement maximum et bien

entendu le critére de convergence vers la valeur finale [74][75][76].

8.1.1 Temps de montée et le temps d’établissement du PI

En général, la contrainte porte sur I’un des deux dans le design d’un PI et I’objectif est
souvent d’avoir une réponse en boucle fermée plus rapide que celle en boucle ouverte. En
pratique, cette contrainte varie souvent de 1 a 10 fois plus rapide tout en demeurant
objectif et sans dépasser les limites physiques du systéme sous controle et les limites de
stabilité. La fonction de transfert en boucle ouverte n’est généralement pas connue
surtout lors des entrainements a vitesse variable; a cela il faut ajouter également les
retards des fonctions de transfert des capteurs, des filtres, des redresseurs et des

onduleurs.

8.1.2 Dépassement maximum optimal acceptable

Rappelons que lors du démarrage des machines électriques connectées au réseau, elles
supportent de 2 a 8 fois le courant nominal sans probléme. En outre, les machines et les
onduleurs sont congus de sorte a supporter des tensions supérieures a la tension nominale

créte.

En industrie, le dépassement maximal optimal toléré pendant le régime transitoire est de
25% pour les entrainements électroniques des machines ¢lectriques. Lors du controle de
la machine on veillera toujours a ce que le dépassement de la grandeur contrdlée soit
inférieur a 25% de sa consigne. Pour des plages de variation restreintes de la vitesse, les

¢lectrotechniciens et automaticiens augmentent davantage la contrainte d’optimisation en
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réduisant le dépassement a 7% ou mieux a 4,3%. Ceci est souvent fait a partir du modele
ou des fonctions de transfert, 1’idée étant de ramener la fonction de transfert en boucle
fermée sous la forme d’un filtre passe-bas du type Butterworth d’ordre deux en général.
Ceci donne lieu a une réponse plate optimale [77, pp.285-287]. Cette derniere contrainte
n’est pas nécessaire, toutefois, elle s’applique assez bien dans le cadre de la commande
linéaire de la vitesse de la machine a courant continu a excitation séparée [22, pp.73-88],

ce qui n’est pas forcément le cas dans la commande de la machine asynchrone.

8.1.3 Critere de convergence vers la valeur finale

Le choix des parametres Kp et K; d’un PI se fait théoriquement entre une infinité de
valeurs; cependant, le critére de convergence restreint énormément cet intervalle. Ce
critere de convergence sous entend que 1’erreur entre le signal et sa consigne tend vers
zéro, ainsi que la dérivée de I’erreur : c’est un critére d’optimisation. L’ optimisation du
design des contrdleurs PI vise donc a trouver les valeurs optimales des gains Kp et K; qui
permettent de minimiser 1’erreur, au mieux de I’annuler tout en respectant les contraintes
supplémentaires de temps de montée, de dépassement maximum ou de temps
d’établissement. Certes les couples de valeurs (Kp, K)) optimaux sont difficiles a trouver
et dépendent trés souvent de 1’expérience acquise par 1’ingénieur ou le chercheur qui fait

le design du PI.

8.2 Méthodes usuelles de design du contrdéleur Proportionnel

Intégral

Dans la littérature on retrouve plusieurs techniques de design optimal des controleurs PI a

gains fixes dont les plus usuelles sont décrites dans cette section.
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8.2.1 Méthode des ‘““‘essais-erreurs” de Nichols et Ziegler

Cette méthode s’avere assez longue a mettre en ceuvre pour déterminer les valeurs
optimales d’un simple controleur PI. En outre, elle repose sur des oscillations soutenues
qui ne sont pas toujours possibles en simulation et qui peuvent fortement endommager la
machine et les convertisseurs dans le cas pratique. Cette solution est a éviter pour des
entrainements a vitesse variable de fortes puissances a base de machine asynchrone

[76][78].

8.2.2 Méthode de I’'annulation exacte du péle de la fonction de transfert

du systéme

Cette méthode repose sur la détermination et la connaissance exacte de la fonction de
transfert du systéme a controler; le choix des valeurs optimales du controleur PI est fait
de sorte que le zéro du PI compense exactement le pole de la fonction de transfert du
systéme. C’est une méthode analytique qui est intéressante pour des systémes invariants
dans le temps. Dans le cadre de la commande des machines, les paramétres €lectriques et
mécaniques de la machine sont variables ce qui dégrade les performances d’un tel
controleur. En pratique, il est laborieux, voire impossible, d’annuler exactement le pole
via cette méthode. Certains travaux de recherche ont traité de méthodes adaptatives pour
la compensation en ligne du pole du systéme, cependant lesdits algorithmes se sont
avérés plus complexes dans leurs structures et leurs implantations si bien qu’il faille bien
se demander en quoi ils contribueraient dans la réalisation d’une commande industrielle
“temps reel”” [56]-[58][79]. Rappelons qu’en industrie, les critéres principaux qui
guident le choix d’une solution ou d’un équipement reposent essentiellement sur des
questions de rapports qualité/prix, de rapidit¢ de mise en ceuvre et de maintenance :

productivité, opérationnalité, temps, argent et fiabilité (reliability).
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8.2.3 Méthode de I'annulation approximative des effets du podle de la

fonction de transfert du systéeme

Dans cette méthode, la connaissance exacte de la fonction de transfert n’est guere utile.
On peut faire le design du controleur PI quasi-optimal avec des gains fixes globaux ou
avec des a gains fixes locaux. Lorsque les gains Kp et K; sont fixes sur toute la gamme de
vitesse alors lesdits gains sont dits globaux. Cependant, lorsque les gains Kp et K; sont
variables sur la gamme de vitesse on parlera de PI a gains adaptatifs ou a gains locaux.
Dans cette dernicre catégorie se retrouvent certains PI a gains programmables, les
contrdleurs hybrides : logique floue-PI, réseau de neurone-PI, algorithmes génétiques-PI.
Dans ces méthodes, il faut bien entendu forcer la convergence du PI; de ce fait, un
premier estimé des variables (Kp, Kj) est nécessaire pour démarrer de fagcon correcte le
processus. Ces techniques adaptatives d’optimisation des PI donnent souvent lieu a des PI
plus performants que les PI optimaux a gains globalement fixes [5, pp. 388][80].
Cependant, il faut voir réellement si les algorithmes d’estimation et d’optimisation des
paramétres du PI qui s’y greffent sont faciles a I’implanter et a exécuter en temps réel,
sinon c’est problématique. En effet, selon [79] la dimension d’un controleur adaptatif
direct avec modéle de référence augmente au moins linéairement en fonction de I’ordre
du systéme alors que la dimension d’un contrdleur basé sur un algorithme des moindre
carrés récursifs augmente quadratiquement en fonction de 1’ordre du systéme. Nous

invitons le lecteur a consulter les références suivantes : [56]-[58][72]-[88].

8.2.4 Méthode d’optimisation de Simulink/Matlab

Cet outil est souvent utilisé pour des systeémes linéaires invariants dans le temps et pour le
controle d’une grandeur physique (signal) (c¢f- Matlab 7.01 Simulink Response
Optimization/Control Systems Demos, PID tuning or tracking) [89]. Il met en évidence

I’existence de plusieurs solutions optimales selon le gabarit des contraintes que 1’on fixe
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sur le signal a contrdler par rapport au signal de consigne. Cette méthode, n’est pas
toujours fonctionnelle pour les entrainements a vitesse variable surtout lorsqu’il y a
plusieurs contréleurs PI a concevoir, lorsque le systéme est fortement non linéaire ou
lorsque le choix de 1’algorithme de résolution et du pas de calcul (fixe ou variable) n’est

pas convenable.

Sur Matlab 7.01, spécifiquement sur les commandes des machines dans les demos
/simpowersystems, nous constatons que le choix des parameétres Kp et K; des PI est fait
de facon ad hoc, une amélioration nette est cependant faite dans la version R2006. Dans
la version R2006 de Matlab on peut constater également une nouvelle tendance de design
optimal de contréleur PI réduit uniquement a ’action intégrale et prenant en compte le
délai de propagation du signal (retard) (Simulink Response Optimization/Control Design
Example Using Functions). Cette nouvelle tendance vient consolider et corroborer notre
design du PI convertisseur ‘‘courant-tension’’ réduit a son action intégrale vu au chapitre

4,

8.2.5 Remarques

Il faut éviter de voir systématiquement le PI comme un contrdleur de vitesse et éviter de
faire toujours le lien entre tout PI et ce dernier. Le PI ne se limite pas au controle de la
vitesse dans un entrainement a vitesse variable. En outre, il peut y avoir plusieurs
controleurs PI a régler dans un entrainement a vitesse variable : c’est le cas des PI
(contrdleurs de courant) des axes d-g qui font la conversion ‘‘courant-tension’’ en
cascade avec un controleur PI de vitesse [12][56]-[58][84]. Il peut parfois y avoir plus de
quatre controleurs PI a régler dans un entrailnement a vitesse variable [27][70]. Cela
contraindra tot ou tard les chercheurs et ingénieurs a mettre au point une ou des méthodes
plus ¢élaborées pour concevoir lesdits PI. Plusieurs chercheurs ou ingénieurs chevronnés
¢vitent ces cas de figures étant donné qu’il n’y a souvent pas de fonctions de transfert

explicites pour mettre en relief ou justifier le concept de leur design. Ainsi dans des
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articles scientifiques, nous retrouvons plusieurs valeurs des gains Kp et K; de différents
contrleurs PI, sans savoir comment ces valeurs ont été obtenues

[12][78][84][85][86][87].

Nous procéderons dans ce chapitre a la mise en place de design simple et quasi-optimal
des controleurs PI a gains globalement fixes dans une commande vectorielle a orientation
du flux rotorique de la machine asynchrone a cage. Les consignes de tensions
(convertisseur courant-tension) et de couple électromagnétique (convertisseurs vitesse-

couple) sont directement générées par des contrdleurs PI.

Au chapitre 4, nous avons présent¢ un cas de fonctionnement quasi-optimal d’un
contrdleur PI réduit a son action intégrale et au pas d’échantillonnage (cf. 4.2.1). Dans ce
chapitre, nous allons voir une structure générale de design quasi-optimal des controleurs
PI. Ces controleurs proportionnels intégraux quasi-optimaux (OPI) seront appliqués a la
commande vectorielle indirecte a orientation du flux rotorique avec ou sans régulation de

vitesse.

Dans ce chapitre, nous démontrons via des résultats de simulation et expérimentaux
présentés que nos designs sont aussi bien précis pour de faibles, moyennes et hautes
vitesses (contrairement a [5], 4.4.1.3, pages 387-388). La notion adaptative demeure car
la fonction élémentaire d’adaptation que procurent les PI dans une application industrielle
demeure. Ainsi, I'utilisation de ces OPI renforce ipso facto cette commande vectorielle
adaptative sur toute sa gamme de vitesse et rend la commande robuste aux variations des

consignes et aux perturbations.

Notons que, toujours dans le cadre de la similitude de la CIFRO et de la commande de la
machine a courant continu a excitation séparée, le flux dans la machine asynchrone sera
maintenu a sa valeur nominale pour des fonctionnements inférieurs a la vitesse de base

synchrone et un affaiblissement du champ sera effectué¢ dans le cas contraire.

L’adaptation des résistances rotoriques et statoriques est reportée au chapitre 10 et dans

I’annexe E.
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8.3 Design du contréleur Proportionnel Intégral Quasi-
Optimal (OPI)

La commande vectorielle adaptative avec capteur de vitesse mécanique occupe toujours
une place importante en industrie et dans la recherche. Elle demeure une référence en
matiére de vérification et de validation de la performance des algorithmes d’estimation et

de la précision des contrdleurs a orientation du flux.

Dans la régulation de vitesse des machines tournantes, 1’'une des problématiques a
laquelle se retrouvent confrontés les étudiants, chercheurs ou industriels, est le réglage
laborieux des controleurs PI. La plupart du temps, dans la commande vectorielle, c’est un
controleur proportionnel intégral qui est utilisé pour générer la consigne du couple, de

courant, de tension, etc.

8.3.1 Concept du Design du contréleur Proportionnel Intégral Quasi-
Optimal (OPI)

Le design que nous proposons ici est fait sous une forme réduite, ce qui permet de régler
automatiquement les parameétres du contrdleur PI a partir des paramétres caractéristiques
de la plaque signalétique de la machine. Ce design est fait sachant que la grandeur de
référence et celle mesurée sont disponibles (figure 8.1). Connaissant les grandeurs de
base a I’entrée et a la sortie du contrdleur, il revient simplement a choisir les paramétres
Quick et OP. Le parameétre Quick est celui qui permet de jouer sur la rapidité de la
réponse de I’action intégrale alors que le parametre OP est celui du gain proportionnel

quasi-optimal réduit qui joue transitoirement sur la rapidité.
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Figure 8.1 Design général du contrdleur OPI

NB : Pour des questions de simplicité¢ et de comparaison avec un PI classique, nous

n’utilisons pas de boucle d’anti-saturation dans le design de la figure 8.1.

La commande ‘‘ON/OFF”’ permet la mise en fonction de I’OPI quand il est ““ON’’ et son
arrét quand il est ““OFF”’. Cela est nécessaire lors de I’implémentation temps réel afin
d’éviter I’erreur initiale due a I’intégrateur lors des marches-arréts et aussi éviter toute
possibilit¢ de divergence de I’intégrateur due aux signaux parasites pendant que
I’application mécanique est a I’arrét. Le parametre Quick variera en pratique entre 1 et 10
(1=Quick<10), alors que le parametre OP variera en pratique entre 0 et 0.8 (0<OP<0.8)
((8.1) et (8.2)) (cf. section 8.3.2). Les relations mathématiques entre les parameétres de
I’OPI et ceux des PI classiques sont données par les équations (8.3) et (8.4). Nous
conseillons de toujours commencer le design de 1’OPI par le choix du gain intégral qui
est lié¢ directement au temps de montée en régime transitoire et a la poursuite de la
consigne en régime stationnaire. Ensuite, il faut procéder au choix du gain proportionnel
réduit quasi-optimal (OP) qui n’est utile que pour améliorer les performances en régime
transitoire (rapidité, dont le temps de montée, et dépassement). En utilisant la
représentation de la figure 8.1, il est facile d’observer que le bloc intégrateur et le bloc
OP ont la méme entrée et que leurs sorties sont directement additionnées. Par conséquent

si la valeur OP est supérieure a 1, il y aura évidemment une amplification de I’erreur
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ainsi que du bruit additionnel, ce n’est évidement pas le but recherché. Dans la méme
optique, étant donné que 1’action proportionnelle est une chaine d’action directe, alors
I’erreur et le bruit amplifiés perturberont le signal de consigne généré par le PI. L’objectif
important a garder en vue est la génération d’un signal de consigne lisse (qui ne sature
pas surtout pour la génération des tensions de consigne). Si la valeur OP est supérieure a
1, il advient que ’action proportionnelle est prépondérante devant 1’action intégrale. Par
conséquent, si Quick varie entre 1 et 10 (8.1), le critere de convergence de 1’OPI est

toujours assuré par le choix du parameétre OP tel que 0<OP<1 (cf. section 8.3.2).

L’intervalle de départ dans lequel les valeurs de Kp et K; optimaux devraient se trouver
(cf. section 8.1.3) est par la structure de I’OPI réduite a de plus petits intervalles (8.1)-

(8.2) pour la commande vectorielle de la machine asynchrone.

1 < Quick <10 (8.1)

0<OP <0.8 (8.2)
Y .

K, = i- Quick (8.3)

K,=0P K, (8.4)

8.3.2 Parametres des OPI convertisseurs ‘courant-tension’

Dans ce cas-ci, grace aux OPI, les courants Idse et Igse sont convertis en tensions Vdse et
Vgse nécessaires pour I’alimentation en tension de la machine asynchrone sous
commande vectorielle (CIFRO). La grandeur de base a I’entrée est la valeur maximale du
courant nominal de la machine (8.5) alors que la grandeur de base a la sortie est la valeur
maximale de la tension statorique (8.6). Quant au gain Quick, ses valeurs typiques sont 1;
2.5;5; 7.5 et 10. La valeur 10 est celle qui donne une meilleure réponse (8.7), cependant

en pratique le matériel disponible peut limiter la valeur du gain Quick ainsi que celle du
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niveau de saturation. Par exemple, le pas d’échantillonnage de 150us ou 200us utilisé
nous a contraint en pratique a d’adopter un gain Quick=5. En outre, le niveau de
saturation de la tension a été fixé a 170V étant donné que la source programmable ne peut
pas aller au-dela de 170V, ce qui ne permet pas d’effectuer directement une commande
au-dela de la vitesse synchrone de base. Le parametre OP=0.1 est une valeur optimale
typique pour avoir une réaction rapide lors de la commande vectorielle en temps réel
(8.8). Le choix de cette valeur est un compromis entre les tests pratiques et les
simulations. Les simulations faites sur différentes machines et sur toute la gamme de

vitesse de la machine asynchrone prouvent bien que cette valeur est bien adaptée.

En se ramenant aux parametres des PI classiques, les valeurs des parameétres Kp et K; sont
alors données par les équations (8.9) et (8.10). Nous pouvons constater a partir de (8.9) et
(8.10) que les paramétres Kp et K; sont proportionnels a I’impédance de base de la

machine sous contréle vectoriel. Le design commence par la détermination du gain

intégral Kj.

X, =1, =21 (8.5)
Y,=V, =2V, (8.6)
Quick =10 (8.7)
OP =0.1 (8.8)
Ky = Lo Quick (89)

snom

K,=0P K, (8.10)
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Suite a la section 8.3.1, en dressant une famille de courbes des courants Idse et Iqse pour
différentes valeurs de OP a Quick=constante, nous obtenons des courbes similaires a
celles des figures 8.2 et 8.3. Ces courbes ont ét¢ tracées a Quick=1 et a OP variable pour
une machine de 3HP fonctionnant sous CIFRO (figures 8.5 et 8.6) a consignes nominales
du couple et du flux. Nous observons sur lesdites courbes que pour des valeurs OP, tel
que 0<OP<], les courbes sont convergentes et que plus OP>1 plus la convergence (en
temps réel) est moindre (figures 8.2 et 8.3). En particulier sur lesdites figures, nous
remarquons que pour OP=].2 les courbes des courants Idse et Igse ne convergent pas

vers leurs valeurs finales désirées (valeurs de consignes Idse™* et Iqse™).

T
ld=e™
Idse

P=0.01

ldseon_nos

ld=seon_n ol

ld=eop_nq

ldse

oP=0.2 [

Idsen_n 5

ldse n_ns

ldse n_,

Idse (A)

ldsen_4 o

_______________________________________________________________________

time (s}

Figure 8.2 OPI : Courbes de Idse a Quick=1 et a OP variable

T T
— Ilqgse™

— lgse,n_ g 04 H
lasegp_g.05

lasegp_g.0s [

lgase,n_ o4
— lqgse

OPF=0.2

| ———— lasegp_o.s

lqse (A)

—— Ilgse L 4.5

— Iqgse

OoP=1

— lasegp_q.

time (s}

Figure 8.3 OPI : Courbes de Iqse a Quick=I et a OP variable
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8.3.2.1 Equations électriques de la machine : détermination de

quelques grandeurs électriques de bases (vue du stator)

A partir de 1’équation (2.96), un flux de base peut étre obtenu (8.11) et a partir de (8.5)-
(8.6) on tire I’impédance de base (8.12). Pour une machine grand public, le courant a vide
est de 'ordre de la moitié du courant nominal (8.13) (cf. section 10.2, (10.16)). En
général, le coefficient de dispersion magnétique o est tel que: 0.04 < o <0.15 [15],
pour une machine normale ¢ est de 1’ordre de /0% (8.14) en moyenne [88, pp.174]. Pour
les machines de construction rigoureuse ou de grosse puissance, le glissement tout

comme les fuites magnétiques peuvent étre inférieurs a 4%.

La résistance de base, I’inductance de base ainsi que la constante de temps électrique de
base vues du stator sont données respectivement par (8.15)-(8.17). On remarque que la
constante de temps statorique de base est de 75 ms pour les machines fonctionnant a
60Hz et de 90 ms pour les machines fonctionnant a 50 Hz ((8.18)-(8.19)). Il faut donc
environ /00 ms pour magnétiser le stator de la machine a induction en utilisant des
courants, tensions et fréquences nominales (8.20) (Cette notion servira également dans la
nouvelles méthode de découplage un peu plus loin). Toujours dans la méme optique, la
constante de temps des fuites statoriques est environ la moiti¢ de la période du premier

harmonique des tensions et courants a fréquence nominale (8.21).

NB : Une étude faite sur une gamme de machines asynchrones de % HP a 215 HP a
donné un intervalle de 0.0448 a 0.6 s pour la variation de la constante de temps statorique

(8.22).

Viser N2V,
\Pb :\PsMax = i = > (811)
’ o, 2.7,
V VS nom
Z,=—-"t=-= (8.12)

1,

s,nom



I s,nom

Q

o~0.1

Vsnom
R, =0.1-Z,| =012

S,n0Mm

L _ﬁ~ \/E'Vv,nom
’ ]o ﬂ-..fs.[s,nom
_L, 1042
R - f
Tb=£z10'ﬁzo.o75 a 60 HZ
R, 7r-f,
L, 102
T,=—"= =009 a  50Hz
R r-f,
1,~0.1
PR
2 f,

0.0448<T, =—><0.6 pour [I/4HP 215HP]
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(8.13)

(8.14)

(8.15)

(8.16)

(8.17)

(8.18)

(8.19)

(8.20)

(8.21)

(8.22)
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8.3.2.2 Modéle rapproché du premier ordre vu du stator:

découplage

En reprenant ci-dessous 1’équation (3.15), il est possible de la récrire en faisant apparaitre
les termes de découplage (8.23)- (8.24) : c’est une solution rapprochée [23, pp.5-14 et 5-
15][88, pp.173]. Hormis le découplage des termes, les composantes du découplage ont
d’une part un avantage de permettre un démarrage rapide de la machine en aidant a la
magnétisation rapide du stator. Les fonctions de transfert reliant les composantes d-g des
courants et tensions sont alors données en fonction de la constante de temps des fuites
statoriques (8.25)- (8.26). D’autre part, pendant le régime permanent ou certains régimes
transitoires, elles injectent directement sur les tensions de référence des perturbations

issues de la vitesse et des courants mal filtrés.

Méthode usuelle du découplage des termes :

Vdse = (Rv ts-o- Lv) ) ldse + Vdse,coupl

) (8.23)
Vqse = (Rs +s5-0- Ls) ’ lqse + vqse,coupl
avee
. M av.
vdse,coupl = _a)e O Ls ’ lqse + a)e ’ L_r ’ dt
Y, (8.24)
vqse,coupl :a)e O ‘Ls ’ ldse + a)e B
Lr
ainsi, si les couplages sont compensés :
idse _ 1
V 4o R +s-0- L,
A ‘ ‘ 8.25)
lqse 1 (

v R, +s-0-L,

gse
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En pratique, les termes de découplage sont beaucoup plus nuisibles que bénéfiques. Dans
plusieurs travaux on se passe de ces termes afin d’avoir des signaux de consigne plus

propres sans trop perdre en rapidité [12][84][87].

A partir des modéles du régime transitoire vus au chapitre 2 (figures 2.2, 2.3), en se
débarrassant des composantes de découplage (8.24), alors (8.23) sera modifi¢e et
rapprochée raisonnablement par (8.27) d’ou I’on déduit les nouvelles fonctions de

transfert entre les composantes d-g des courants et tensions (8.28).

Nouvelles méthode du découplage des termes :

{Vdse = (Rv ts- Ls ) ) idse

V=R +s-L )i, ®27
i 1

V s B R +s-L,

i | (8.28)
v. — R_+s-L,

8.3.2.3 Fonction de transfert et techniques d’optimisation des PI

De I’équation (8.28), nous pouvons donc récrire chacune des fonctions de transfert liant
les composantes d-g sous la forme (8.29). Le correcteur utilisé est un PI dont les
relations, entre les constantes de temps et les gains du contréleur PI, sont données a

travers cette méthode (8.30)-(8.33).
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F)= — R +R:{TA (8.29)
C(s)= K. (HdeSj (8.30)
C(s)=Kp + KT[ (8.31)
- [i”) (8.32)

C(s)= K, Sf
K, o= 2= (8.33)

Des équations (8.29) et (8.30), la fonction de transfert en boucle ouverte peut se mettre
sous la forme (8.34) ou (8.35). Une forme paramétrique générale peut étre obtenue en

utilisant les relations (8.36)-(8.37).

B,(s)=C(s) -F(s) (8.34)
_ K, (Q+z,-s) 8.35
B,(s) = R, Tl.-s'(l+s'TS) (8.35)
Posons :
R
= s 8.36
x r (8.36)
7, =A-T, AeR,
r,=y-T, yeR, {0} (#37

Alors la forme générale de la fonction de transfert en boucle ouverte est donnée par

(8.38), d’ou I’on déduit la forme générale de la fonction de transfert en boucle fermée
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(8.39) qui peut se mettre sous la forme normalisée (8.40). Ainsi le coefficient

d’amortissement & et la pulsation naturelle ®, sont donnés par (8.41).

Q+2-T, -5)
B = : .
o (5) x-y-T,-s-(1+s-T,) (8.38)
Q+s-4-T,)
B — s
P (5) 1+[(y-x-+/1)-TS]~s+(7/~x-TS2)-S2 (8.39)
1 AT
B.(s)= 2(2‘? 1‘) (8.40)
1+ s+ 2-s2
a)l’l a)l‘l
a)2=—1
n yoxe TS (8.41)
2 _(Gx+ )T,
w

n

Le dénominateur de la fonction de transfert en boucle fermée est généralement optimisé
en procédant a un placement de poles. Pour ce faire, selon [88, pp. 169], on se fixe d’une

part une bande passante définie a partir du temps de réponse désirée et d’autre part on

prend un coefficient d’amortissement & = g (8.42), (cf. section 8.1.2). En combinant

les équations (8.41)-(8.42), et en introduisant la pulsation de coupure ( @ ,, ) intrinseque

au modele rapproché de F(s) (8.29), alors le facteur A peut étre calculé (8.43).

E = 5 (8.42)
s o> K , 1
w; = —5— = L avec @, = —
y-x R T, T
" | (8.43)
A=2-& L5 —y.x avec A >0
®



146

|10g (/1 )| <1 (8.44)

Remarquons que la pulsation naturelle w, est fonction de la pulsation intrinseque @ ,, et

du gain intégral K;. Ainsi en faisant le choix de K; on fixe automatiquement ®,, ce choix
¢tant a priori indépendant de 4 (8.43). En ajustant par la suite la variable 4, on passe de la
position de I’optimum absolu a une position quasi-optimale de la fonction de transfert en
boucle fermée (cf. section 8.1.2). Aussi, la marge de phase est trés peu affectée si 4 est

négligeable ou si 4 varie peu a I'intérieur d’une décade (8.44).

8.3.2.4 Techniques d’optimisation des Pl : cas particuliers

Voyons a présent quelques cas particuliers de design optimal des PI en fonction de la

valeur du parameétre 4.
- 17) - Cas on A =0 : ¢’est le cas o OP=0;

A partir de (8.39)-(8.45), on déduit que la fonction de transfert en boucle fermée peut se
mettre de facon optimale sous la forme d’un filtre passe-bas du type Butterworth de

second ordre en choisissant convenablement le gain intégral Kj (8.46).

A=0 —-> 7,=0P =0 o
1 K :
a)nz:_,a)é:—f avec a)ﬁs= 2
5 R T T, (8.46)
}/ .x = 2
- 2éme) -Casould=/:cestlecasou t,=0P=T,;

C’est aussi le cas de I’annulation exacte du pdle de la fonction transfert en boucle ouverte
par le zéro du correcteur PI (8.47)-(8.48) (cf. section 8.2.2). La fonction de transfert en

boucle fermée revient dans ce cas-ci a celle d’une fonction de transfert du premier ordre
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dont la bande passante et le temps de montée sont déterminés via le choix du gain intégral
K; (8.49). Cette méthode est beaucoup plus utilisée pour des systémes linéaires invariants

dans le temps [88].

A=1 —> 17,=0P =T, (847)
1 K
B (s) = _ i (8.48)
X'7'TS'S RS-S
1
B ()= —L (8.49)
1+ ——-5
K[
-3y Cas oA =y : c'estlecas ot T, =OP =7, = A-T,;

Dans le cas particulier ou 4 est constamment égal a y (8.50), ce qui correspond a I’écriture
souvent utilisée du PI (8.51), la fonction de transfert en boucle ouverte se redéfinit par
(8.52) ainsi que celle en boucle fermée par (8.53) ou I’on peut voir que le parameétre 4 se
retrouve a la fois dans chaque polyndme en (s) de degré supérieur ou égal a 1, aussi bien
au numérateur qu’au dénominateur. L’expression de la pulsation naturelle et celle du
coefficient d’amortissement sont également fonction de 4 (8.54). De ces expressions
(8.54), il est possible de tirer une expression de 4 en fonction x ou implicitement en
fonction du choix du gain intégral K; (ou du paramétre Quick) (8.55). En calculant les
dérivées premiere et seconde de la fonction 4, on constate qu’elle admet un maximum
pour x=1 et un point d’inflexion pour x=2 (8.55). Aprés le maximum, la courbe non
illustrée sera donc en forme de cloche; pour différentes valeurs de coefficient
d’amortissement, il est alors possible de tracer une famille de courbes convergentes

quand x tend I’infini.

L’excursion maximale du parameétre 4 ((8.52)-(8.56)) est donc imposée par le coefficient
d’amortissement si I’on utilise la représentation (8.51). Si I’on tient compte du critére de
placement de pdle usuel (8.52) [88, pp. 169], alors la plage de variation de A sera

restreinte (8.57) : ainsi cette méthode ne donne qu’une zone dans laquelle on peut trouver



148
une solution optimale. Elle s’applique bien a certaines machines mais ne saurait étre
généralisée a toutes les machines. Dans les cas généraux du design du PI ((8.38)-(8.44)),
nous avons bien vu la possibilit¢ d’avoir une solution optimale avec une valeur de 4

proche de 1 a ’intérieur d’une décade (8.44).

A=y —> 1,=0P =17,=1-T, (8.50)
C(s) =K, [MJ (8.51)
7,8
~ Q+2-T,-5)
B,(s) x-A-T,-s-(+s-T,) (8:52)
Q+s-2-T,)
Bris) [0+ x)-2-T, ] s+ -x-T2) s (8.33)
o’ = !

LA TS (8.54)
26 i+ x)A-T, |
a)l’l

X
A=4.
(P
dr _ .52.u
dx (1 + x)3 (8.55)
d*2 , (x-2)
dx? (1+x)4
A =& (8.56)
2
Avew = 0.5 pour & :g (8.57)
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En faisant le choix d’un cas particulier de 1’écriture d’un PI, alors le design du PI exclut
automatiquement d’autres solutions possibles au controle de la machine asynchrone. Il
peut advenir également que ledit choix entraine une non satisfaction possible du design
optimal ou quasi optimal du PI. Cependant, en utilisant le design étendu du contrdleur PI
combiné avec le design de I’OPI, nous obtenons un controleur PI quasi-optimal, voire
optimal. Ceci décrit assez bien le processus de I’OPI et démontre comment obtenir un
bon design du PI a partir des grandeurs fournies par le constructeur de la machine
asynchrone. Cependant, ne perdons pas de vue que la machine asynchrone est fortement
non linéaire et que les différents modeles rapprochés du premier ordre n’illustrent qu’en
partie la réalit¢ des choses. De ce fait, les résultats de simulation ou expérimentaux
obtenus sur des modeles non trop simplifiés ou sur des machines réelles ne doivent pas

étre mis de coté.

8.3.3 Parameétres de I’OPI convertisseur ‘vitesse-couple’

Dans le cas de la régulation de la vitesse d’une machine asynchrone, le couple de
référence est généré par un PI en général. Un design optimal rigoureux du PI veut que les
gains du PI soient fonction de I’inertie totale et du frottement total en temps réel de la
machine. En pratique et en simulation on démontre qu’il n’est point nécessaire d’estimer
I’inertie totale ou le coefficient de frottement total si I’on dispose de capteur de vitesse
précis. Ces estimations n’étant nécessaires que si ’on travaille avec des encodeurs

optique ou magnétique [90, pp.223-267].

Les choix des coefficients de I’OPI se résument donc a :
- prendre la vitesse synchrone comme grandeur de base a I’entrée (8.58)
- prendre le couple nominal comme grandeur de base a la sortie (8.59)

- prendre le gain Quick =10, c’est une valeur typique (8.60)
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- prendre le gain OP=0.8, c’est également une valeur typique qui donne de bons

résultats (8.61)

- prendre -2Yb et +2Yb pour les limites du saturateur favorisant le fonctionnement

jusqu’a deux fois le couple nominal (8.62).

En se ramenant une fois de plus aux parameétres Kp et Ky des PI classiques ((8.63)-(8.64)),
il vient visiblement qu’il est difficile de pouvoir trouver les bons paramétres au pif pour
la régulation de la vitesse de la machine. Cette méthode de design des I’OPI apporte bien
une solution rapide et quasi-optimale au paramétrage des PI classiques pour 1’ingénieur

qui se retrouve face a une régulation de la vitesse d’une machine électrique.

X, = w, = 27 (8.58)
pp
3- Vsnom i Isnom 8.59
Y, =T,, = " (8.59)
b
Quick =10 (8.60)
OP =0.8 (8.61)
V., =127, (8.62)
K ; = Quick - 3 'Vs;lomz ) Is;zo;n (8.63)
4z f pp
Kp=0P-K; (8.64)

8.3.3.1 Détermination du coefficient de frottement de base

Lorsque la machine entraine un couple de charge purement proportionnel a la vitesse,

I’équation de 1’équilibre des couples (2.59) devient alors :
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° de (8.65)
em t % + Kﬁ @

méc

Ainsi en régime permanent cette équation ce réduit a :

T, =0
o =7 (8.66)
Jt do mée__ _ ()
dt
Tem =K ft @ ée

D’ou I’expression du coeefficient de frottement en fonction du couple et de la vitesse :

T em (8.67)

(2]

K 4 = ,
méc

Le design d’une machine asynchrone est toujours fait de sorte a ce qu’elle puisse
entrainer son couple nominal a la vitesse nominale. Nous pouvons ainsi introduire ici un
coefficient de frottement de base en fonction de la vitesse de base (8.58) et du couple
¢lectromagnétique de base (8.59) (voir (8.68)-(8.69)). Ainsi, le coefficient de frottement
nominal est proche du coefficient de frottement de base (8.70); ceci indique une fois de
plus que la machine doit étre convenablement chargée afin que 1’équilibre des couples

soit satisfait, condition sine qua non pour une commande du couple.

En outre, dans le design des machines asynchrones, une conception optimale de la
machine se caractérise par la minimisation des pertes intrinseques, notamment celles dues

au frottement intrinséque : la régle du dixiéme est celle la plus utilisée (8.71).

8.68
K » o= Temb — Temb ( )
@ p 2 syn
K _ 3- Vsnom i Isnom (869)
Sb 2,2 -2
4z ” f pp
K y ~ K » = 3 Vsnom | Isnom (870)
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K;<0.1-Kg (8.71)

En observant les équations (8.63) et (8.64) ainsi que les équations (8.68)-(8.71), nous
constatons bien que le coefficient de frottement de base est automatiquement pris en
compte dans le design du contréleur PI quasi-optimal (OPI) rien qu’en utilisant les

grandeurs de la plaque signalétique de la machine asynchrone.

8.3.3.2 Design classique du contréleur Pl de vitesse

Si le modele mécanique de la machine chargée est connu avec précision, la régulation de
la vitesse et la méthode du design du PI classique se fait par 1’annulation exacte du pdle
de la fonction de transfert mécanique de la machine (fig. 8.4). La constante de temps
mécanique €tant le plus souvent lente devant les constantes de temps ¢€lectriques, alors
c’est le pole mécanique dans le demi-plan gauche, qui est le plus proche du demi-plan
droit, qui devra étre compensé d’ou ’'usage du schéma de la figure 8.4 [22][72]. Ceci est

fait en supposant que les filtres des signaux ainsi que I’onduleur sont parfaits.

TLo

* *
me ol |em Wimec

1
Jt'S+Kﬁ

Figure 8.4 Méthode classique de la régulation de la vitesse mécanique

La fonction de transfert de la machine chargée, donnée par 1’équation (2.59) peut se

mettre sous la forme telle indiquée a la figure 8.4 et par (8.72). Le pdle de la fonction de
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transfert mécanique doit étre compensé par le zéro du PI (8.73), ceci est rendu possible

pour un retard 7 ; égal a la constante de temps mécanique équivalente 7, (8.74)-(8.75).

1

K
I+ s - :
K fi
K
B, (s) = I (8.73)
f .
o, (8.74)
T m = % P
ry=1, (8.75)

En reégime permanent (équilibre des couples), les constantes de temps 7, et 7, (8.75)

n’interviennent pas dans la régulation. En général, dans les entrainements a vitesse
variable, les industriels ou chercheurs s’intéressent davantage a respecter la contrainte
relative au dépassement. Ils se fixent un temps de démarrage (stabilisation) selon la

priorité sur 1’allure de la vitesse ou sur I’allure du couple électromagnétique :

- Si la priorité est mise sur I’allure de la vitesse, le temps de démarrage sera rapide.
Ainsi, ¢’est une commande de vitesse qui est faite au détriment de la réponse du
couple électromagnétique. Par conséquent, I’allure du couple sera pleine de
discontinuités; le controleur PI de vitesse aura donc besoin d’un saturateur et

d’une boucle d’anti-saturation.

- Si la priorité est mise sur 1’allure du couple alors le temps de démarrage est moins
rapide que dans le cas précédent. Ainsi, 1’allure du couple électromagnétique de
consigne et celle du couple mécanique seront de profil lisse et doux, ce qui répond
bien a la définition de la commande vectorielle [5]. Ainsi, le PI convertisseur
“‘vitesse-couple’” ne se sature que trés rarement et revient toujours en mode

normal apreés de bref régime transitoire : une boucle d’anti-saturation n’est donc
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pas nécessaire aussi longtemps que la chaine de régulation est fermée (mesure

disponible en tout temps : pas de faille dans la chaine de retour).

NB : Dans plusieurs articles scientifiques, il est facile de constater que plusieurs
travaux de recherches portent sur la commande de la vitesse et non sur la
commande du couple. La commande vectorielle étant plus optimale que les
techniques de commande scalaires et 1’autopilotage fréquentiel, alors lesdits
travaux utilisent la topologie du flux orienté juste pour montrer qu’ils réduisent les
pertes de la machine. Ils présentent une allure trés satisfaisante de la vitesse sans
pour autant présenter 1’allure du couple qui est saccadée et moins performante.
Notons également que les capteurs de vitesse mécanique sont plus répandus que
les capteurs de couple, ceci améne certains chercheurs ou industriels & ne

représenter que ’allure de la vitesse.

Dans les cas ci-dessus, on s’arrange d’habitude a avoir une réponse en vitesse de
la machine en boucle fermée plus rapide que celle de la machine en boucle
ouverte. Cela entre en ligne de compte dans les performances que peut procurer le

PI dans la régulation de la vitesse.

Se fixer un temps de démarrage, c’est se fixer implicitement un temps d’établissement et
une valeur d’inertie équivalente ((8.30)-(8.33), (8.73)-(8.75)). En général, le design d’un
PI de vitesse peut se faire sans effectuer préalablement une mesure expérimentale de

I’inertie totale (exemple : cf. sections 8.2.1 et 8.2.4).

La constante de temps intégrale est inversement proportionnelle au gain intégral (8.33).
Si les grandeurs d’entrée et de sortie sont de méme nature, alors le gain intégral K; est un
terme fréquentiel (8.31)-(8.33) et le gain proportionnel Kp est un coefficient pur. Aussi,
il est possible de remarquer que le gain proportionnel est proportionnel au gain intégral
((8.4), (8.10) et (8.64)) et que par conséquent le gain intégral est le plus important dans le
design du PI. Ainsi, il est beaucoup plus légitime de commencer le design du PI par le

choix du gain intégral.
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La fonction de transfert en boucle fermée de la figure 8.4 issue des équations ((8.72)-
(8.75)) peut se mettre sous la forme (8.76) qui est fonction du frottement total équivalent
et du gain intégral. Cette expression est indirectement indépendante de 1’inertie totale de
la machine. Cette forme est similaire a celle de I’équation (8.49) correspondant au cas de
I’annulation exacte du pole. Les conclusions sont similaires, nous ne représentons pas les

autres cas particuliers dans cette section (cf. section 8.3.2).

| (8.76)

B,(s)=
S/ Kﬁs

1+
K
Remarque : Une observation de 1’équation (8.33) laisse voir une similitude avec le

design de ’OPI ((8.3) et (8.4), (8.9), (8.10), (8.63) et (8.64)). La constante de temps 7 ;

et le gain proportionnel Kp ne servent qu’a la rapidité de la réponse en régime transitoire;
par contre en régime permanent le gain proportionnel entraine une injection des
perturbations dans le signal généré a la sortie du PI, ceci est d’autant plus important que

le gain proportionnel est élevé.

NB : L’objectif de ce chapitre n’est pas de faire une étude exhaustive du design optimal
d’un PI ou de redémontrer les méthodes de design des PI qui ont fait 1’objet de plusieurs
¢tudes et écrits depuis déja six décennies. Nous incitons plutot la vigilance et la curiosité
du lecteur a savoir qu’il existe d’autres méthodes de design quasi-optimal ou optimal
d’un contréleur PI pour un systéme donné qui sont différentes de celles couramment

enseignées. Nous invitons donc le lecteur a avoir un champ de vision plus large.

Cette nouvelle approche que nous introduisons dans ce chapitre différe de la méthode de
Ziegler-Nichols car ce dernier commence son design d’un PI par le choix du gain
proportionnel. Notons que, la méthode de Ziegler-Nichols et les méthodes qui en
découlent conduisent trés souvent a 1’utilisation d’un saturateur et d’une boucle d’anti-
saturation afin de réduire les dommages lors du réglage des gains ou lors du

fonctionnement du systéme.
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Le concept des controleurs PI quasi-optimaux que nous proposons est validé a travers
différents types de tests avec ou sans régulation de la vitesse et surtout dans la régulation
des courants d’axes d-q. Notre contribution au design quasi-optimal des controleurs PI
permet a quiconque de faire un design satisfaisant d’un contréleur PI a gains fixes en vue
d’une commande de machines électriques. En outres, cette contribution développe la
pensée critique du lecteur et le pousse a améliorer davantage sa méthode de design du PI

a gains fixes ou a gains adaptatifs.

8.4 Commande vectorielle de la machine asynchrone
alimentée en tension avec imposition du courant utilisant
des OPI

Dans cette section de la thése, nous allons présenter quelques résultats de simulations et
expérimentaux prouvant la précision obtenue lors de la combinaison de nos OPI
convertisseurs courants-tensions et vitesse-couple. Les fonctionnements en basses,

moyennes et hautes vitesses seront abordés.

8.4.1 Commande vectorielle sans régulation de vitesse

Dans la structure de base de la commande vectorielle a orientation du flux rotorique de la
machine asynchrone, le contréleur a flux orienté utilise des consignes de flux et de couple
avec pour objectif d’atteindre en régime permanent lesdites consignes. Un onduleur de
tension utilisant des consignes triphasées de tension et une technique de modulation de la
largeur de I’impulsion (MLI ou PWM) est utilisé pour alimenter la machine. Le modé¢le

moyenné dans un tel cas peut étre donné par le schéma de la figure 8.5.
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Le flux rotorique de consigne (2.96) est accompagné d’une table de défluxage réduite
pilotée par la vitesse mécanique afin d’assurer un bon fonctionnement au-dela de la

vitesse de base.

Comme vu précédemment dans le chapitre 3 ( section 3.3.1), le controleur de flux orienté
de la machine alimentée en tension (fig. 3.9) peut étre simplifié a travers 1’utilisation de
PI pour assurer la génération des tensions d-q de consigne (adaptation courant-tension)
(fig. 8.6). Le controleur ainsi obtenu utilise un retour des courants statoriques et n’est

sensible qu’aux variations de I’inductance et de la résistance rotorique.

Les résultats des simulations permettent effectivement de voir que I’orientation du flux
rotorique est maintenue a travers une commande du couple a flux constant pour le
fonctionnement en dessous de la vitesse de base (fig. 8.7 et 8.8). Sur la figure 8.7, la
machine démarre avec un couple de consigne de 1Nm soit 10% du couple nominal, c’est
donc un fonctionnement en faible vitesse; a t=5s la consigne du couple passe a 50% du
couple nominal, puis a -50% du couple nominal a t=12s. L’essentiel a retenir est que le
couple de la machine rejoint toujours sa consigne (fig. 8.7) et que le flux demeure égal a

sa consigne en régime établi (fig. 8.8).

Dans le cas des figures 8.9 et 8.10, nous avons d’une part un fonctionnement au dessus de
la vitesse de base entre 0 et 12s avec une inversion de vitesse a t=6s et d’autre part un
fonctionnement a tres faible vitesse 12s<t<20s. Comme, nous pouvons le voir sur ces
figures, quand la vitesse de la machine est supérieure a la vitesse de base, il y a défluxage
(fig. 8.10) mais cela n’empéche aucunement que les consignes de flux et de couples

soient atteintes assurant ainsi 1’orientation du flux rotorique.
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8.4.2 Commande vectorielle avec régulation de vitesse

A travers cette section nous validerons le fait que le contrdleur a flux rotorique orienté a
base du choix optimal des paramétres du PI (fig. 8.6) est tout aussi stable et efficace dans
une régulation de la vitesse mécanique (fig. 8.11). En outre, I'utilisation de 1’OPI
convertisseur vitesse-couple assure effectivement un dépassement optimal de 1’ordre de
5% (fig. 8.12) sur la vitesse et demeure efficace aussi bien en faibles vitesses qu’en
hautes vitesses (fig. 8.14). Enfin, ce controleur a flux rotorique orienté¢ de la figure 8.6
permet la conservation du découplage entre le flux et le couple (fig. 8.13- 8.15), malgré

I’utilisation de 1’OPI convertisseur vitesse-couple.
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8.4.3 Résultats expérimentaux de la commande vectorielle avec

régulation de vitesse

Les résultats expérimentaux viennent confirmer le choix optimal des paramétres de I’OPI
adaptateur vitesse-couple et ceux des OPI adaptateurs courant-tension. Les figures 8.16,
8.18 et 8.20 donnent les réponses de vitesse a des consignes de vitesse au démarrage (50
rad/s), en ligne (100rad/s) ou une inversion de vitesse (-50rad/s) respectivement. Quant
aux figures 8.17, 8.19 et 8.21, elles démontrent que les OPI convertisseurs courants-
tensions sont rapides et précis dans la poursuite au démarrage et en ligne des variations
de consigne des courants d’axes d et q. Ces résultats ont été prélevés sur une machine
asynchrone de 4 HP de Lab-Volt, alimentée par une source programmable (LING)
pilotée par dASPACE.
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Figure 8.16 CIFRO tension-OPI, régulation de la vitesse au démarrage
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Figure 8.17 CIFRO tension-OPI, controle des courants Idse et Iqse au démarrage
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8.5 Commande vectorielle de la machine asynchrone
alimentée en tension avec imposition du courant utilisant

des comparateurs a hystérésis

Un premier objectif dans cette partie est de démontrer une fois de plus que le traditionnel
controleur PI de vitesse peut étre paramétré en utilisant le choix optimal des gains
proportionnel et intégral grace a notre méthode de design. Ainsi, comme visualisé sur la
figure 8.22, le controle de la vitesse est fait sans dépassement ou au plus avec un
dépassement de I’ordre 5% de I’échelon. Ceci est valable que ce soit au démarrage de la
machine, lors d’un échelon de vitesse en marche ou tout simplement lors d’une inversion
de la consigne de vitesse. Les courbes du flux et du couple de la figure 8.23 démontrent
une fois de plus que leurs consignes sont atteintes en régime établi. Le découplage du

flux et du couple est alors conservé.

Un second objectif est de faire ressortir les limites de performance de la CIFRO en hautes

et faibles vitesses. En effet, si le défluxage n’est pas convenable, la machine n’atteindra
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pas la vitesse de consigne haute vitesse étant donné que la tension du bus cc est limitée
(fig.8.24). Aussi, il peut y avoir régulation de vitesse sans que le couple éployé par la
machine n’atteigne sa consigne. Dans un tel cas, il n’y a pas de commande vectorielle,
cependant, il y a une régulation de vitesse. De ce fait, la régulation de la vitesse
n’implique pas forcément qu’il y a commande vectorielle méme si un controleur a flux
orienté est utilisé (fig. 8.24-8.27, 0<t<2s). Ce phénomene, est observable également en
moyenne vitesse si la machine n’est pas convenablement chargée. La figure 8.24 montre
qu’avec les HSF a base de filtres passe bas, il est possible d’extraire un signal lissé
proche du premier harmonique et que ’amplitude de ce fondamental décroit au fur et a
mesure que la vitesse de rotation de la machine diminue. Pour des cas de fonctionnement
en dessous du dixieme du couple nominal (ou dixieéme de la vitesse nominale) les figures
8.24-8.27 démontrent ¢galement une baisse des performances de la CIFRO entre t=4s et
t=6s. Cela se traduit par une oscillation du couple et du flux (fig. 8.26-8.27) (chattering).
La machine se sature étant donné que le flux instantané dans chacune de ses phases est
excessif. Le fondamental de la tension de 1’axe d est noyé dans le bruit de commutation
(harmoniques, fig. 8.24). Il faut alors augmenter les fréquences de commutation des

interrupteurs de puissance ou tout simplement réduire le niveau de tension du bus cc (fig.

8.27 ; 4s<t<6s).
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Figure 8.22 CIFRO tension avec comparateur a hystérésis et régulation de vitesse
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8.6 Conclusion

Tout en rappelant que 1’objectif de la commande vectorielle est de controler le couple de
facon optimale et indépendante du flux, nous démontrons qu’il est possible de concevoir
un contrdleur de vitesse basé sur les grandeurs de la plaque signalétique de la machine.
Ledit contrdleur est fait sous une forme similaire au modele réduit (pu). Ceci permet un
changement rapide de la machine par un simple technicien dans une chaine industrielle
(ou un mécanicien pour les locomotives électriques ou hybrides) en cas de panne, sans

avoir a réajuster de fagon laborieuse les parametres du PI contenu dans ce controleur.

Le contréleur a flux rotorique adaptatif que nous avons réalis¢ permet également
I’estimation de la résistance rotorique en présence des controleurs PI optimisés. Il en est
de méme pour Destimation de la résistance statorique, du flux et du couple
¢lectromagnétique. Le controle de la vitesse est aussi performant en basses, moyennes et

hautes vitesses quel que soit le mode d’alimentation de la machine (cf. annexe E).

Au vu du design des OPI, une meilleure compréhension et une autre vision dans le choix
des parametres des PI classiques se dégagent. Il n’est donc pas nécessaire de mesurer la
constante de temps mécanique de la machine avant de confirmer que le choix des

parametres du contréleur PI est quasi-optimal.

Ces designs ont ét¢ validés par simulation et par expérimentation en temps réel. C’est une
méthode rapide et stire fonctionnant directement avec les paramétres nominaux fournis
par le constructeur de la machine. Cette méthode est plus rapide et plus performante que
la méthode des essais-erreurs de Nichols et Ziegler, la méthode théorique d’annulation
exacte du pole via le zéro du PI et la méthode d’optimisation de Simulink/Matlab

(Simulink Response Optimization/Control Systems Demos, PID tuning or tracking).

N.B. : Quick est un terme fréquentiel et selon le théoreme de Nyquist-Shannon, il doit étre
inférieur a la moitié¢ de la fréquence d’échantillonnage de 1’intégrateur discret (cf. figure

8.1).
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Chapitre 9 - Commande vectorielle adaptative a flux rotorique

orienté sans capteur mécanique de vitesse

La tendance en industrie depuis bientot deux décennies est de remplacer les commandes
vectorielles usuelles a base de capteurs mécaniques ou optiques [16]-[21][29]
[65][66][91][92] de vitesse par des techniques de commandes vectorielles plus modernes
sans capteur physique de vitesse ou de position [39][93]-[106]. En industrie et en
recherche, les génératrices tachymétriques, les encodeurs optiques et les résolveurs sont
les trois types de capteurs a partir desquels est mesurée ou déduite la vitesse mécanique

[107].

Le colit des capteurs physiques de vitesse est d’autant plus exorbitant que le capteur est
précis; ce cout peut étre quelques fois plus élevé que celui de la machine asynchrone pour
des applications standards de faibles puissances (<3kW). Les questions d’encombrement
ou d’optimisation des dimensions physiques des systémes industriels ou de locomotion
ne donnent pas souvent une place aux capteurs physiques de vitesse, sans oublier
certaines raisons de design et I’étendue de mesure (plage de vitesse) limitée des capteurs

usuels (cf. annexe F).

Dans la littérature, la plupart des estimateurs de vitesse mécanique de la machine
asynchrone sont largement dépendants des parameétres de la machine et les tests de
validation sont effectués pour des fonctionnements au voisinage de la vitesse de

synchronisme ou de la vitesse nominale de la machine asynchrone [5].

En général, les différents algorithmes sont complexes, nécessitant des temps de calcul

non négligeables, ce qui n’est pas favorable pour des applications temps réel a moins que
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I’on dispose de systémes multiprocesseurs performants ou que 1’on fasse des

implantations sur des circuits FPGA ou mieux VLSI.

Les erreurs faites sur I’estimation de la vitesse sont trés grandes en basse vitesse, étant
donné que la génératrice tachymétrique est elle-méme une machine ¢€lectrique [104][107].
Aussi, la commande avec des capteurs optiques (encodeurs optiques) se heurte a des
erreurs non négligeables a basse vitesse et surtout lorsque ces capteurs sont de
conceptions moins précises [107]. Les interpolations deviennent difficiles, cela nécessite
souvent une estimation de I’inertie et du frottement visqueux équivalents [90, pp.223-

267][108]-[113].

A T’heure actuelle, la problématique est d’avoir des estimateurs de vitesse pouvant
fonctionner sur une grande plage de vitesse en 1’occurrence a faible vitesse, trés peu

sensibles aux variations des parameétres de la machine et utilisables en temps réel.

En ce qui concerne nos travaux de recherche, nous avons réussi a mettre en place des
estimateurs précis de la vitesse synchrone d’une machine asynchrone a partir des tensions
et courants statoriques; lesdits estimateurs sont utilisables a faible vitesse tout comme au-
dessus de la vitesse de base. Moyennant quelques petits apports judicieux nous
transposerons le principe de ’EVBO basé sur le module a un EVBF (en boucle fermée).
Plusieurs possibilités nous sont offertes pour réaliser une commande vectorielle sans
capteur mécanique de vitesse, cependant nous utiliserons cette méthode simple et

originale en boucle fermée, faite a partir du principe d’un EVBO basé sur le module.

Afin d’avoir une référence comparative pour les résultats de simulation présentés, nous
présenterons les courbes de la vitesse estimée et celle de la vitesse mesurée. Aussi, pour
vérifier la stabilité et les performances de nos structures de commande sans capteur de
vitesse, nous les avons appliquées a des commandes vectorielles sans régulation de la

vitesse et ensuite a des commandes vectorielles avec régulation de la vitesse.

Des notions de commande vectorielle avec autopilotage explicite ou implicite seront
abordées ce qui nous permettra d’introduire 1a également une méthode auto adaptative

vis-a-vis de la variation de la résistance rotorique.
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Notons que, toujours dans le cadre de la similitude de la IRFOC et de la commande de la
machine cc. a excitation séparée, le flux dans la machine asynchrone sera maintenu a sa
valeur nominale pour des fonctionnements en dessous de la vitesse de base synchrone et

un affaiblissement de champ sera effectué¢ dans le cas contraire.

9.1 Commande vectorielle adaptative sans capteur mécanique

de vitesse

Dans la commande vectorielle a flux rotorique orientée sans capteur mécanique de
vitesse, les travaux présentés dans les articles scientifiques et les livres sont faits avec une
régulation de la vitesse. La stabilité¢ de la CIFRO dans ces applications est assurée par le
contrdleur de vitesse, ce qui ne permet pas d’aprés nos investigations de faire un design

performant de la commande sans capteur.

La méthode pragmatique de réaliser une CIFRO sans capteur de vitesse doit se faire en
partant du fait qu’a l’origine la CIFRO est réalisée en tenant compte seulement des
consignes de couple et de flux. Par ailleurs, il faut se rappeler qu'un capteur de couple est
beaucoup plus onéreux qu’un capteur de vitesse et par conséquent le controleur de vitesse
sert de moyen indirect au controle du couple. En plus, le contrdle de la vitesse n’implique

pas forcément une orientation du flux et du couple.

En faisant un design correct de 1’estimateur de vitesse avec des consignes de flux et de
couple seulement, il est alors possible d’appliquer la boucle de vitesse afin d’assurer que
la machine démarrera quel que soit le couple mécanique de charge inférieur au couple
maximal. En simulation avec les méthodes de CIFRO classiques, on voit que la machine
tourne quelle que soit la consigne de couple, ce qui n’est pas le cas en pratique.
Rappelons qu'une machine ne démarre que si le couple électromagnétique est supérieur
au couple mécanique (résistant) et que le fonctionnement n’est stable qu’a I’équilibre des

couples (2.59).
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Les figures 9.1 et 9.2 sont des schémas simples de la CIFRO sans capteur utilisant une
consigne de vitesse. Que ce soit lors des simulations en valeurs moyennées, avec des
PWM ou des comparateurs a hystérésis, nos algorithmes de CIFRO sans capteur

mécanique se sont avérés précis. Les détails de concept sont donnés tout au long de ce

chapitre.
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Figure 9.1 CFO tension Hystérésis, commande vectorielle adaptative sans capteur
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9.1.1 Design des contréleurs a flux rotorique orienté sans capteur

mécanique de vitesse

Nous présentons, dans cette section deux topologies de controleurs a flux rotorique
orienté sans capteur mécanique de vitesse et nous démontrons de fagon progressive que

lesdits contrdleurs sont adaptatifs.

Une observation rapide de la figure 8.24 montre qu’en faisant une CIFRO de la machine
alimentée en tension utilisant des comparateurs a hystérésis et une régulation de la

vitesse, il y a une proportionnalité entre 1’amplitude de la tension extraite avec un LPF-
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HSF et la vitesse mécanique (similarité a un V/f). Un EVBO basé sur le module est donc
utilisable ici, d’autant plus que la valeur du flux est maintenue égale a sa valeur de
consigne. L’ensemble régulation du flux et estimation de vitesse bas¢ sur le module peut
étre considéré comme un estimateur de vitesse en boucle fermée (EVBF). La figure 9.3
est le schéma interne du controleur a flux rotorique orienté de la figure 9.2 avec

’utilisation des controleurs OPI vus au chapitre précédent.

Les figures 8.24 et 8.25 montrent bien une relation entre le module de la tension et la
vitesse mécanique, pour ce faire le module de la tension doit avoir un profil lent tout
comme la vitesse sur la figure 8.25. Il est important que le controleur PI de vitesse soit
bien paramétré de fagon a ce que la variation du module de la tension se fasse avec un
profil lent lors des échelons décroissant de la consigne de vitesse. Il suffit pour cela de

réduire le gain K; du PI en réduisant le gain Quick.

Deux topologies de ’EVBF sont décrites par les schémas internes des figures 9.4 et 9.5.

Ainsi I’autopilotage fréquentiel sera dit :

e Explicite si la pulsation de glissement (4.11) est clairement additionnée avec la
pulsation issue de 'EVBF (fig. 9.4) pour former la pulsation électrique. Dans
cette structure de I’EVBF, la vitesse générée est directement la vitesse mécanique.
Cette structure est dépendante de la résistance rotorique (4.11) si I’on tient a avoir
une vitesse mécanique estimée conforme a celle mesurée. En général,
I’autopilotage explicite est le plus utilis¢ dans la commande de la machine

asynchrone.

e Implicite si la pulsation électrique est directement générée par ’EVBF (fig. 9.5)
et que la pulsation mécanique est déterminée en déduisant la pulsation de
glissement de celle de la pulsation électrique. Cette structure montre bien qu’il est
possible d’assurer une orientation du flux rotorique de fagon indépendante de la
résistance rotorique. Par conséquent, la résistance rotorique n’est donc nécessaire
que pour I’estimation de la vitesse mécanique en vue d’une régulation ultérieure
de la vitesse mécanique. L’orientation du flux sans capteur de vitesse est donc

adaptative (fig. 9.5) aux faibles variations de R,.
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Nous présenterons dans les sections qui suivent quelques résultats de simulation ou

d’expérimentation qui valident bien cette nouvelle approche.

Dans le chapitre suivant nous verrons des méthodes d’estimation des résistances, ce qui
permettra de rendre plus robuste 1’estimation de la vitesse mécanique avec ces topologies.
La topologie implicite est tres intéressante étant donné qu’elle évite le cumul d’erreur
comme dans le cas de la topologie explicite. En effet, avec la topologie implicite, les
erreurs sur I’estimation de R, n’influent que trés faiblement sur la vitesse mécanique
estimée. En outre, I’erreur relative sur la vitesse estimée est plus faible que celle des

capteurs de vitesse (génératrice tachymétrique).

9.1.2 Résultats expérimentaux : CIFRO explicite avec R, et R

connues

Lors de tests temps réel des algorithmes implantés sur dSPACE avec la source
programmable (LING) et les machines Y4 HP disponibles au laboratoire, nous avons

obtenu des résultats satisfaisants.
Démarrage :

Au démarrage, le flux rotorique estimé par le modele de référence poursuit bien sa
consigne (fig. 9.6); les courants des axes d-q poursuivent correctement leurs consignes
(fig. 9.7); aussi la vitesse générée par ’EVBF poursuit bien la vitesse de référence (fig.
9.8) et nous pouvons également constater que la vitesse mesurée est bien égale a la

vitesse générée par I’EVBF a partir de 50% de la vitesse de référence.
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Inversion de vitesse :

Les figures 9.9 et 9.10 montrent bien que la relation entre ’amplitude de la tension
statorique et la vitesse générée par I’EVBF demeure lors d’une inversion de la vitesse.
Aussi, la vitesse mesurée présentée sur la figure 9.10 montre qu’elle est égale a la vitesse
générée par ’EVBF en régime quasi stationnaire. En régime transitoire, la vitesse
générée par I’EVBF est différente de la vitesse mesurée étant donné que c’est elle qui
varie rapidement afin d’imposer a la machine I’allure de sa vitesse. Cela facilite le
démarrage et I’inversion de vitesse rapides de la machine. Pour mesurer la vitesse de la
machine, on peut associer a cet estimateur (EVBF) un EVBO comme au chapitre 6 a

partir duquel on déduira le glissement bien connu ici.
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Figure 9.9 CFO tension sans capteur : courbes de la tension statorique mesurée dans
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Figure 9.10 CFO tension sans capteur : courbes des vitesses mécaniques estimée,

mesurée et de la consigne :
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Variation de vitesse des faibles aux moyennes vitesses :

Cet algorithme est également fonctionnel pour des vitesses au-dessus de 10% de la
vitesse de synchrone de base de la machine. La figure 9.11 donne I’allure de la vitesse a
10 rad/s et a 100 rad/s, quant a la figure 9.12 elle donne 1’allure des tensions statoriques
mesurées lors de ladite variation de consigne de vitesse. Les courbes des courants d’axes
d et q (fig. 9.13) ainsi que celle du flux rotorique (fig. 9.14) montrent bien que les valeurs

mesurées poursuivent bien leurs consignes apres un bref régime transitoire.
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Figure 9.13 CFO tension sans capteur : courbes des courants Idse et Iqse dans le

repére lié au champ tournant en basses et moyennes vitesses.
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9.1.3 Résultats expérimentaux : CIFRO implicite avec R, et R
connues

En simulation tout comme en expérimentation, la CIFRO explicite et la CIFRO implicite
se sont avérées conforme aux résultats escomptés. Nous présentons dans cette section

quelques résultats expérimentaux qui corroborent bien notre these.

Démarrage :

Au démarrage, le flux rotorique estimé poursuit bien sa référence (fig. 9.15); il en est de
méme pour les courants d’axes d-q (fig. 9.16) et de la vitesse (fig. 9.17). Une remarque
essentielle faite lors de I’'implantation de la CIFRO en général est que les erreurs de
déphasage introduites par la chaine de mesure, I’onduleur ou la charge de la machine
peuvent introduire des erreurs dans 1’égalité¢ entre le couple de consigne généré par le
controleur de vitesse et le couple estimé. Il faut donc charger convenablement la machine

et vérifier que les tensions et courants de référence sont bien en phase avec ceux mesurés.
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Au besoin, il faut compenser les erreurs de phase afin d’avoir une estimation correcte du

couple (fig. 9.18).
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Figure 9.18 CFO tension sans capteur : courbes du couple électromagnétique de
référence et du couple estimé. - Démarrage

Inversion de vitesse :

Lors d’une inversion de la vitesse, le flux dans la machine change de sens, cela se traduit
par un passage par zéro (au champ rémanent prés) d’ou I’allure de la courbe du flux
rotorique (fig.9.19). Le couple électromagnétique tend vers sa référence (fig. 9.20), les
courants d’axes d-q poursuivent leurs références (fig. 9.21) sans oublier la vitesse générée
par PEVBF qui poursuit bien sa consigne (fig. 9.22). En somme, toutes les grandeurs

régulées poursuivent bien leurs consignes.
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Figure 9.19 CFO tension sans capteur : courbes du flux rotorique et de sa consigne. —
Inversion de vitesse
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9.1.4 Commande vectorielle adaptative sans capteur de vitesse

Dans cette section, nous démontrerons de facon succincte comment réaliser une CIFRO
implicite adaptative a la variation en ligne de la résistance rotorique. Pour ce faire, nous
utiliserons une commande adaptative indirecte avec modele de référence, le modele de
référence étant ici le modele de la machine asynchrone alimentée en courant dans le

référentiel 1i¢ au rotor déja vu au chapitre 3.
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Figure 9.23 CFO tension sans capteur : Contréleur adaptatif a flux rotorique orienté

avec EVBF et compensation du glissement dii aux variations de R,
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Notons que lorsque ’on fait de la commande vectorielle sans capteur mécanique, il est
impossible d’estimer a la fois la vitesse et la résistance rotorique avec précision [90]. La
valeur de la résistance rotorique n’est nécessaire que pour calculer la valeur exacte de la
pulsation de glissement, en controlant déja la pulsation de glissement via 1’estimateur de
vitesse, il advient que le contrdleur de vitesse soit prépondérant sur le controleur de la
résistance rotorique. Ainsi, nous estimerons la vitesse avec précision et quant a la
résistance rotorique nous compenserons ses effets afin de réduire I’erreur sur la vitesse
générée par ’EVBF. Toutefois, retenons que 1’orientation du flux rotorique est conservée
¢tant donné que le module du flux est régulé et que la pulsation électrique générée reste
correcte en régime établi. Cela se clarifie trés bien avec les résultats de simulation

(figures 9.24 — 9.30) et les résultats pratiques (figures 9. 31 — 9.35).

Pour le méme profil de variation de la résistance rotorique en basse et en moyenne
vitesses (figure 9.24), nous observons en premier temps les résultats sans compensation
de la résistance rotorique (figures 9.25 — 9.27) et dans un second temps ceux avec la
compensation de résistance rotorique (fig. 9.28 — 9.30). Sur la figure 9.24, la variation de
la résistance Rr se fait en rampe au départ et de facon abrupte ensuite; sur I’intervalle [0,
30 s], la machine roule en basse vitesse (18 rad/s) et sur I’intervalle [30, 55 s], elle roule
en moyenne vitesse (100rad/s) (figure 9.27). La figure 9.25 montre qu’en basse ou
moyenne vitesse, le module du flux rotorique estimé poursuit bien sa consigne; cela est
normal d’autant plus que nous régulons le flux dans la machine. La courbe du couple
électromagnétique (figure 9.26) montre également qu’avec notre controleur CIFRO,
I’orientation du flux et couple demeure méme en absence de compensation de Rr. En
effet, en basse ou en moyenne vitesse, nous pouvons constater sur la figure 9.26 qu’en
régime permanent le couple atteint toujours sa consigne. Rappelons que la variation de la
résistance rotorique de la machine asynchrone a cage se fait toujours avec un profil tres
lent. De ce fait, en faible tout comme en moyenne vitesse, le couple €électromagnétique va
poursuivre de trés pres sa consigne. Sur la figure 9.27, nous pouvons voir les allures de
courbes de la vitesse mécanique sans compensation de R, en basse et en moyenne vitesse.
L’erreur relative commise sur 1’estimation de la vitesse est de I'ordre du glissement
nominal de la machine et la variation de 50% de la résistance rotorique entraine a peine

1% de variation supplémentaire sur la vitesse mécanique. Pour pouvoir détecter une
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variation, il faudrait avoir en pratique un capteur mécanique de précision supérieure a 1%
ce qui n’est pas de la gamme des capteurs industriels de vitesse et encore moins des

capteurs du grand public.

En conclusion, cette méthode démontre de facon claire, que pour les machines de
puissances €levées, ou la résistance rotorique est trés négligeable devant I’impédance de
base de la machine, nous n’avons pas besoin d’identifier la résistance rotorique afin de

faire une commande vectorielle adaptative sans capteur.

0.65 T T T T T T T T :
: : : : : : : : Rr-MAS
(I = T e S s ST doomom- i e S PR —
L R R e e e B et —
< 05 ____________________________________ —
L T o L Rt T e e e —
0.4 l |
u] 5 10 15 20 25 =0 35 40 45 a0 25
temps (s)
Figure 9.24 CFO tension sans capteur : variation de R, dans la MAS
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Figure 9.25 CFO tension sans capteur : courbes du flux sans adaptation de R,
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Figure 9.27 CFO tension sans capteur : courbes de la vitesse sans adaptation de R,

Apres avoir vu la commande adaptative a flux rotorique orienté sans capteur et sans
compensation de la résistance rotorique, nous abordons maintenant le cas de la
commande sans capteur et avec compensation de la résistance rotorique. La
compensation de la résistance rotorique, intervient juste pour réduire I’erreur commise

sur la valeur de la vitesse mécanique.

La figure 9.28 montre que, pour le méme profil de variation de R, que ci-dessus, la
compensation de la résistance rotorique ne suit pas exactement le profil de variation de
R,. Aussi, cette compensation est fonction de la variation de la consigne de vitesse.

Comme précédemment énoncé, I’EVBF en cascade avec la boucle de vitesse agissent sur
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le controle de la pulsation de glissement, le PI compensateur de R, n’a donc pas une
action prépondérante sur le PI principal de régulation du flux et le PI secondaire de

régulation de la vitesse.

La régulation du flux rotorique assure toujours le maintien du flux dans la machine a sa
valeur de consigne, ainsi les courbes de la figure 9.29 démontrent une fois de plus que
I’orientation du flux et du couple se conserve tout comme sur la figure 9.26. Le contrdle
de la vitesse se fait bien avec la compensation de la résistance rotorique; il est visible que
I’erreur commise sur I’estimation de vitesse mécanique en régime permanent est
beaucoup moindre. Ainsi, la vitesse de synchronisme donnée par I’EVBO permet ici de
voir la compensation de R, (figure 9.27), les variations trop rapides de R, ne sont pas

forcément compensées en ligne, toutefois I’erreur sur la vitesse demeure négligeable.
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Figure 9.28 CFO tension sans capteur : variation de R, dans la MAS
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Figure 9.29 CFO tension sans capteur : courbes du couple avec adaptation de R,
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Figure 9.30 CFO tension sans capteur : courbes de la vitesse avec et adaptation de R,
9.1.5 Résultats expérimentaux : CIFRO implicite adaptative

Afin de démontrer la faisabilité pratique de la compensation des effets de la variation de
la résistance rotorique de la machine asynchrone a cage, nous avons procédé¢ a plusieurs
tests pratiques sur une machine de 3HP et une machine de Y4 de HP. Les résultats
expérimentaux obtenus de la machine de %4 HP sont donnés sur les figures 9.31 a 9.35.
On voit bien sur la figure 9.31 que la compensation de la valeur de Rr n’est pas 100%. Le
flux rotorique est régulé autour de sa consigne (figure 9.32), le couple électromagnétique
estimée aprés compensation des phases est quasiment le méme que le couple de consigne
(figure 9.33), les courants d’axes d-g sont également régulés autour de leurs valeurs de
consignes (figure 9.34) et bien attendu la vitesse estimée par ’EVBF ainsi que celle

mesurée en régime permanent suivent bien la consigne de vitesse (figure 9.35).
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Figure 9.35 CFO tension sans capteur : courbes de la vitesse mécanique estimée et celle

mesurée avec compensation de R,

9.2 Conclusion

Dans les chapitres précédents, nous avons eu a travailler avec un retour de vitesse lors des
simulations et avec des génératrices tachymétriques lors des phases expérimentales. Dans
ce chapitre, nos contributions ont permis de faire des commandes adaptatives a flux

rotorique orienté sans capteur mécanique de vitesse.
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Cette structure peut étre également utilisée sans la boucle de régulation de vitesse, ce qui
est déja un apport considérable. Dans ce cas-ci le couple électromagnétique doit étre
suffisant pour faire tourner la machine et celle-ci doit étre convenablement chargée pour
que 1’équilibre des couples soit respecté. Il reste cependant des améliorations a y apporter

pour des fonctionnements a faibles couples et a boucle de vitesse ouverte.

Quelle que soit la fagon d’alimenter la machine et quelle que soit la forme des tensions et
courants mesurés, |’utilisation des HSF permet d’extraire le premier harmonique tandis
que I’AAIA permet d’estimer le flux. L’utilisation de la technique d’estimation de la
vitesse synchrone avec EVBO basée sur le module est modifiée pour en faire une
technique d’estimation en boucle fermée (EVBF). Ceci assure a cette technique de
commande sans capteur mécanique de vitesse une faisabilité, une simplicité et une tres
grande précision par rapport aux méthodes avec des capteurs mécaniques.
Comparativement aux méthodes publiées dans des articles scientifiques telles les
méthodes a base du filtre de Kalman, de réseaux de neurones artificiels, ou certains
travaux comme [41][114], cette méthode est de loin simple et précise. Remarquons que
dans cette structure se retrouve une forme améliorée de la relation V/f classique. Les
résultats présentés ont été obtenus avec les topologies de design optimal des PI vus au
chapitre 8. Il est important que le contréleur PI de vitesse soit bien paramétré de fagon a
ce que la variation du module de la tension se fasse avec un profil lent lors des échelons
décroissants de la consigne de vitesse (utilisation d’un contréleur IP). Les PI a gains
adaptatifs peuvent étre utilisés afin d’améliorer les transitions et la CIFRO en trés basses

vitesses.

Dans nos structures de commandes vectorielles avec autopilotages explicite ou implicite,
le flux et le couple sont stables et robustes aux variations des résistances rotoriques et
statoriques. Une technique adaptative visant a compenser ’effet de la variation du
glissement dii aux variations de la résistance rotorique a également été abordée dans une
structure de systéme adaptatif indirect avec modele de référence (IMARS); le caractere
indirect vient du fait que nous utilisons la référence du flux rotorique et non le flux
mesuré ou estimé via la sortie d’un estimateur ou d’un observateur de flux [51][115]. Les

différents algorithmes ont été testés avec succes au laboratoire.
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Notons que les machines grand public de faibles puissances et de glissements élevés
comme les machines de 4 HP sont plus difficiles a contrdler vectoriellement que les
machines de tailles moyennes ou larges. La vitesse nominale de la machine a cage de %
HP est de 1670 rpm correspondant a un glissement nominal de 7,2%, alors que celle de la
machine de 3HP est de 1770 rpm d’ou un glissement nominal de 1,67%. Malgré cela, il
nous a tout de méme été possible de rapprocher le modele réel de la machine a celui du

modele usuel et d’en faire une commande adaptative sans capteur (cf. annexe F).

Notons également que des tests faits sur la machine a cage de 3HP ont permis d’observer
que si la résistance statorique est inférieure a 5% de I’'impédance de base, alors cette
structure sans capteur demeure €galement robuste a la prise en compte ou non de la
résistance statorique a condition que 1’on utilise les HSF et les AAIA pour le lissage des

signaux et dans I’estimation du flux.

Notons qu’il est nécessaire d’utiliser des capteurs de précision supérieure a 1%, si I’on
tient a détecter de trés faibles variations des tensions, courants, vitesses et par conséquent
des parametres. Nous savons d’hors et déja que ces conditions ne peuvent étre remplies

que dans quelques laboratoires et qu’en industrie cela est encore trés loin d’étre effectif.

Notons qu’en combinant la structure implicite avec un retour de vitesse mécanique, il est
possible également d’utiliser le capteur de vitesse pour faire une commande vectorielle
indépendante de la résistance rotorique. Cela se vérifie aisément aussi bien en simulation
qu’en pratique démontrant une fois de plus le fait que 1’on puisse se passer de

I’estimation en ligne de la résistance rotorique.

Une remarque importante faite lors de I’implantation des algorithmes de commande sans
capteur est que ces algorithmes sont beaucoup plus stables en pratique qu’en simulation

avec les modeles classiques de la machine.

Somme toute, nos contributions en maticre de commande adaptative sans capteur
mécanique de vitesse sont claires, originales et satisfaisantes, aussi le correcteur PI ou I

peut étre rendu adaptatif afin d’améliorer davantage les performances dynamiques.
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Chapitre 10 - Identification des paramétres de la machine

asynchrone au démarrage et en ligne

L’identification des paramétres de la machine asynchrone constitue I'une des meilleures
techniques qui vise a assurer une bonne performance a la commande vectorielle a flux
rotorique orienté. Le controleur a flux rotorique orienté qui commande la machine est
concu comme étant le modele simplifié inverse de la machine. En général, la machine est
alimentée par un onduleur de tension [116]-[125]. Les consignes des signaux issus du
contrleur a flux orienté (tensions ou courants triphasés) attaquent des comparateurs a
hystérésis ou des controleurs & modulation de largeur de I’impulsion afin de générer des

tensions qui alimentent la machine.

Les tensions issues de 1’onduleur de tension peuvent étre lissées par des filtres LC ou
LCL avant d’attaquer la machine ou tout simplement elles peuvent attaquer directement
la machine [44]. Dans le cas ou la machine est alimentée directement par 1’onduleur de
tension, les algorithmes d’estimation des flux, positions, vitesses, couples ou des

parametres peuvent devenir trés complexes et lourds a implémenter [38][120][122][125].

De notre c6té, afin de faciliter I’estimation de nos parametres, nous utilisons les filtres
hand-shake a base de filtres passe-bas pour lisser les tensions et courants afin de les
rapprocher le plus possible de leurs fondamentales et de la théorie du premier
harmonique. Cela nous rapproche beaucoup plus du modele simplifi¢ de machine
asynchrone étant donné que ce modele est bati en régime harmonique. Cela nous rameéne
indirectement dans le cas ou la machine est alimentée a travers des filtres LC ou LCL,
¢tant donné que les tensions et courants allant vers ’estimateur de flux sont lissés et

quasiment identiques aux fondamentales [36][38].
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Nous utilisons aussi, la structure des algorithmes AAIA pour I’estimation précis des flux,
positions et couples en régime harmonique. Cette méthode nous permet également
d’avoir des estimations précises du flux et du couple facilitant ainsi I’estimation au

démarrage et en ligne des parameétres de la machine.

En ce qui nous concerne, nos algorithmes d’estimation ou d’identification des parameétres
sont tous quasi-indépendants étant vu que nous estimons les flux, positions, couples,
vitesses synchrones, résistances et inductances de facon quasi-autonome. Ceci a pour
avantage de réduire la propagation d’erreurs lors de I’estimation des parameétres assurant

ainsi une meilleure précision d’estimation en ligne.

Dans ce chapitre nous proposerons des méthodes stables et précises d’estimation des
résistances rotoriques et statoriques, de facon unique ou simultanée. Nous verrons
¢galement, comment maintenir 1’inductance mutuelle dans la machine a la méme valeur
que celle fixée dans le contréleur afin d’éviter une estimation intempestive des

inductances.

10.1 Identification des paramétres électriques par la méthode

des deux wattmetres

L’identification des parametres par la méthode des deux wattmétres demeure encore la
méthode la plus usuelle pour la détermination des parameétres du schéma équivalent
monophasé usuel de la machine asynchrone [5][15][22]. Cette méthode permet en outre
I’établissement du diagramme d’HEYLAND couramment connu sous le nom de

diagramme du cercle.

Les essais a vide et a rotor bloqué sont des techniques rapides de mesure des puissances

actives et réactives avec lesquelles les inductances et résistances seront déterminées.
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Pour ce qui concerne I’essai a vide, la machine n’entraine que son inertie et tourne
quasiment a sa vitesse synchrone et sous sa tension nominale. Comme hypothéses, la
résistance statorique R, est négligeable devant la résistance R,, relative aux pertes fer
(10.1); aussi la réactance de fuite statorique Xy est négligeable devant la réactance de
magnétisation X, (10.2). Les puissances actives et réactives mesurées a vide permettent
ainsi la détermination de I’impédance de magnétisation formée par 1’association parall¢le
de la résistance (symbolisant les pertes fer) et de I’inductance de magnétisation (10.1)-

(10.6) [22]-[24].

La résistance statorique peut €tre mesurée par loi d’Ohm en continu ou directement
mesurée a ’ohmmetre. Le rotor de la machine a cage étant inaccessible, alors il y a
impossibilit¢ de déterminer les valeurs exactes de L, et L,, cependant on prend toujours
I’hypotheése de I’égalité des pertes par fuite du flux d’ou I’égalité des inductances
rotoriques et statoriques (10.9)-(10.12). Cette hypothése n’affecte quasiment pas la
qualité des résultats obtenus avec le modéle [S][15][21][22].

R, {R, (10.1)
Xs<<Xm (10'2)
{ P,=P +P, (103)
Qo =\/§-(P1—P2)

2

M:&n
P, (10.4)

2

x =3V

Q,

2

Xm 375 (10.5)

Z, =R,/ j-X, (10.6)
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Z, (R, ® j X, (10.7)
Pee =3 '(Rs + Rr)'lczc (108)
O =3-(X 5 +x,) 12
P
Ry + R, =—5
3.12 (10.9)
QCC
Xi+X, =
” r 3102(:
Xp=27-fs Ly
Xpg=Xp (10.11)
Ly=(L, +Lg) (10.12)
L,=(L,+Ly)
L, =1, (10.13)
10.2 Identification des inductances

Dans la section 10.1, nous avons déja vu la méthode classique d’identification des
parametres électriques de la machine. L’identification des inductances de la machine
reste critique. Cette méthode a été¢ développée a la base pour des machines de fortes
puissances (>10kW) et a fréquence fixe (50 ou 60Hz). Plusieurs tests et hypotheses
conduisent a I’indentification des parametres du modéle usuel, cela montre bien que ce
modele est approximatif. Les inductances cycliques statoriques et rotoriques sont

supposées identiques [5; pp.720-722], les inductances de fuites sont négligeables.
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L’inductance cyclique rotorique contribue a la variation de la constante de temps
rotorique. Pour rendre cette constante de temps rotorique indépendante de L,, il faut alors

rendre 1’inductance de magnétisation (M = L,,) constante.

Afin d’éviter des variations intempestives des inductances L, et M dans une CIFRO, on
utilise souvent une boucle de retour du courant. Dans ce cas, si la résistance rotorique
dans le contrdleur a flux rotorique orientée est identique a la résistance rotorique ramenée
au stator R,, alors I’inductance mutuelle M est identique a celle dans la machine. En
pratique étant donné que les résistances de la machine sont variables, cela induira une
difficulté dans le maintien des inductances a leurs valeurs. Vu de ’axe d, le retour du
courant entrainera toujours une égalité entre le courant de référence Idse-ref et le courant
mesurée Idse-mes. Pour ainsi forcer I’inductance M dans la machine a étre constante et
identique a celle dans le contrdleur, il faut ajouter forcément une boucle de régulation du
flux rotorique. Ainsi, a tout instant, le maintien du flux dans la machine a sa valeur de
référence va contraindre le flux d’axe q a s’annuler (10.14-10.15). De ce fait, le flux
rotorique d’axe d dans la machine sera égal au module du flux rotorique (10.15), d’ou le
maintien de ’inductance de magnétisation M dans la machine a la méme valeur que celle
dans le contrdleur. Magnétiquement parlant, la machine est contrainte a opérer au
voisinage proche d’un seul point de fonctionnement magnétique. Automatiquement
parlant, le critére d’optimisation est donc fixé sur la minimisation de la composante d’axe
q du flux rotorique (10.15). Ce critere est satisfait par action directe sur le glissement de
la machine : d’une pierre deux coups, nous corrigeons la vitesse de glissement tout en
compensant en ligne la variation de la résistance rotorique. Etant donné que 1’inductance
de fuite rotorique est déterminée a rotor bloqué (a courant nominal) et qu’elle est toujours
négligeable devant I’inductance mutuelle A, il advient que le maintien forcé de M dans la
machine a la méme valeur que M dans le controleur CIFRO force également L, a une
valeur quasiment constante (10.12). Les fluctuations des fuites seront toujours
négligeables par rapport a M et par conséquence les fluctuations de L, seront dictées par
les variations de M, mais étant donné que M est rendue constante dans la machine alors L,

peut étre dite constante.
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Somme toute, cette méthode nous affranchit de toute estimation intempestive des
inductances mutuelle M et cyclique L, de la machine en ligne. Etant donné que Ls=L,,
nous n’avons donc besoin que de deux valeurs d’inductance a savoir M et L,. Notons que
le courant de magnétisation de la machine varie généralement entre 20% et 50% du

courant nominal de la machine (10.16) [107].

Vv, = 4 dzr +y qzr (1014)
v, =Va (10.15)
Vg =0

(10.16)

10.3 Identification des résistances au démarrage et en ligne

La méthode usuelle des deux wattmeétres utilisée pour I’identification des parameétres de
la machine asynchrone via 1’essai a vide et ’essai a rotor bloqué n’est toutefois pas
satisfaisante lorsque la machine est en service continu. Etant donné que pour la machine
asynchrone a cage, la résistance rotorique est difficile a connaitre, nous I’estimons alors
en ligne en nous servant du contréleur a flux rotorique orienté, du retour du flux rotorique
estimé et d’un controleur proportionnel intégral (PI). C’est une méthode simple et
efficace qui est indépendante des conditions initiales et qui converge toujours vers la
valeur exacte de la résistance rotorique de la machine. Quand a I’estimation en ligne de la
résistance statorique, elle est faite en se servant du couple électromagnétique de référence
ainsi que du couple électromagnétique estimé; en outre un contrdleur proportionnel

intégral (PI) s’avere la également suffisant pour estimer en ligne la résistance statorique.
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Rappelons que la variation des résistances sous 1’effet joule se fait de fagcon lente, en
simulation nous avons tendance a ne pas respecter cela. Nous avons tendance a imposer
des profils abrupts de variation des résistances. En simulation ou en pratique cela ne nous
permet pas toutefois de savoir si les algorithmes s’adaptent aux faibles variations des
résistances. Une des solutions pratiques consiste a laisser rouler la machine suffisamment

longtemps pour voir 1’adaptation des algorithmes.

En régulant le module du flux rotorique, nous imposons ainsi a la machine asynchrone un
fonctionnement avec des inductances cycliques et de magnétisation constantes. Cela
revient a imputer a la résistance rotorique la variation de la constante de temps rotorique.
Cette technique de régulation du flux rotorique a 1’avantage de faciliter I’estimation de la
résistance rotorique et de conserver la robustesse de la CIFRO face aux variations du

couple de charge, de I’inertie et du frottement mécanique.

Vs ax \/5'1/5 1017
\Pb:\Ps,Max = ;UM :2'77'f ( )

1 Z
K; g = g-\P—b (10.18)

b

KpiRr <0.1-K; g
K L, Y, 1
iin Temb IS 3'VS .IS '/(2.7[.f3'/pp) (10'19)
K =
P _Rs

+ Rr_est
o - W P uls<aa

Vizfl=i5 +ouElsd  Abs

onfoff

Figure 10.1 CFO adaptatif, Estimateur PI de la résistance rotorique
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Figure 10.2 CFO adaptatif, Estimateur PI de la résistance statorique

NB : il est possible d’ajouter a ces contrdleurs des boucles d’anti-saturation (Anti-

windup).

10.3.1 Identification simultanée de R, et de R; au démarrage et en
ligne

En ce qui concerne I’identification de la résistance rotorique au démarrage et en ligne, le
principe a déja été donné au chapitre 4 mais nous utilisons ici I’expression exacte du flux
rotorique obtenu du modele de référence (10.14) et (10.20). Nous 1’appliquons cette fois-
ci a ’alimentation de la machine en tension par imposition des courants via ’utilisation
de controleurs PI optimisés vus au chapitre 8. Nous verrons par étapes le comportement

de nos estimateurs de résistances en basses, moyennes et hautes vitesses.

L, .
Voar = Z(‘// is — 0 Lgig) (10.20)

Li‘
L

Vg = (l//qs_a'l‘s'iqs)

m
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En basses vitesses :

Pour le test du comportement des estimateurs de résistances en basses vitesses, nous
avons simulé une rotation de la machine a 15 rad/s (fig. 10.3 -10.8). Aux instants
15<t<25s, 35<t<45s et 55<t<65s, on effectue des variations indépendantes ou simultanées
des résistances rotoriques et statoriques tout en gardant le méme profil de variation. A

t=50s, on applique un couple de charge supplémentaire de 5 Nm.

Au démarrage et en ligne, la vitesse mesurée poursuit bien sa consigne lors des variations
indépendantes ou simultanées des résistances, il en est ainsi pour la variation spontanée
du couple de charge (fig.10.3). Le couple et le flux rotorique estimés poursuivent
¢galement leurs consignes (fig.10.4 - 10.5). Au démarrage et sans valeurs initiales des
résistances, les estimateurs de R; et R, poursuivront les valeurs de R; et R, dans le mod¢le
de la machine (fig.10.6 - 10.7). En régime permanent, les valeurs estimées des résistances

sont bien correctes et la variation du couple de charge n’affecte pas I’estimation des

résistances.
: : T : T T T
15 Z — : L
= i i
2 15 HF==— : T s
= 10} { e — Wmec [ |
2 10f-------m-mm - D Rt EEEt :
E i
L B s Sy [NUPOE ROUUURNSE SHURSRS A .
] H
] 5 10
] 1 | | | | | |
] 10 20 30 40 50 B0 o
temps (s)

Figure 10.3 CFO- R-R, : régulation de la vitesse en basses vitesses
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Figure 10.7 CFO-R-R, : estimation de R, en basses vitesses

En moyennes vitesses :

Pour le test du comportement des estimateurs de résistances en moyennes vitesses, la
rotation de la machine est simulée a 100 rad/s (figures 10.8 - 10.12). Nous conservons le
méme profil et les mémes instants de variation de R; et R, que précédemment; il en est de

méme pour la variation du couple de charge.

Au démarrage et en ligne, la vitesse mesurée poursuit bien sa consigne lors des variations
indépendantes ou simultanées des résistances, il en est ainsi pour la variation spontanée
du couple de charge (figure 10.8). En outre, la vitesse mécanique étant correctement
régulée, on observe que les variations de la résistance rotorique modulent la vitesse
synchrone alors que la variation de la résistance statorique n’affecte pas la vitesse
synchrone (figure 10.8). Le couple et le flux rotorique estimés poursuivent leurs
consignes (figures 10.9 - 10.10) au démarrage et en ligne. Au démarrage et sans valeurs
initiales des résistances, les estimateurs de R, et R, poursuivront les valeurs de R; et R,
dans le modele de la machine (figures 10.11 - 10.12). En régime permanent, les valeurs
estimées des résistances sont bien correctes et la variation du couple de charge n’affecte

pas la non plus I’estimation des résistances.
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Figure 10.8 CFO- R-R, : régulation des vitesses moyennes
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Figure 10.10 CFO- R:-R, : flux rotorique en moyennes vitesses
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Figure 10.11 CFO, estimation de R; en moyennes vitesses
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Figure 10.12 CFO, estimation de R, en moyennes vitesses

En hautes vitesses :

Toujours avec les mémes profils et instants de variations des résistances et du couple de
charge, nous simulons la commande vectorielle adaptative avec une consigne de vitesse
de 220 rad/s (figures 10.13 - 10.17). Au démarrage et en ligne, la vitesse mécanique est
correctement régulée malgré les variations des résistances et du couple de charge (figures
10.13). Le couple et le flux rotorique sont €galement régulés de facon correcte au

démarrage et en ligne (figures 10.14 - 10.15). Au démarrage et sans valeurs initiales des
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résistances, les estimateurs de R, et R, poursuivent les valeurs de R, et R, dans le mod¢le
de la machine (figures 10.16 - 10.17). La variation de R, a des effets sur I’estimation de
R,, cependant les variations de R; n’ont pas d’effet sur I’estimation de R, (figure 10.16).
L’essentiel est que 1’orientation du flux et du couple se conserve. En régime permanent,
les valeurs estimées des résistances sont bien correctes et la variation du couple de charge
n’affecte pas la non plus I’estimation des résistances. Un constat a faire ici est que la
machine roule avec un couple de charge supérieur au couple nominal qui est de 10Nm
(figure 10.14). En principe, en haute vitesse on doit non seulement baisser le niveau de
flux dans la machine (figure 10.15) mais aussi il faut baisser le couple de charge pour
avoir des estimations correctes des résistances. A défaut, la valeur de la résistance
statorique sera plus ¢élevée afin de conserver 1’orientation du flux et du couple lors des
variations en rampe de la résistance rotorique. En pratique pour la machine a cage, la
variation de la résistance rotorique est tres lente, ce qui veut dire que I’estimation de R, ne

sera que tres 1égérement perturbée.
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Figure 10.13 CFO, régulation des vitesses au dessus de la vitesse de base
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Figure 10.17 CFO, estimation de R, en haute vitesse et fort couple

10.3.2 Résultats expérimentaux de la commande vectorielle auto
adaptive avec identification simultanée de R, et Rs au démarrage et

en ligne

Afin de valider expérimentalement nos algorithmes, nous les avons implantés et exécutés
en temps réel sur dASPACE (figure 10.18). Nous procédons ainsi a des tests au démarrage
et en ligne avec ou sans variation de la vitesse, du couple de charge et de la résistance

statorique.
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Figure 10.18 CFO adaptatif : schéma bloc de la CFO auto adaptative

Au démarrage :

A consigne de vitesse constante (50 rad/s) et a valeurs initiales nulles des résistances, la
machine est démarrée et les courbes de vitesses, flux, couple, courants d’axes d-q, R,
estimée et R; estimée sont relevées (figures 10.19 — 10.25). Au démarrage, 1’estimation
simultanée de R; et R, allonge le temps d’établissement de la vitesse mécanique, toutefois
la courbe de la vitesse demeure lisse et monte de fagon douce comme le requiére une
CFO (figure 10.19) [5]. Au démarrage, le flux et le couple estimés avec des valeurs
initiales nulles des résistances laissent entrevoir des pics (figures 10.20 — 10.21).
Quoiqu’il y ait un régime transitoire introduit par les filtres hand-shake et AAIA, la
convergence est toujours assurée et les valeurs estimées en régime permanent sont
toujours correctes. Les courants d-g sont régulés (figures 10.22 -10.23), la régulation du

module du flux et du courant d’axe d vont assurer le maintien des inductances, la
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régulation du flux assure aussi ’estimation au démarrage et en ligne de la résistance
rotorique (figure 10.24). La régulation du couple assure quant a elle I’estimation au
démarrage et en ligne de la résistance statorique (figure 10.25). Le stator étant accessible,
la résistance statorique est mesurée avec un ohmmetre avant le démarrage de la machine,
ensuite on branche la machine et I’on procede a 1’estimation de la résistance statorique au
démarrage et en ligne (figure 10.25). Nous montrons bien que les résistances statoriques

et rotoriques sont correctement estimées au démarrage et en ligne.
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Figure 10.19 CFO auto adaptative : régulation de la vitesse mécanique au démarrage et
en ligne
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Figure 10.20 CFO auto adaptative : régulation du flux rotorique au démarrage et en
ligne



Tem-est | |
Tem-ref

Nm

o g temps (s} 1 15

Figure 10.21 CFO auto adaptative : régulation du couple électromagnétique au
démarrage et en ligne
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Figure 10.22 CFO auto adaptative : régulation du courant d’axe d au démarrage et en
ligne
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Figure 10.23 CFO auto adaptative : régulation du courant d’axe q au démarrage et en
ligne
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Figure 10.24 CFO auto adaptative : estimation au démarrage et en ligne de R,
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Figure 10.25 CFO auto adaptative : estimation au démarrage et en ligne de R

En ligne :

Afin de démontrer I’adaptation en ligne des parametres, nous avons introduit des
variations sur la résistance statorique. Pour ce faire, a ’extrémité du stator ‘“‘en court-
circuit’’, nous avons placé en série une branche triphasée résistive formée de trois
résistances de 5.6 Ohm (8 ampéres) connectées en ¢€toile. Un interrupteur manuel triphasé
dont une extrémité est en court-circuit est monté en parallele sur ladite branche résistive

au nceud relié a la machine. Ainsi, la machine est démarrée en mode normal, avec
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I’interrupteur a 1’état fermé, pour procéder a la variation de la résistance statorique de
50% on ouvre I’interrupteur et quelques secondes plus tard I’interrupteur est fermé a

nouveau. Nous relevons ainsi les courbes des figures 10.26 a 10.32.

La vitesse, le flux rotorique et le couple é€lectromagnétique demeurent bien régulés
(figures 10.26 -10. 28); il en est de méme pour la régulation en ligne des courants d’axe
d-q (figures 10.29-10.30). L’estimation en ligne des résistances rotorique et statorique se
fait de fagon satisfaisante (figures 10.31 — 10.32). L’estimation de la résistance rotorique
(figure 10.31) est trés peu affectée par la variation de la résistance statorique (figure

10.32).
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Figure 10.26 CFO auto adaptative : courbes de la vitesse mécanique et de sa référence,
en ligne
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Figure 10.27 CFO auto adaptative : courbes du flux rotorique, en ligne
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Figure 10.31 CFO auto adaptative : estimation en ligne de la résistance rotorique, en
ligne
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Figure 10.32 CFO auto adaptative : estimation en ligne de la résistance statorique, en
ligne

Au démarrage a fort couple :

r \

Nous avons également procédé a I’estimation des résistances pour des cas de
fonctionnement a fort couple, c’est-a-dire pour des couples supérieurs a deux tiers du
couple nominal de la machine. Dans un tel cas de fonctionnement, la régulation de la
vitesse, du flux rotorique et du couple €lectromagnétique est toujours assurée (figures
10.33 — 10.35) tout autant que les courants des axes d-g (figures 10.36 — 10.37).
L’orientation du flux est maintenue méme pour de forts couples étant donné que la

pulsation de glissement est maintenue, cependant I’estimation de la résistance rotorique
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montre une valeur de R, plus ¢élevée (figure 10.38). Cela ne se voit guére en simulation
étant donné que le modele de la machine est figé, par contre en pratique on voit bien le
caracteére dynamique de la résistance rotorique équivalente. Pour des machines de
puissances moyennes ou ¢levées (>3HP) cette variation demeure légere. Sur la figure
10.39, nous voyons bien que la résistance statorique estimée est précise et stable quel que

soit le niveau du couple délivré par la machine.
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Figure 10.33 CFO auto adaptative, démarrage a fort couple : courbes de la vitesse
mécanique et de sa consigne
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Figure 10.34 CFO auto adaptative, démarrage a fort couple : courbes du flux rotorique
et de sa consigne
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Figure 10.35 CFO auto adaptative, démarrage a fort couple : courbes du couple et de sa
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Figure 10.38 CFO auto adaptative, démarrage a fort couple : courbes de la résistance
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Figure 10.39 CFO auto adaptative, démarrage a fort couple : courbes de la résistance
statorique estimée et celle mesurée

En ligne a fort couple :

A P’issue de I’étape précédente, pendant que la machine roule encore a 50 rad/s, nous
augmentons la consigne de vitesse mécanique a 100 rad/s pendant quelques secondes et
nous la ramenons a 50 rad/s tout en relevant les courbes des signaux (figures 10.40 a
10.46). La vitesse mécanique converge toujours vers sa consigne (figure 10.40). La
variation du couple électromagnétique se fait a flux constant (figures 10.41 — 10.42). Les
courants des axes d-g poursuivent toujours leurs consignes (figures 10.43 — 10.44). Le

module du flux rotorique et le courant d’axe d suivent bien leurs consignes, ce qui
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rameéne toujours les inductances de la machine aux mémes valeurs que celles dans le
contrdleur a flux orienté. Toutes les grandeurs étant régulée, et le couple étant supérieur a
1.5 fois le couple nominal, la valeur estimée de R, augmente afin de maintenir
I’orientation du flux rotorique (figure 10.45). Nous estimons en ligne la variation de la
résistance statorique, ensuite nous arrétons la machine pour mesurer a I’Ohmmetre la

valeur statique de la résistance statorique (figure 10.46).

Notons que le caractére dynamique des résistances équivalentes statoriques et rotoriques
vues par la machine via le mod¢le rapproché introduit une complexité dans la commande
a flux orienté. Les effets imprévisibles de 1’évolution de la résistance rotorique
¢quivalente sont mis en évidence et sont beaucoup plus dus aux glissements de phases

entre les tensions et courants de consigne et ceux mesurés.
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Figure 10.40 CFO auto adaptative, en ligne : fort couple, courbe de la vitesse mécanique
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Figure 10.41 CFO auto adaptative, en ligne : fort couple, courbe du flux rotorique
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Figure 10.45 CFO auto adaptative, en ligne : fort couple, estimation en ligne de la
résistance rotorique
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CFO auto adaptative, en ligne : fort couple, estimation en ligne de la
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10.4 CIFRO indépendante de I’estimation au démarrage et

en ligne de la résistance rotorique

Afin de confirmer le fait que la pulsation de glissement est prépondérante sur I’estimation

de la valeur exacte de la résistance rotorique dans une CFO, nous démontrons qu’il est
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bien possible de faire une CFO en se passant totalement de 1’identification en ligne de la
résistance rotorique. Pour ce faire, nous combinons la structure du contréleur a flux
orienté sans capteur du chapitre précédent (cf. sections 9.1.1 et 9.1.4) avec un retour de

vitesse mécanique comme |’illustre la figure 10.47.

Ainsi, le flux rotorique régulé poursuit au démarrage et en ligne sa consigne malgré les
variations de la résistance rotorique (figure 10.48). Nous démontrons également que le
couple ¢électromagnétique estimé est bien égal au couple de référence en régime
permanent et qu’une variation abrupte de 50% de la résistance rotorique n’a tout au plus
qu’un effet de pic de 5% du couple de consigne en faible vitesse (figure 10.49). En se
référant aux courbes des figures 3.6 a 3.8 du chapitre 3, nous voyons de fagon claire la
supériorité de cette nouvelle structure par rapport a la CFO classique. La vitesse
mécanique étant régulée, nous voyons bien ici encore que la variation de la résistance
dans la machine module la vitesse de synchronisme (figure 10.50). Connaissant la vitesse
mécanique et la vitesse de synchronisme, il est possible d’enduire la pulsation de
glissement et d’en tirer théoriquement la valeur exacte de la résistance rotorique (figure
10.51); c’est une estimation en boucle ouverte de la résistance rotorique. Toutefois, en
pratique, il ne faut pas s’attendre a identifier la valeur exacte de la résistance rotorique
par un estimateur en boucle ouverte méme en régime permanent, étant donné que les
capteurs et ’onduleur utilisés biaisent 1’estimation via leurs erreurs de précision,

d’amplitude ou de phase intrinséques.

Ainsi, la connaissance de la bonne valeur de la pulsation de glissement est primordiale
sur la connaissance de la valeur exacte de la résistance rotorique et il est totalement
possible de faire une commande vectorielle adaptative sans avoir a estimer au démarrage

et en ligne la résistance rotorique.
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10.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons vu comment faire rapidement une commande vectorielle
auto adaptative. Cette commande s’adapte bien aux variations des paramctres de la

machine.

Un retour du flux rotorique et un retour du couple électromagnétique servent a
I’adaptation en ligne des parameétres et a la compensation de la pulsation de glissement.
L’orientation du flux est maintenue par action directe sur la pulsation de glissement

conservant ainsi le caractére indirect de la commande vectorielle a flux rotorique orienté.

Nous avons également montré le caractére approximatif de la méthode d’identification
classique des parametres du modele usuel de la machine asynchrone a cage. Aussi, nous
pouvons également faire une CIFRO sans avoir a identifier les parametres de la machine,
mais en utilisant seulement les inscriptions de la plaque signalétique de la machine

asynchrone.

Le plus important dans ce chapitre est que nous avons démontré que notre commande

vectorielle est auto adaptative et que :
e La vitesse mesurée poursuit bien sa consigne en ligne;
e Le couple électromagnétique poursuit bien sa consigne en ligne;
e Le module du flux rotorique poursuit bien sa consigne en ligne;
e Le courant d’axe d poursuit bien sa consigne en ligne;
e Le courant d’axe q poursuit bien sa consigne en ligne;
e La variation en ligne de la résistance rotorique est bien compensée;

e La variation en ligne de la résistance statorique est bien compensée;
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e Lavaleur de I’inductance de magnétisation est maintenue constante en ligne.

Contrairement a ce que ’on voit en simulation, en pratique les résistances rotoriques et
statoriques sont dynamiques. Notons que le caractére dynamique des résistances
équivalentes statoriques et rotoriques vues par la machine via le modéle rapproché
introduit une complexité dans la commande a flux orienté. Les effets imprévisibles de
I’évolution de la résistance rotorique équivalente sont mis en évidence et sont beaucoup
plus dus aux glissements de phase entre les tensions et courants de consigne et ceux
mesurés. Les autres causes de ces variations sont principalement liées aux variations des
fréquences de fonctionnement, aux harmoniques et a [’effet Joule. Un avantage
particulier de nos méthodes est que nous n’avons pas besoin des valeurs initiales des
résistances. Les controleurs PI utilisés ont été paramétrés a partir des grandeurs

nominales de la machine.

Nos méthodes sont applicables a toutes les sortes de machines asynchrones. Elles
permettent de faire le plus simplement possible la compensation en ligne des variations
de résistances. On peut y voir également 1’effet de I’estimation en ligne des résistances
sur la régulation de la vitesse mécanique. Aussi, nous démontrons la possibilité de faire
une commande a flux rotorique orienté¢ indépendante de la résistance rotorique en
combinant un estimateur de vitesse en boucle fermée bas¢ sur le module vu au chapitre
précédent avec un retour de vitesse mécanique. La précision sur 1’estimation des
résistances est directement liée aux précisions des capteurs de courant, de tension et de
vitesse. Les tests pratiques faits sur les machines de 4 HP et de 3HP ont permis de

vérifier et de valider nos résultats.

Etant donné que nous estimons correctement en ligne la vitesse mécanique et le couple
¢lectromagnétique et qu’en plus lesdits signaux sont naturellement et 1égérement bruités,
il est facile d’estimer I’inertie et le coefficient de frottement sans excitation

supplémentaire.

Nous retenons a travers nos simulations et tests expérimentaux que le flux dans la
machine est le principal facteur qui assure le bon démarrage, la stabilité pendant les

variations du couple de charge en basse ou en haute vitesse.
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Chapitre 11 - Conclusion

Cette thése de doctorat en génie électrique a €té une occasion de consolider les
connaissances théoriques a travers des cas d’applications pratiques ayant mené a
I’implantation temps réel de différents algorithmes. Le grand défi de ces travaux a été de
trouver les méthodes les plus simples permettant d’avoir des résultats les plus
performants tant en simulation qu’en pratique. Nous sommes parvenus a atteindre nos
objectifs en introduisant des contributions majeures au niveau de la commande
vectorielle a flux orienté qui fait 1’objet de recherches depuis plus de deux décennies.

Lesdites contributions se résument en quatre points majeurs, a savoir :

e Le développement de nouveaux algorithmes auto adaptatifs d’estimation de flux,
position, couple qui respectent les criteres de simplicité, de précision et

d’exécution en temps réel;

e Le renforcement de la précision et de la stabilité des estimateurs de vitesse ainsi
que le développement d’une nouvelle technique de commande vectorielle

adaptative sans capteur mécanique de vitesse;

e Un design du générateur de position non saturable ainsi que le design des

controleurs PI de courants d-g ou de vitesse;

e Le développement d’une loi de commande vectorielle adaptative a orientation du
flux rotorique de la machine asynchrone a cage avec I|’estimation et la

compensation en ligne des résistances.
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Ainsi, le probléme majeur de I’estimation temps réel du module et de la position du flux a
été résolu par la structure stable de I’algorithme d’auto-intégration adaptatif (AAIA).
Cette structure s’est de loin révélée plus performante que les intégrateurs purs, les
pseudo-intégrateurs a base de filtres passe-bas simples, en cascade ou programmables et
les réseaux de neurones artificiels appliqués jusqu’a présent a I’estimation du flux.
L’efficacit¢ des AAIA vient du fait qu’ils offrent la possibilit¢ d’estimer le couple

¢lectromagnétique avec une trés bonne précision en régime permanent.

Un capteur de couple ou un capteur de position ou encore un capteur de vitesse colite
toujours cher selon sa précision et souvent plus cher que la machine asynchrone elle-
méme si celle-ci est de puissance moyenne ou faible. Ainsi, la commande sans capteur
mécanique de vitesse est de plus en plus sollicitée dans les applications industrielles. Nos
travaux ont apporté des améliorations dans le design des estimateurs de vitesse en boucle
ouverte (EVBO) afin de permettre une estimation en ligne de la vitesse de synchronisme
des machines a induction. Un filtre passe-bas placé a la sortie d’un EVBO est largement
suffisant pour extraire la composante moyenne (continue) de la vitesse de synchronisme.
Cet estimateur a aussi prouvé sa performance dans la commande sans capteur mécanique
de vitesse de la machine asynchrone dans les conditions ou la vitesse de la machine est
proche de celle du synchronisme et ou I’inductance cyclique statorique est maintenue

proche de I’inductance synchrone (commande V/f, commande vectorielle).

Avec une combinaison des HSF, AAIA et EVBO, les estimations du module du flux
statorique et de la phase du flux statorique ont été¢ améliorées. Ces algorithmes se sont
avérés efficaces méme pour les cas critiques de fonctionnement ou la machine est
alimentée par un onduleur de tension a fréquence fixe. Nos algorithmes d’estimation des
flux, couples ou vitesses (AAIA, HSF et EVBO) sont structurés sous des formes
topologiques simples et sont calibrés tout simplement sur la fréquence nominale de la

machine, ce qui facilite grandement leur utilisation.

Etant donné que le modéle de la machine asynchrone et les théories de commandes
vectorielles de la machine asynchrone sont basés sur la théorie du premier harmonique, la
mise en place des filtres hand-shake (HSF) a base de filtres passe-bas a permis d’avoir

une concordance entre la théorie et la pratique, en facilitant d’une part le lissage de
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signaux de mesure et d’autre part 1’extraction du fondamental des courants ou tensions
appliqués directement a la machine via des onduleurs. En plus, cette possibilité
d’extraction du fondamental des signaux est fort utile pour résoudre les problémes
d’harmoniques qui affectent les signaux de synchronisation des redresseurs commandés,
car elle facilite une détection plus fiable des instants de passage des signaux par zéro dans

un réseau pollué d’harmoniques.

Le couple ¢électromagnétique et la vitesse de synchronisme de la machine a induction ont
¢té estimés avec précision, ce qui a permis d’apporter des contributions nouvelles a
I’identification des parametres de la machine asynchrone. Ainsi, I’estimateur de flux
statorique a permis la déduction du flux rotorique et de la résistance rotorique par un
simple controleur PI. L’estimateur de couple électromagnétique quant a lui a facilité
I’estimation en ligne de la variation de la résistance statorique. L’identification en ligne
de I'inductance synchrone de la machine asynchrone s’est avérée plus simple et plus
tangible. Aussi, le retour (boucle) des courants statoriques est un moyen efficace pour
stabiliser les valeurs des inductances aux valeurs initiales introduites dans le contrdleur a
flux orienté. Cela permet de se passer d’une identification intempestive des inductances
de la machine asynchrone sous contrdle vectoriel a flux rotorique orienté. Les
algorithmes d’identification des parametres de la machine se sont montrés efficaces en
simulation et ont été testés sous différents cas de fonctionnement de la machine et sous
différents modes d’alimentation de la machine asynchrone. Ces algorithmes ont été
¢galement testés en simulation sur des cas de machine asynchrone a rotor bobiné ou a

cage.

Comme perspectives en vue, notons qu’il serait intéressant d’implanter lesdits
algorithmes sur des microcontréleurs performants, voire des FPGA, afin de réduire
énormément les cotts relatifs aux implantations sous DSP et aussi de rendre accessible
ces nouveaux progres au grand public, notamment les pays en voie de développement.
L’essor de I’économie de I’énergie et la question environnementale entrainent de nos
jours la recrudescence de I’utilisation des €nergies renouvelables et des locomotives peu

polluantes, ce qui laisse encore un grand horizon d’exploitation. Une autre piste
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intéressante est le domaine du filtrage actif de puissance ou nos algorithmes de filtrage

pourront étre évalués, voire améliorés davantage.

Nous avons prouvé que nos algorithmes sont stables malgré le fait que nous ayons utilisé
de simples controleurs PI a gains fixes, bien entendu ils le seront davantage si 1’on utilise

des controleurs plus intelligents.

En somme, les résultats des travaux présentés dans cette thése sont basés sur une
conjugaison de travaux théoriques, de simulations et d’expérimentation. Une harmonie
des observations de 1’évolution des signaux, des analyses et interprétations des résultats
de simulations et pratiques ont donc été la clé du succes de ces travaux. Nos contributions
sont donc une conjugaison de simplicité sur le plan de compréhension, de faisabilité sur

le plan d’implantation temps réel et de précision lors des estimations.

““Etant donné que la science est en perpétuelle évolution, nous invitons donc tous les
scientifiques qui sont en mesure d’améliorer nos algorithmes de se sentir libre de le

faire.”’
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Abstract

This paper presents a novel method for flux and torque
estimation. Based on the observation and analysis of the
behaviour of the classical torque and flux estimator structure
in an indirect rotor flux oriented control (IRFOC) of a
voltage fed squirrel cage asynchronous machine, the
proposed structure is fully independent of the stator
resistance. Implemented in dq coordinates, the estimator is
based on simple calculus of signal averages. Only stator
voltages and currents are required for the estimation, along
with maximum and minimum detectors. Flux position and
magnitude are estimated separately, and dq fluxes are rebuilt
for torque estimation. The estimator is designed for systems
running above 0.5Hz, making it available for induction
machine (IM) applications running over a wide range of
speed. Simulations are performed on SimPowerSystems.

Keywords: Flux, Torque, Estimation, Stator winding
resistance, IRFOC, Min-max detectors, Low Pass filter.

1. INTRODUCTION

Accurate flux and torque estimators are required for
induction machine drive applications. Classical flux and
torque estimators that require stator winding resistance are
affected by temperature variations. Therefore this resistance
must be adapted continuously [1] [2]. Henceforth, the
challenge is to develop techniques for flux and torque
estimation independent of stator winding resistance. In some
applications this resistance is neglected with good
approximation, but there is a problem of dc-offset or dc-drift
at low frequency.

Modified integrator algorithms, low pass filters and
feedback techniques have been used [3] [4] [5]. The cut-off
frequency of the low pass filter (LPF) can cause estimation
problems at low frequency (under 2Hz in general). The
contribution of this paper is an estimator that results from the
observation of the behavior of the classical estimator, with or
without stator resistance. Using a pure integrator, a frequency
multiplier along with maximum and minimum detectors, this

approach does not use complex computations such as Kalman
filtering or fuzzy logic [6]. The estimator allows moving the
low frequencies boundaries from 2Hz to less than 0.5Hz. Real
time operation requirements are met making this algorithm
possible to be implemented on any real time system control
software.

2. OBSERVATION AND ANALYSIS

Fig. 1-3 present the response of a classical estimator [1]
with two different values of stator resistance in the model. In
Fig. 1 we observe that the real torque value is given by the
average of the estimated value with zero stator resistance.
Assuming symmetry of the oscillations, the maximum and
minimum torque values can be used to quickly estimate its
average. On Fig. 2, we observe that the flux magnitude given
by the estimator with zero-resistance exhibits dc-offsets,
which must be subtracted to estimate the flux magnitude. The
flux magnitude is then given by the maximum of the resulting
signal. The same observations for Fig. 3, help us to rebuild
sinusoidal waveforms on axis q. We propose to first estimate
the fluxes on d and q axis and then evaluate the IM flux
magnitude and torque.
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Classical flux estimator, axis q
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3. DESCRIPTION OF THE PROPOSED
APPROACH

The proposed estimator is illustrated in Fig. 4. Stator
currents and voltages are transformed to dq coordinates
(Block 1). DQ voltages are used for stator flux position
and magnitude estimation (Blocks 2 and 3). Flux position
and magnitude are estimated separately to obtain accurate
estimations with tunable coefficients. DQ currents and
fluxes are used for torque estimation (Block 4).

This estimator is designed to operate above 0.5Hz by
using a high pass filter in block 2 to filter out signals
under 0.5Hz. A frequency multiplier is used to increase
dq voltages frequencies to allow for quick minimum,
maximum and average estimation. Dc-offset problems
are solved by subtracting the dc components (average of
signals) which may be contained in the dq voltages or
currents. Therefore flux magnitude can be estimated
easily by using a pure integrator. It is necessary for that

to multiply the obtained flux by the same frequency
multiplication coefficient and to subtract the average of
the dq fluxes before calculating the magnitude of the
flux. DC component is present in the different signals
because frequency is not constant in IM drives in general.
The flux position is estimated separately by a low pass
filter to obtain an accurate flux position at 0.5Hz. Once
the flux position and magnitude are known

Note: the technique of frequency multiplication was
also applied successfully to a modified integrator
algorithm using a low pass filter in order to set the pole
of the filter closer to zero.

3.1 Real time flux magnitude estimation

Once the dq voltages are obtained, their magnitude and
position are calculated (first box in block 2). The position
is used to determine the slot (pulsation or frequency).
The minimal slot corresponding to the minimal desired
frequency is then detected. DQ voltages’ position is
multiplied by a coefficient K in order to increase the



frequency. Voltage magnitude, slot and increased
position are combined to obtain a new sinusoidal
waveform corresponding to the q axis new voltages.
After integration (second box in block 2), the signal
obtained is multiplied by the same coefficient K since
frequency multiplication will reduce flux level by 1/K.
Quick minimum and maximum detections are then made
allowing an accurate flux magnitude estimation. The
coefficient Fm is used to tune the flux magnitude at
steady state. Fig. 5 and 8 show the accuracy of flux
magnitude estimation at both low and general operating
frequencies.

3.2 Real time flux position estimation

Flux position estimation is very important for
rebuilding dq fluxes and estimating quasi exactly the
electromagnetic torque of the IM. Study of voltages and
currents’ positions in the estimator has shown that the
phase angles among them and the real flux position
describe, in their evolution from zero speed to over the
nominal speed of the IM, a function of the stator
frequency. The evolution of the phase angle between the
real flux position and voltage position has been
approximated by the phase of a normalized first order
low pass filter (LPF). A similar result was obtained for
the evolution between the real flux position and the
current position. Therefore, it is possible to use two first
order LPF, one on the d-axis of the voltage and the other
on the g-axis, to estimate the flux position. Accuracy of
the estimation depends on the choice of the cut-off
frequency of this normalized LPF; for example, on Fig.
4, block 3, accurate flux position is obtained by tuning
the time constant coefficient Fp for a specific set torque
corresponding to a low frequency.

This study based on observation of the classical estimator
in various operation conditions gives a new argument for
using LPFs to estimate the flux of IM. The general
reason for the utilization of LPFs was avoiding dc-drift
problems due to pure integrators at frequencies closed to
zero. Even using feedback, saturation elements or
programmable LPF, papers have shown that the cutoff
frequency still remains a problem at low frequency.
Modified integrator algorithms, low pass filters and
feedback techniques have been used to estimate flux only
[3] [4] [5]. A single LPF is not appropriate to estimate
simultaneously flux position and magnitude over a wide
range of speed. Only estimating separately flux position
and magnitude can assure accurate estimation with LPFs.
Engineers working on electrical drive systems would
probably like to know at any moment that their estimator
is correctly calibrated. To assure a good calibration it is
important to tune the estimator parameters online; but it’s
also possible to tune them off line with well known
previously acquired voltages and currents data files. First,
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flux and torque references must be set in the controller
(IRFOC,...), secondly the flux magnitude given by the
estimator must be adjusted to the same level as its
reference (by coefficient Fm), and thirdly the flux
position will be properly tuned by setting a low torque
(£0.1p.u, (low stator frequency)) and adjusting the cutoff
frequency of the LPF in order to get the exact torque
reference (by coefficient Fp). On Fig. 7 and 9, we can see
that the estimated flux position is very close to its real
value, except during speed inversion.

3.3 Real time torque estimation

The torque is the vector product of the flux and the
current, so it depends on the position between these two
vectors. Since, the relationship between flux and current
has been used to tune the flux position at low frequency,
torque will be estimated accurately over a wide range of
speed. Nevertheless, at frequencies under 0.5Hz, we
supposed in our application that the IM is stopped, so
there is not estimation, as seen on Fig. 8-10, where the
IM is started with nominal flux and zero torque. One of
the advantages of this new approach is the possibility to
use a pure integrator and to get accurate torque
estimation when the torque reference is zero (Fig.8-10).
This is important for electrical drives and more so for
electrical vehicle, which need to be driven and stopped
repetitively.

4. SIMULATION RESULTS

The simulations were performed with the parameters
listed in Appendix.
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5. CONCLUSIONS

This paper introduced a different way of estimating flux
position, magnitude and torque of an IM drive in an
IRFOC. The estimator built with the min-max detection
technique was designed for applications requiring
operation frequencies above 0.5Hz. The resulting
precision was good, of the order of 2% error on the
estimated values in steady state. The proposed approach
is robust and independent of stator winding resistance
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variation effects. It is appropriate for applications that
involve frequent stoppages and start-ups. The estimator
can also be used for IM connected directly to a fix
frequency network. Nevertheless, since DTC requires
high switching frequencies, our estimator must be
modified for such a technique by adding filters, and
adjusting LPF cut-off frequencies according to the
application requirements.
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Abstract-This paper presents three new architectures for
designing Accurate Adaptive Integration Algorithms (AAIA) for
quasi exact flux position and magnitude estimation of induction
machines over a wide speed range. Pure integrators are in
practice affected by dc-offset and dc-drift problems while
estimating flux position and magnitude from the back
electromotive force (emf). Modified integration algorithms
based on low pass filter (LPF) or programmable LPF are also
known to be affected by the cut-off frequency. The proposed
architectures are based on the association of high pass filters
(HPF) and pure integrators. DC-offsets and drift problems are
eliminated by the HPFs before integration. The HPF
characteristics are used for magnitude (gain) and position
(angle) compensation. The HPF cut-off frequency can be chosen
far from the inverse of stator time constant without affecting the
estimation of low frequency signals resulting into good accuracy
over a wide speed range. A strong agreement is observed
between the simulation and experimental results that
demonstrate the accuracy of the proposed architectures. The
proposed AAIA can be used for any kind of induction machine
(IM) since they are independent from the IM parameters. The
AAIA can also be used to estimate stator flux in order to
estimate the IM parameters online, as required for adaptive
control in Indirect Rotor Flux Oriented Control (IRFOC)
schemes.

[. INTRODUCTION

Many integration algorithms have been proposed to
estimate the flux position and magnitude of induction
machines (IM) (e.g. [1]-[3]). In particular, Low Pass Filters
(LPF) have been widely used. LPFs used as modified
integration algorithms are affected by the choice of the cut-off
frequency [4] making it inaccurate for flux position and
magnitude estimation when the frequency of the back
electromotive force is lower than the cut-off frequency [1]-
[3]. Programmable LPF proposed until now are trying to
solve the problem due to the cut-off frequency by allowing it
to move according to the frequency of the emf: they estimate
the frequency before correcting the cut-off frequency and
before compensating the gain and angle of the estimated flux.
The estimated flux depends on other estimates such as stator

This work was supported by a grant from Natural Sciences
and Engineering Research Council of Canada.

winding resistance or the emf frequency, making it
computationally intensive for real time implementation as
compared to the proposed topologies, in which only the
properties of the HPF are used to correct the attenuation and
the angle introduced by the HPF in order to estimate the flux.

In section II we propose three Accurate Adaptive
Integration Algorithm (AAIA) architectures (Fig. 1, Fig. 2
and Fig. 3) that incorporate pure integrators without dc-offset
and dc-drift problems affecting the accuracy of the flux
estimation. The architectures do not result in overflow while
running the real process with Digital Signal Processor (DSP)
and they provide better performance than the algorithms
proposed in [5]-[9]. Simulation and experimental results,
presented respectively in sections III and IV, validate the
accuracy and practicability of the method.
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Fig. 1. AAIA with single stage of input filters.
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Fig. 3. Basic architecture of AAIA.
II. DESCRIPTION OF THE PROPOSED ALGORITHMS

When the machine is connected to a fixed frequency
network, the voltages are not purely sinusoidal because of the
geometrical design of the IM and the single phase and
nonlinear loads connected to the power supply. Filtering or
signal processing is required to extract, for example,
information on the signals that produce the machine torque.

AATA are formed by structured association of elementary
filters and they take advantage of the intrinsic properties of
the filters to obtain high accuracy.

To assimilate the proposed AAIA with the pure integrator
contained in the theoretical model of the IM in the stator
stationary frame in order to design the architectures, assume
that the stator winding resistance (Rs) is perfectly known and
then so are the dq components of the emf of the IM. Also
consider that the machine is being run at fixed frequency
(60Hz), and constant three phase sinusoidal voltages.

A. Description of AAIA with single stage of input filters

The first filter architecture is presented in Fig. 1. Linear
filters and algebraic computation blocks constitute the filter.
The goal of the first level of HPFs on the dq signals is to
eliminate the problems relative to dc-offsets and drifts. The
output of the HPFs will be pure sinusoidal signals but
affected in magnitude and in position (phase shift). By
integrating the output of the first HPFs with pure integrators,
the resulting signals remain purely sinusoidal but with altered
magnitude and position. To obtain accurate flux magnitude
and position we calculate in real time the coefficients relative
to the magnitude (gain) and position (angle) for
compensation. To do so, we use a second level of HPFs,
identical to the first level of filters, fed directly by the latter.
Since the HPFs are identical, they will affect their input
signals similarly to the first ones in terms of magnitude and
phase shift. Henceforth, by calculating the modulus of the
signals at the inputs and at the outputs of the second HPFs
and by dividing the inputs modulus by the outputs modulus,
we obtain the required coefficient for magnitude
compensation. The coefficient for angle compensation is
obtained by evaluating the difference between the input and
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output positions of the second group of HPFs. The effective
flux position is rebuilt as shown in the following equations
that also remove the discontinuities affecting it.

Due to the real time compensation, the behavior of this
architecture is the same over a wide band of frequencies.

1) Equations relative to the AAIA with single stage of input
filters: The transfer function of the HPFs is

HPF (s) = — )
s+ o,
where
o, =27 f, 2

and f; is the cut-off frequency.

For digital implementation, we assume that appropriate
anti-aliasing filters are used and that first level HPFs are
described in discrete form by

X,(z) 1-z"
e T (3)
Emf(z) l-z, -z
X,(2) B 1-z" 4
Emf (z) 1-z, -z @
where
z, =expta,-T) (5)
and T is the sample time.
Similarly, the second level HPFs are described by
Y,(z2) -z
e 5 (©)
d (Z) 1 - Zo "z
Y (Z) 1- 271
,Xq ( = 1 _ -1 (7)
.(2) z,-z
and the pure digital integrators as
Z,(z2) T 1+z°
=TT ®)
(2 2 1-z
Z(z) T 1+z"
Lo 2 1=z ©
(2 -z
The coefficient for gain compensation is obtained as
X, X, +X,-X
Gain= |—+ 4 “a “a (10)
Y, Y, +Y Y,

We note that the compensation gain adapts to frequency
variations.
Positions before and after the second level of HPFs are
given by
0. =atan2(X , X,) (11)

0, =atan2(Y,,Y,) - (12)



The compensation angle is then determined as

Angle = atan2(sin(6, — 6, ),cos(6, - 6,)) - (13)

Similarly, the compensation angle adapts automatically to
frequency variations.

Gain compensation is applied on the signal at the output of
the pure integrators for accurate flux magnitude estimation:

Y, =Gain-Z, (14)

(15)
Operations in the signal synthesis block to obtain flux polar

coordinate components, magnitude and position are described
by

gso

¥ =Gain~Zq.

0, =atan2(\¥,,¥,,) =atan2(Z ,Z,) (16)

6. = atan2(sin(@,, — Angle),cos(6,, — Angle)) (17)
¥, =W, =W, + Y, (18)

Y, =", cos(@,) (19)

¥, =¥, sin(,)- (20)

2) Evaluation of AAIA concept: Consider a sinusoidal emf
with dc-offset and let us compare the estimated flux
magnitude and position given by a pure integrator and the
AAIA topology with single input filter. Such a situation can
be found when the stator winding resistance varies or when
the emf are picked directly from the polar coordinates of the
voltages as it is usually the case with large IM drives. When
the emf contains even a small dc-offset or dc-drift, drifts will
be observed with the pure integrator, causing inaccurate flux
position and magnitude estimation.

To evaluate the approach, the cut-off frequency of the
HPFs is fixed at 600Hz - this value is very far from the
inverse stator time constant of the IM given in Appendix. A
lower frequency can also be used.

On Fig. 4, 5 and 6, we observe that the AAIA offers the
best results after a short transient at start-up. The AAIA is not
affected by initial conditions even if a pure integrator is used
in its design.

B. Description of AAIA with two stages of input filters

This architecture is presented to demonstrate another way
to design the integration algorithm based on HPFs. It is also
possible to use high order HPFs in both designs.

In this architecture, since the HPFs are in series with the
pure integrator on each branch (Fig. 2), the coefficient for
magnitude compensation will be the square of the
compensation gain obtained with the first topology, assuming
that identical HPFs are being used in both cases. Moreover,
the compensation angle will then be the double of the one
obtained for the first structure.

The first HPFs fed by the emf of the IM can be considered
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Fig. 4. Comparison of the pure integrator and the AAIA topology with single
stage of input filters - d-axis fluxes.

Fig. 5. Comparison of the pure integrator and the AAIA topology with single
stage of input filters - flux magnitudes.
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Fig. 6. Comparison of the pure integrator and the AAIA topology with single
stage of input filters - stator fluxes positions.

as pre-filters (or signal conditioning filters), while the second
level of filters is used for online magnitude and position
tracking.

We note that these AAIAs do not require frequency
estimation, complex feedback loops nor saturators. Only
usual and commonly known mathematical operations are
performed.

C. Description of the basic architecture of AAIA

To obtain faster response than the first topology (Fig. 1),
and with possibly higher cut-off frequency, we propose the
architecture presented in Fig. 3. We obtain the same structure
from the second architecture by eliminating the pre-filtering
HPFs and their effects on gain and angle compensation. The
third architecture is identified as the basic architecture since it
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can be obtained by simplifying the other topologies.

The basic architecture is interesting for induction machine
drives since we already know the waveforms of the emf. If
the waveforms of the emf were not known to be alternative
signals, it is advised to use the first two topologies since in
such a case, it is difficult to evaluate with good accuracy the
magnitude and position of the emf. The cut-off frequency of
these architectures must be at least about seven times lower
than the sampling frequency for proper operation of the filter.

III. SIMULATION RESULTS

To show the accuracy of the AAIAs for flux magnitude and
position estimation, simulations were performed for a fixed
frequency network and in an Indirect Rotor Field Oriented
Control (IRFOC) application. The parameters for simulation
are listed in Appendix.

Only simulation results of the basic architecture (Fig. 3) are
shown and the results are obtained for the case of stator
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resistance variations described by the pattern of Fig. 7.
A. Simulations on a fixed frequency network with a % HP IM

1) Flux magnitude estimation: On figures 8, 9 and 10,
AAIA accuracy can be seen while estimating flux magnitude
from start-up to steady state.

The error at steady state remains close to zero and has very
low sensitivity to variations of the stator resistance.

2) Flux position estimation: Fig. 11 to 14 show the flux
position responses of the estimators.

Fig. 11 and 13 highlight the position estimation error at
start-up. Estimated position with AAIA converges quickly to
the real flux position.

Fig. 12 and 14 show the high accuracy of the estimated flux
position at steady state and its very low sensitivity to stator
resistance fluctuations.
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B. Simulation in an IRFOC: Low and high speed drive operation
with the 3 hp IM.

Fig. 15 to 20 show the flux, position and torque estimation
results for a 3 hp IM variable speed drive with IRFOC. The
responses were obtained for the following conditions: low
and high speed of operation, torque inversion and variations
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of flux set point.

After short transients when a perturbation occurs, the
estimates converge with high accuracy. The position error
during deceleration remains small (Fig. 17 and 18, from time
8s to 12s). This error reflects directly as a torque estimation
error on Fig. 19 and 20.
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IV. EXPERIMENTAL RESULTS

The experimental results were obtained for a 1/4hp (175W)
IM with a fixed frequency network (60Hz) at start-up, as used
in Section 3, but with constant stator winding resistance. The
parameters are listed in Appendix. A programmable power
supply (Ling) was used as a power source and a real time
dSPACE system was used to implement the filters and for
data acquisition.

Experimental results for d-axis fluxes are given on Fig. 21.
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They are very similar to those obtained in simulation (Fig. 4).

Results for flux magnitude estimation are presented in Fig.
22 to 24, and are also similar to the ones on Fig. 5. We
observe that the AAIA estimate does not drift as the pure
integrator does. Flux position estimation shown in Fig. 25 and
26 are also consistent with Fig. 6.

To confirm the accuracy of the AAIA, electromagnetic
torque estimations are shown in Fig. 27 to 29; no additional
filtering was used on the AAIA outputs signals. The
measured IM speed at start-up is shown in Fig. 30.
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V. CONCLUSION

Pure integrators used alone for flux estimation are not
stable since the stator winding resistance is ill-known most of
the time and the currents or voltages waveforms contain,
harmonics.

The proposed integration algorithms are suited for flux
position and magnitude estimation over a wide speed range.
Feedbacks are not used between the different blocks
composing the AAIA and there are no non-linear elements
such as saturators or dead zones in the topologies.
Moreover, the choice of the cut-off frequency is independent
from the machine parameters and so is the estimated flux
from the back emf. That is not the case when simple low pass
filters are used as seen in early papers. High order HPFs can
also be used, but their advantages need to be validated. Only
variable flux can be estimated by these AAIA, so they are not
suitable for estimating a flux generated by a dc current.

The AAIA were tested in simulation and validated
experimentally on 1/4 hp and on 3 hp induction motors fed
from a programmable power supply. The experimental
results clearly show the superiority of the AAIA over the pure
integrator. While estimating flux position or magnitude, the
AATA topologies presented in section II are not affected by
the HPFs cut-off frequencies, giving them superior accuracy
than commonly used estimators based on independent LPFs.
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The filter outputs can also be easily filtered if a smooth signal
is required.

The proposed AAIA can be used for direct torque control
(DTC) of IM drives if the switching frequencies are
controlled in order to reduce their value or if very high
sample frequencies are used for measurement and
computation. When HPFs filters cut-off frequencies are
about the tenth of the IM nominal frequency, it is also
possible to used AAIA in a DTC with good accuracy in
steady state.

APPENDIX

A. Parameters of 1/4 hp squirrel cage induction motor

4 poles (pp=2); 175W; N=1670RPM,;
V$1om=120/208V-60Hz; Is,,n,=1.2A; T=1N.m
Kfr=0.0011N-m/(rad/s); J=0.0022kg-m?;
Rs=12.0296Q2; Rr=7.1Q); Ls=Lr=0.565H; M=0.546H.

B. Parameters of 3 hp squirrel cage induction motor

4 poles (pp=2); 2kW; N=1770RPM; T=10.8N.m;
V$1om=120/208V-60Hz; I8pom=15.2/8.8A;
Kfr=0.003N-m/(rad/s); J=0.0357kg-m?;

Rs=0.6Q; Rr=0.4Q2; Ls=Lr=0.0727H; M=0.0698H.
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Abstract — Open-loop speed estimators (OLSE) and closed loop
speed estimators (observers) based on flux estimation are usually
inaccurate since they depend on ill-known induction Machine
(IM) parameters such as stator winding resistance. This paper
presents two methods to track accurately the IM synchronous
speed over a large speed range with OLSE. An Accurate
Adaptive Integration Algorithm (AAIA) developed for quasi
exact flux position and magnitude estimation over a wide speed
range is used. A current based speed estimator using AAIA,
which is completely independent of the IM parameters, is
introduced. The accuracy of two OLSE designs was tested on a
fixed frequency network and with Indirect Rotor Flux Oriented
Control (IRFOC) of a squirrel cage IM. These techniques were
simulated on a commercial package and tested experimentally
on a /4HP IM and on a 3HP IM.

1. INTRODUCTION

Speed sensors are being replaced by speed estimators or
observers based on the voltages and currents measured at the
IM terminals. Classical IM speed estimators based on flux
estimation are inaccurate mainly because they depend on
stator winding resistance, which varies with temperature and
because the integration algorithms used affect the estimation,
e.g. if a pure integrator is used, the estimation will be unstable
due to dc-offsets and drifts. Also, commonly used modified
integrator algorithms based on Low Pass Filters (LPF) are
affected by the cut-off frequency even if a programmable LPF
is used. Closed loop speed estimators such as extended
Kalman filters, neural networks and extended Luenberger
observers depend on IM parameters and require more
computation time [1]-[4].

Flux based speed estimators use electric pulsation
estimation in the stator or rotor of the IM followed by the
deduction of the synchronous speed and then the rotor speed
when the slip speed is removed. With the squirrel cage IM
only the stator is accessible. In electrical IM drives, the
synchronous speed is close to the rotor speed. It is not the
case in classical techniques of tuning IM speed on fixed

This work was supported by a grant from Natural Sciences
and Engineering Research Council of Canada.

frequency networks where the synchronous speed can be far
away from the rotor speed.

Accurate Adaptive Integration Algorithms (AAIA) based
on High Pass Filters (HPF) that we have developed [5] are
used to solve problems due to early integration methods and
to stabilize position estimation under stator winding
resistance variations.  Synchronous speed can then be
estimated from the polar coordinates of the back
electromotive force (emf) and of the flux, or estimated from
the derivative of the flux position. This last method exhibits
discontinuities that we remove with a technique that does not
require using elementary or complex filters, in order to keep
the accuracy of the estimation. We also introduce a current
based IM speed estimator based on the same principles.

An important advantage of using AAIA is the possibility of
obtaining accurate estimations even if currents are affected by
offsets, drifts and harmonics, resulting in better results than in
[6] and [7].

II. LIMITATION OF CLASSICAL FLUX BASED SPEED
ESTIMATORS

A. Flux position based speed estimation

Mathematically the position is the integral of the speed.
So, since the pure integrators and LPF affect the position,
when the estimated stator resistance is different form the
actual value. Speed estimator based on the derivative of the
flux position is also affected by dc-offsets, drifts and LPF cut-
off frequency. The advantage of this estimator is the
possibility of estimating negative speed without any
additional equation. Nevertheless, it is affected by
discontinuities (Fig. 1).

B. Flux magnitude based speed estimators

These estimators generally give synchronous speed from
the electric pulsation by dividing the magnitude of the emf by
the magnitude of the flux. Since this value is positive it is
used for unidirectional IM drives. For bidirectional drives,
speed inversion is necessary. The limitations of this method
are drifts in pure integrators and the cut-off frequencies when



300 ; —— Wsyn,ref

[ | | | = Wsyn,estim; from flux position derivation ||
I | =™ Wmec: rotor speed
|

250

200

150

speed (rad/s)

100

50

time (s)
Fig. 1. Synchronous speed tracking from flux position derivative.

350 T : : : T
|| = Wsyn, ref |
300-F,- - - ,: —— Wsyn,estim: from flux magnitude ,: ,,,,,,
|| = Wmwc:rotor speed |
I T T T I
—~ 250 I I I
Y | | | | |
el | | |
@ 200(|F/HH Ahnmﬂrﬁmﬂflﬂﬂl\M‘MHH\‘IMAAAM\
= uuuv vuv:vvvvvw‘v VVUVVVVTVVUUY
O 150+ 4--- - [« Sttt [ Ay
(0] | | | | |
ey ! ! Emf. 's Offset = 0.1V |
100f - ---4----~ P - === —
I I I I
I I I I I
50fF - - - - A e e ]
I I I I
I I I I I
0 1 1 1 1 1
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6
time (s)

Fig. 2. Classical flux magnitude based speed estimator.

LPF are used. Accuracy is generally poor at low speed and
worse if only stator voltages in polar coordinates are used as
emf. DC-offsets cause oscillations (Fig. 2).

[II. DESCRIPTION OF IMPROVED POSITION BASED SPEED
ESTIMATORS

Observations made on the derivative of the position of the
flux show that discontinuities affecting the synchronous speed
estimation are periodical, since the position varies
periodically between —pi and +pi. The rectangular
coordinates of the flux can be used to obtain two
complementary estimates of the position. Superposition of
the two estimated speeds shows that the missing sequences
(discontinuities) in one estimate are completed by the second
when the delay between the estimates is chosen wisely, e.g.
7/2 in Fig. 3, which corrects the problems illustrated in Fig. 1.
Negative and positive speeds can be estimated directly from
this method. The speed estimated by a simple maximum or
minimum detection technique is a smooth and accurate signal
as shown on Fig. 4, as compared to Fig. 1 or Fig.3.
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IV. DESCRIPTION OF IMPROVED MAGNITUDE BASED SPEED
ESTIMATORS

Since the basic AAIA architecture (Fig. 5) described in [5]
is accurate for flux estimation over a wide speed range, we
propose to use this method to estimate the synchronous speed
of an IM. We first recall the equations of this filter and then
present the proposed speed estimator (Fig. 6).

A. Basic AAIA Equations

s
HPF (s) = (1)
s+,
where
0, =27/, @

and f; is the cut-off frequency.
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- -1
X, (z) l-z,-z
where
2, =expCa, - T) )
and T is the sample time. Pure integrators are given by:
Z,(z) T l+z" ©
Y,(2) 2 1-z"
-1
o ™)
,(2) -z

The coefficient for gain compensation is obtained as

Gain= M . (8)
\ Y, ¥, +Y, 7,

We note that the compensation gain adapts to frequency
variations.
Positions before and after the stages of HPFs are given by

0, =atan2(X,,X,) O]
0, =atan2(Y,.Y,) - (10)
0. =atan2(Z,,Z,) (11)
The compensation angle is then determined as
Angle = atan2(sin(6, — 6, ),cos(6, - 6,))- (12)
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Similarly, the compensation angle adapts automatically to
frequency variations.

Gain compensation is applied on the signal at the output of
the pure integrators for accurate flux magnitude estimation:

Y, =Gain-Z, (13)

(14)

Operations in the signal synthesis block to obtain flux polar
coordinate components, magnitude and position are described
by

Y =Gain~Zq~

gso

0, =atan2(‘¥,, .V, )=atan2(Z ,Z,) (15)

6. =atan2(sin(@,, — Angle),cos(6,, — Angle)) (16)
W=, =W, + Y, (17)

¥, =¥, -cos(@,) (18)

¥, =Y, sin(,)- (19)

B. Speed estimation block equations:

The estimator (Fig. 6) is defined by using the equations
relative to the basic AAIA. The speed estimation block
equations, accurate in steady state of the filter, are defined by
(20)-(30) as defined below.

VX, +Y, Y,

= |——L% sin@, -0, 20
a)elec Zd.Zd +Zq .Zq Sln( z ,1) ( )
with
sin@@. —6,)=1if Angle >0 Q1)
and
sin(@, —0,)=-1if Angle<0 (22)
since |9 -9 |27
z y 2
Then
1)
@, = e"’%p (23)
where pp is the number of pole pairs.
We can simplify the expressions as
sin(@, —6,) =sin(6, )cos(8,) —cos(0.)sin(8, ) - (24)
Z
sin(0,) = ———4—— 25
NZiZs+Z,Z, (25)
(6.) Z.
cos =14
Yo Jz,z,+ 2,2, (26)
. Y
sin(¢,) = 2 27)

JY.Y, +Y,7,
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so that
Z,Y, -7,
sin(9, - 0,) = L2 29
Yoz z, v 2,2, Yy, Y Y, @9)
\ Z,Y,-Z2,Y, 0

O, =————— -
pp Z,2,+Z2,Z,

The sinus function is introduced in the equations to allow
negative speed estimation. In steady state (Fig. 6), the sinus
of the difference of the input and output of the pure
integrators is nearly 1 if the IM’s speed is positive and —1
otherwise, so that positive and negative synchronous speeds
can be obtained.

V. CURRENT BASED OPEN LOOP SPEED ESTIMATORS

The IM stator currents are state variables and the
fundamental frequency is then proportional to the
synchronous speed. To obtain the synchronous speed
independently from the IM variable parameters, it is then
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possible: to use the current position directly from its dq
components; to use its position given by the AAIA (Fig. 7
and Fig. 8); or to use to the AAIA applied to the current
magnitude (Fig. 9 and Fig. 10).

These improved techniques to track the IM synchronous
speed are accurate. When basic AAIA is associated to these
techniques the obtained results are stable even if dc-offsets,
drifts or other perturbation are present.

VI. SIMULATION RESULTS IN A VARIABLE SPEED DRIVE

The simulation conditions are the following:
1. IRFOC on the 3HP IM;
2. rotor flux reference is
a. Yr*=0.55 Wb for t<4s,
b. ¥r*=0.35Wb for 4s<t<6s and
c. ¥r*=0.55 Wb for t>6s;
3. torque reference is
a. Tem*= 10Nm for t<8s,
b. Tem*=-10Nm for 8s<t<12s
c. and Tem*=0.1Nm (for low frequencies) for t>12s.
Simulation results for AAIA flux and AAIA current based
speed estimations are presented at high and low speed (Fig.
11-14).
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Fig.12 and Fig.14 show low speed estimation. Even if the
AAIA-OLSE were designed for synchronous speed tracking,
they can track accurately the rotor speed with a low error
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VII. EXPERIMENTAL RESULTS

The experimental results on a % HP IM being run on a
60Hz fixed frequency network are shown in Fig. 15-18 where
measured signals were not filtered. Better results were
obtained with filtered signals in Fig. 19-20.

corresponding to an optimized slip speed. Also current
magnitude speed estimator is better than the flux magnitude
estimator. Both designs are accurate at high and low speed
estimation.

For the start and stop tests (Fig. 20), the IM is started at

t=0s, stopped at t=1.66s and started again at t=19.68s. From
t=17.26s to t=19.68s the rotor speed is zero. For t=1.66s to
t=19.68s the network is disconnected from the IM and its
sensors, so the IM synchronous speed is zero.
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Robust start and stop test made experimentally on the IM
(Fig. 20) show that the OLSEs based on current position or
magnitude are accurate for synchronous speed tracking but
not for rotor speed tracking during voltage sags. In such a
case flux based OLSE are recommended.

VIII. CONCLUSION

The new designs of open loop speed estimators exhibit
good features that make them suitable for practical
applications. They accurately track the IM synchronous
speed online. The AAIA position (flux or current) based
OLSE can be used directly as feedback in closed loop speed
control while AATA magnitude estimators need an additional
technique. AAIA current based OLSE are appropriate for
synchronous speed tracking whilst flux based OLSE and
voltage based OLSE are interesting for rotor speed tracking
even if the network is suddenly disconnected (emf and
voltages are proportional to the speed during this short time,
i.e. in generator mode). The accuracy of the estimators was
verified experimentally. The estimators can be used to
estimate other IM parameters and to simplify complex
algorithms.

IX-APPENDIX

First Squirrel cage induction motor’s data and parameters:

4 poles (pp=2), 175W, Vs,nom=120/208V-60Hz, Is,nom=1.2A,N=1670rpm,
T=INm, Kfr=0.0011N.m/(rad/s), J=0.0022kg.m?, Rs=12.0296Q), Rr=7.1Q,
Ls=Lr=0.565H, M=0.546H.

Second Squirrel cage induction motor’s data and parameters:

4 poles (pp=2), 2kW, Vs,nom=120/208V-60Hz, Is,nom=15.2/8.8A,
N=1770rpm, T=10.8Nm, Kfr=0.003N.m/(rad/s), J=0.0357kg.m?, Rs=0.6€,
Rr=0.4Q, Ls=Lr=0.0727H, M=0.0698H.
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Abstract-This paper presents two accurate methods to smooth
the d-q components of a poly-phased signal without introducing
magnitude and phase errors. The resulting Hand-Shake Filters
(HSF) can be used to estimate the fundamental of a signal, an
important function for the control of motor drives since the
induction machines (IM) are modeled using the equivalent first
harmonic theory. Henceforth it is now possible to approach IM
model theory, even if high switching frequencies are used. HSF
can also ease real-time estimation of IM flux, torque and
parameters. Simulation and experimental results demonstrate the
accuracy of the methods.

[ ]

Keywords: Hand-Shake Filters, fundamental harmonic, poly-
Phased signals smoothing, induction machine drive.

[. INTRODUCTION

Field Oriented Control (FOC) and Direct Torque Control
(DTC) of induction machine are known to be great harmonic
generators due to the switching in the power converter
required for the drive. They are also known to be sensitive to
the harmonics, since they require accurate observers or
adaptive parameters estimators. It is therefore very important
to have good filters in order to have reliable signal restitution:
signals without magnitude or phase errors. If elementary
filters are placed separately on each d-q axis, they will
introduce magnitude and phase errors and in most cases, these
filters are not able to have the same accuracy other a wide
range of speed. It is also the case in active filtering, where
harmonics estimations are important and directly affected by
the elementary filters [1]-[3].

Integration algorithms that have been proposed to estimate
the flux position and magnitude of induction machines (IM)
(e.g. [4]-[7]) often use low-pass filters (LPF), resulting into
inaccurate estimation at low frequencies. Accurate Adaptive
Integration Algorithm (AAIA) architectures based on high-
pass filters (HPF) were proposed in [8] for IM flux
estimation. Properties of the HPF used in the AAIA were
used to correct the attenuation
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and phase lag they introduced, resulting in a simple filter, free
of dc-offset and dc-drift problems that affect the accuracy of
the flux estimation, and outperforming the algorithms
proposed in [9]-[12]. The AAIA were used in [13] to develop
IM synchronous speed estimators that resulted in accurate
estimations even when currents were affected by offsets,
drifts and harmonics, resulting in better results than in [14]
and [15].

The new techniques of smoothing d-q axis signals are
using both d and q axis and identical filters working together
(Hand-shake filter (HSF)), resulting in filtered signals that
can accurately represent the original signals, without
extensive computations. The HSF are issued form the same
topologies as the AAIA. Filters used in the design of HSF,
can be LPF, HPF, band-pass filters (BPF), or any kind of
filter (Butterworth, Chebyshev, Notch,...) of any order
(first,..., eight,...), the only condition to satisfy being to use
the same type of normalized filters in the same topology.
Great flexibility on the choice of the cut-off frequencies are
also observed with these types of HSF.

The HSF design and characteristics are presented in
section II. Simulation results of indirect rotor field oriented
control and of direct torque control of an IM in section III
show the performance of the filters. Models from
SimPowerSystems and the author’s models were used for
simulation. Experimental results on dSpace confirm the
accuracy of the methods in section IV.

II. HAND-SHAKE FILTERS DESIGN

Two HSF topologies are presented in Fig. 1 and 2. To
demonstrate the concept of the HSF, assume that all the filters
in Fig. 1 are identical LPF. The first stage of LPF filter the d-
q signals, introducing magnitude attenuation and phase lag.
The second stage of LPF introduces the same effects since
they are identical. It is then possible to use the inputs and
outputs of the latter filters to estimate in real time the
coefficients for magnitude and phase compensation [8]. D-Q
components at the output of the synthesis block are obtained
using to the equations given in subsection I1.B. We note that
the elementary filters must be identical but that they can be of
various types (LPF, HPF, BPF, etc.)



; . —
i
B ——
k i | L¥
" =
Signal
Snhass
— - Frvnm Black ¥
[y vroy ] -E—— i
E nigh
el [ —
I i,
= et
X —

el
L q "

Fig. 1. Hand-shake filter with single stage of input filters.
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Fig. 2 Hand-shake filter with two stages of input filters.

A. Symbolic Annotations

To represent hand-shake filter of different types or
topologies, we propose the following annotation: Type+
Filter order+ Filter naturet+ HSF+ architecture+ Cut off
frequency+ Sampling time, where

A or L indicates analog filter, N or D
indicates numerical or digital filter;

1, 2™ ..., only the number is indicated;
LPF, HPF...

1 or 2, one for first architecture and 2 for
the second architecture;

given in Hertz;

given in ps, this one is not mandatory.

Type:

Filter order:
Filter nature:
HSF architecture:

Cut-off frequency:
Sampling time:

Examplel: AILPF-HSF2-60- or LILPF-HSF2-60- indicate
an analog first order LPF based HSF of second architecture
and a cut-off frequency of 60Hz. It can be represented as in
fig. 3 with rectangular and polar coordinate. Figure 4-a, is a
specific representation where only rectangular coordinates are
used; fig.4-b, is only based on polar coordinates
representation; fig.4-c is a default representation also
accepted.

Example2: NIHPF-HSF1-120- or DIHPF-HSF1-120-100
indicate a numerical first order HPF based HSF, first
architecture, with 120 Hz cut-off frequency and 100us
sampling time. (Figures 5 a, b and c.)
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Fig. 3. Block representation of a LPF based HSF.
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Fig. 4. Some usual block representation of LPF based HSF.
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Fig. 5. Example of representation of a first order HPF based HSF.

Hand shake filters can be used in other applications than
signal smoothing. For harmonics estimation, different
topologies of HSF can be associated.

B. Equations relative to the first topology

Equations for the topology of Fig. 1 are as follows for an
implementation with LPF.

LPF (s) = De w.=2rx-f, (1
s+ o,
Y,(2) Z,(2) Yq(z) _Zq(z) :(l—zo)z" )

X, %@ X0 Y
where T is the sample time and z =exp(-a, - T)-
0, =atan2(X ,X,)
0, =atan2(Y,,Y,) 3)
6 = atan2(Zq,Zd)

The gain error introduced by the elementary filters is

-1
-z, .z

Gain= | S Yot ¥ Yy 4)
2, 2,+2,-Z,
The phase shift introduced by the elementary filters is
Angle = atan2(sin( 6, - 6,),cos(6. - 6,)) Q)

The initial signal reconstitution is defined by:
Xy, =Gain - Y,
X =Gain - Y, (6)
_ 2 2
X =NXip + Xopo
0, =atan2(X ,, X, )=atan2(¥,,Y,)

where subscript f'stands for ‘filtered’.



The final signal of obtained in the ‘Signal Synthesis block’
with phase shift compensation:
X/ = Xf()
Xy =X, -cos))
Xy =X, sin(@)
0, = atan2(sin(@,, — Angle),cos(8,, — Angle))

Equations relative to the second topology can be deducted
from the first one [8].

(7

C. Comparison of HSF with low-pass filter

Consider the case where a voltage switched inverter (VSI-
120°) is feeding an IM with a fixed (60Hz) frequency. The d-
q voltage components obtained in steady state are given on
figure 6. Fourier series corresponding to each d-q component
is given by the sum of a fundamental term added with
harmonics [3]. Hand-shake filter applied to these signals can
be used to obtain smoothed signal for each d-q component
(Fig.6). We observe that the resulting signals of the HSF
represent good approximations of the fundamental
components of the measured signals. Moreover, with first
order LPF, the resulting signals of the HSF do not introduce
phase shift like the stand-alone LPF.
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Fig. 6. Comparison of first order LPF used alone and in HSF.

C. Influence of cut-off frequency in HSF

In steady state, the cut-off frequency does not significantly
affect the estimation, as can be seen on Fig. 7
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Fig. 7. Responses of first order LPF based HSF with cut-off frequency of
6Hz, 60Hz and 120Hz.

0.17

for cut-off frequencies of 6Hz, 60Hz and 120Hz.
E. Influence of filter order in HSF

Figure 8 presents simulation results of voltage filtering of
the VSI-120° fed IM with the HSF using LPF of different
orders. We note that as the order of the filter increases, the
output of the HSF becomes sinusoidal in steady state: the
fundamental of the voltage signal is obtained. However,
simulations have shown that it is better not to use very high
order filters because a very small sampling time would then
be required for good estimation.

III. SIMULATION RESULTS

To quickly validate the HSF algorithm, SimPowerSystems
drive models contained in the demos are used. In particular,
Indirect rotor field oriented control (IRFOC) and Direct
torque control (DTC) are used to evaluate the HFS properties
to filter signals with high harmonic content while preserving
phase information. The HSF is used to filter stator voltages
and currents.

A. HSF in Indirect rotor field oriented control

Indirect rotor field oriented control can generate lot of
harmonics, particularly for VSI fed IM with closed loop
current control and hysteresis comparators. The simulation
results shown in Fig. 9 and 10 are obtained with a 3HP IM
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whose parameters are given in appendix. First order LPF time (s)
based HSF is used with a cut-off frequency set to 60 Hz. Fig. 11. Stator d-axis current in a DTC before and after HSF.
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IV. EXPERIMENTAL RESULTS

Experimentation on a 4 HP IM whose parameters are
listed in appendix, is performed to validate the filters. The IM
is fed by a VSI controlled with dSpace.

Results with first order LPF filter based HSF are shown in
Fig. 13 and 14, and results for a fourth order filter are
presented in Fig. 15. Strong agreement with the simulation
results is obtained. Like in simulation, smooth filtered signals
are obtained, without phase shift in steady state and the
results tend to the voltage fundamental components for the
higher order filter (Fig. 15).
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V. CONCLUSIONS

In IM drives, voltages, fluxes, currents, speed and torque
are mainly characterized by the fundamental harmonic linking
the voltages and the currents. Even when stator voltages are
switched with pulse width modulation, they will have the
same fundamental frequency as the currents in the stator. The
other harmonics create cyclically positive torque or negative
torque, causing acceleration or deceleration of the IM.
Moreover the harmonics can cause heating in the IM.

The hand-shake filtering technique outperforms using
elementary filters on each d-q axis, since they allow smooth
signals extraction from noisy ones with transparency, i.e. with
accurate magnitude and phase. Also, the cut-off frequency of
the filters is not critical and does not need to be tuned in each
speed operating range.

LPF, HPF and BPF can also be used, and association of
these filters can be made in order to extract harmonics
contained in a poly-phased signal. When using high order
filters, we recommend combining first or second order filters
in cascade instead of using a single HSF with high order
filters, thus avoiding the requirement for very small sample
times.

Hand-shake filter algorithms are well suited for real time
applications and do not require large memory allocation since
their design are made without feedbacks between the blocks.
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APPENDIX

First Squirrel cage induction motor’s data and parameters:

4 poles (pp=2), 175W, Vs,nom=120/208V-60Hz,
Is,nom=1.2A, N=1670rpm, T=1Nm, Kfr=0.0011N.m/(rad/s),
J=0.0022kg.m?, Rs=12.0296Q), Rr=7.1Q), Ls=Lr=0.565H,
M=0.546H.

Second Squirrel cage induction motor’s data and parameters:
4 poles (pp=2), 2kW, Vs,nom=120/208V-60Hz,
Is,nom=15.2/8.8A, N=1770rpm, T=10.8Nm,
Kfr=0.003N.m/(rad/s), J=0.0357kg.m?, Rs=0.6Q, Rr=0.4Q2,
Ls=Lr=0.0727H, M=0.0698H.
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Abstract-This paper presents a simple method to track
accurately induction machine rotor and stator resistances at
start-up and online under indirect rotor flux oriented control
(IRFOC). The method is based on the use of proportional
integral (PI) controllers to track each resistance and sequential
estimation of stator resistance. A Voltage Switched Inverter
(VSI) is used to feed the induction machine (IM) under vector
control. A Low pass filter (LPF) based Hand-Shake Filters
(HSF) is used to smooth measured d-q currents and voltages
issued from the VSI. Since, the smoothed d-q voltages and
currents are accurate approximation of fundamental signals
issued form the VSI, an Accurate Adaptive Integration
Algorithm (AAIA) can be used for flux and torque estimation.
Estimated flux magnitude allows accurate online rotor resistance
tracking while estimated electromagnetic torque is used for
online stator resistance tracking. Simulation results on
Simulink/Matlab show the accuracy of the method.

Keywords: Rotor, Stator, Resistance estimation, HSF, AAIA,
IRFOC.

I. NOMENCLATURE

Vo, Stator voltage and currents;
Vs> Vs Stator d-q voltages in stator reference
frame;
Lys sy Stator d-q current in stator reference frame;
Ay A ” Stator d-q fluxes in stator reference frame;
A A Rotor d-q fluxes in stator reference frame;
dr > qr q
AL A Stator, Rotor fluxes magnitude;
s g
x Reference value of any vector denoted X;
X5 X Any vector X in stationary reference frame;
> s
)& Any vector X in excitation reference frame;
XX Classical, new estimation of any vector X;
) ator, Rotor resistances in the machine;
R, ,R, Stator, Rot t th h
N A
R ,R, Estimated stator and rotor resistances;
L,L, Stator and rotor self inductances;
L, Magnetizing inductance;

o Leakage coefficient, o = l—lfﬂ ILL);

, Electrical pulsation @, = 27.f ;

ay Slip speed,;

O mec + O rof Rotor mechanical speed and its reference;
0, Electrical current position;

pp Number of pole pairs;

T Electromagnetic torque and its reference;

em

PP

Simple Park transforms Matrix and its
inverse.

II. INTRODUCTION

Indirect rotor flux oriented control (IRFOC) of an induction
machine (IM) is known to be sensitive to rotor resistance
variations which are generally caused by power dissipation
and temperature variations [1]-[7]. Stator resistance variation
is also known to affect flux and torque estimation in an IM
drive [8], specifically in direct torque control (DTC) [9]-[15].

Many algorithms have been developed to compensate or to
estimate online the rotor resistance variation [1], [3]-[7] or the
stator resistance variation [1], [8], [9]-[15]. The compensation
techniques use monitored stator voltages and currents,
combined with fuzzy logic [1], [10]-[11], artificial Neural
Networks [1], [10]-[11], or Proportional-Integrator (PI)
controllers [1], [13], [15]. These algorithms are good for
online resistance estimation but the complexity of some of
them made them sometimes difficult to be evaluated in terms
of cost, memory allocation, computational complexity and
minimum of hardware requirement for real time
implementation [1],[8],[10]-[11].

In daily industry applications, the simpler a system is, the
more appealing it is as compared to other systems offering the
same quality of work task and accuracy.

As Low Pass Filters (LPF) based Hand Shake Filters (HSF)
are well suited to smooth the discontinuous signals produced
by a Voltage Switched Inverter (VSI) [16], and since that
smoothed signal is nearly the fundamental in an IRFOC, it is
then possible to use an Accurate Adaptive Integration



Algorithm (AAIA) to estimate accurately the IM flux and
torque [17]. Topologies of HSF and AAIA allow great
flexibility along with good accuracy in the choice of their
filters cut-off frequency, which can then just be taken as the
nominal frequency of the IM, [16]-[17].

Using technical advantage of the properties of HSF and
AATA, we propose new rotor and stator resistances estimators
for IRFOC of an IM. Rotor resistance tracking is based on
estimated rotor flux magnitude, while the stator resistance
tracking is based on the estimated electromagnetic torque. At
start-up the first operational sequence is to begin tracking the
rotor resistance in order to stabilize quickly the IRFOC. The
second operational sequence is to begin tracking the stator
resistance; then alternation of the sequences between rotor
and stator resistance online tracking will continue until the
errors on the flux and the torque are suitably small.

In Section III, IRFOC is described and justification of the
identification approach is presented. Flux and torque
estimations are introduced in Section IV and PI resistance
estimators are described in Section V along with simple PI
parameter tuning rules. An adaptive IRFOC is used in Section
VI to demonstrate the accuracy of the estimators and the
resulting high quality adaptive IRFOC highly accurate flux,
torque and speed tracking.

ITII. INDIRECT ROTOR FLUX ORIENTED CONTROL (IRFOC)

The controller used in IRFOC is based on the IM’s inverse
model. Since this controller is a feed forward controller, it is
sensitive to rotor resistance variations [2]. Basic equations of
an IRFOC controller are well known and given in Section III-
A; they can be used to determine parameter variations as in
Section I1I-B.

A Basic Equations of IRFOC controller

Equations of the general controller are given by (1)-(6)
assuming that the reference torque and rotor flux are constant.
When the IM is run under nominal speed, the reference rotor
flux is kept constant to its nominal value, but its value is
slowly decreased for speeds above the nominal speed (flux
weakening control).

.e* 1 *

lsd = Z/lr (1)

- 2 L T

jo =2 2 len @)
3pp.L, A,
2 1 R .

a)sl =5 *rz Tem (3)
3 pp A,

ge = .[(pp 'wmec + a)sl )Zt (4)
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i | cos(d,) —sin(8,) i 5)
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B Parameter variations in the IRFOC controller

Different IRFOC presented in the literature assume that the
IM inductances value set in the controller is measured
experimentally and known. In practice, closed loop current
control is used in voltage fed IRFOC schemes to assure that
magnetization inductance in the real IM will be
approximately the same as the value set in the controller.

Results of analysis of rotor resistance variations in IRFOC
are given in table I and figures 1 and 2, where rotor flux
reference was 0.45 Wb, electromagnetic torque reference was
10Nm, with a load torque proportional to the speed
T1=0.055@ e (see Appendix for machine parameters).

Equation (3) shows that rotor resistance affects the rotor
flux orientation by acting directly on the slip speed. On fig. 1,
it can be seen that the error made on rotor flux estimation is
positive when the rotor resistance in the controller is greater
than the real rotor resistance and negative when the rotor
resistance in the controller is smaller than the one in the IM.
When rotor resistance set in the controller is equal to the one
in the IM, the error on the rotor flux is zero. Fig. 2 also shows
that the unique minimum of quadratic error equals to zero,
and that it is reached if and only if the rotor resistance set in
the controller is identical to the one in the IM. Therefore, a
stable observer can be derived since the flux error is a
monotonic function with respect to rotor resistance estimation
error (fig. 1). The same observation can be established for
torque reference over approximately 10% of the nominal
torque. A simple integral controller is then sufficient to track
online the rotor resistance variation, assuming that the rotor
flux is accurately estimated (7)-(20).

Since an accurate rotor flux value is necessary for the rotor
resistance tracking at start-up and online, it is then necessary
to estimate accurately the stator flux first in order to deduce
the rotor flux. The strategy of estimating the rotor flux
magnitude is given in the Section I'V.

o

TABLE I

Steady state rotor flux error and quadratic error for step rotor resistance

variations in the controller (from start-up to steady state).



" Ry Ay i“/‘l'i‘ = ’i: _"‘]'a' (ﬂ/.]..,.)‘
0 0.7018 -0.2518 0.0634
1/8 0.6941 -0.2441 0.05957
/8 0.6723 -0.2223 0.04944
4/8 0.6022 -0.1522 0.02317
6/8 0.5223 -0.07227 0.003223
/8 0.4847 -0.03469 0.001203
1 0.45 0 0

9/8 0.4183 0.03154 0.0009946
10/8 0.39 0.05998 0.003598
12/8 0.3415 0.1085 0.01177
14/8 0.3024 0.1476 0.02179
2 0.2703 0.1795 0.0322

4 0.1433 0.3065 0.09394

o

R e [EEEE

Fig. 1. Error on flux estimation with respect to rotor resistance variation.

o
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Fig. 2 Quadratic error on rotor flux with respect to rotor resistance variation

IV. FLUX AND TORQUE ESTIMATION

Equations relative to classical stator flux and torque
estimators are given (7)-(11). They are identical to the
equations used in the IM voltage model.

;Id.s = J.(Vds - R iy ) dt (7)
Ty =[(, —R, i, ) dt (®)

7Oy Y ©)
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(10)

S

0, = atan2 (qu,kds)

fem :%pp .(/,i'ds .iqs _1q5 .l.ds)

(11)

In real time implementation, these equations are sensitive
to dc-offsets and drifts. Some have used cascade low pass
filters [4], neural networks [1], [11] and MRAS [8] based flux
estimation in order to get the stator flux. AAIAs have been
designed and proposed in [17] for accurate stator flux position
and magnitude estimation, along with electromagnetic torque
estimation in steady state. LPF based HSF [16] are also
introduced to smooth the signal issued from VSI and to
improve AAIA’s performances in IRFOC. No training is
required, convergence is assured, and these algorithms have a
simple and clear structure. AAIA and HSF have been
evaluated experimentally in [16], [17].

Rotor flux estimation is made possible using stator flux
estimator and IM inductances by combining (12) and (13) to
obtain (14).

2 =%m-,1d, to-L, i, (12)

Iy=fn 2 vo.L, i (13)
L qr K qs

Z = L" ~\/(/,ids _G-LS -id.v )2 + (ﬂzqs -0 'L.v .iqS )2 (14)

m

Quick analysis of (7) and (8) shows that these equations are
also sensitive to stator resistance variation and to initial
conditions. The sensitivity of this classical estimator to stator
resistance variation is overcome when an AAIA is used in the
estimation strategy, by replacing the integrators in (7)-(8) by
AAIA in (15)-(16) or (17)-(18).

Ay =

s AAIA

(15)

(Vds - Rs .ids )dt

(16)

Ay =1, 0y —R i, )dt

ﬂ’ds = (Vds )dt - R\s .J.AAIA (ids )dt (17)

AAIA

ﬂ‘f“' = (v‘f“' ) dt - Ié“’ 'IAAIA (i‘1~" ) dt (18)

AAIAs have the property to keep the equality at steady
state between the equations (7), (15) and (17) even if stator



resistance is varying; similarly, on axis q, equality is kept
between (8), (16) and (18). This property will be used in
section VI to design the stator resistance tracking scheme
with a simple proportional integrator (PI).

Low pass filter based hand-shake filters can smooth the
currents and voltages issued form the VSI (fig. 3), and since
those smoothed signal are nearly the fundamental at steady
state, the real application will be approached by the first
harmonic theory. A Basic AAIA topology is sufficient to
estimate online the stator position and flux without being
affected by drifts, offsets, and initial conditions (fig. 3).

When the flux position and magnitude are accurately
estimated, it is possible to estimate the electromagnetic torque
(19).

(19)

i-

L, A P A Y

N T B i B e
Stator flux, rotor flux and adaptive stator resistance

estimation are given on figure 3. A numeric second order LPF

based HSF built using the first architecture [16], with 60Hz as

cut-off frequency and 10 ps as sampling time is used.

A
o Emfd 3 L, |"dr
N P Vg [ Ves Ysf -@_' /'.ar_E'Q—DL—'
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) . | r
—| s qu = o= I"Elif /\-q —QD—
< \Emfg = |L,, AW
N2LPF-HSF1-80-10
[ R,
—| las Ids = lds dsf |O'£_5|
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N2LPF-HSF1-60-10

Fig. 3 Association of N2LPF-HSF1-60-10 and an AAIA for flux

estimation
V. ROTOR AND STATOR RESISTANCES TRACKING

The rotor resistance tracking strategy is built up using the
reference rotor flux and the estimated rotor flux (Section V-
A). Stator resistance tracking is made possible by using
electromagnetic torque and its reference (Section V-B).

A Rotor resistance tracking
The upper limit of the stator flux in the IM is given by (21)
where only stator voltages are monitored.

V. A2 v
s, Max

, 2'”'fs,nom

K

s ,nom

21

/Is,Max =

Equations (20) can be used to estimate rotor flux
magnitude. Fig.1 and 2 have shown that (22) is a monotonic
function in rotor resistance and that the squared function has
only one minimum. Henceforth, a simple integrator is
sufficient to estimate Rr with the only equilibrium, which is
stable, being the actual Rr. However, a PI is used to obtain
better dynamics.

AL, A

— — r i
ﬂ’s,Max - l - l
s ,Max s ,Max

(22)

The estimated rotor resistance is always positive (23).

R, = (23)

¥

t
K, AL +K, [Ad, -dt
0
Moreover the proportional coefficient K, will give an
initial electrical pulsation reference at start-up. Rr tracking is
stopped when the error on the rotor flux is smaller than the
error boundary set in the dead zone function (0.1% of

nominal flux was chosen) (24); at that moment the flux
estimator is naturally disconnected.

If ‘Aﬂ

AZ,
T - 0
s, Max
We note that relationship (25) is always true for squirrel
cage IM; it is also true for wound rotor IM if its windings are
not burnt or in series with additional extern resistances.

then

r

<0.1% (24)

s, Max

v,
R o < s ,nom (25)
’ 5 : is,num
Equation (25) will fix the upper value of Rr in the saturator.
Rr variation in practice is very slow so coefficients in (26) are

suitable for online Rr tracking.

— 0,
KPr =5 A) : K[r
v.v,nom

5-i

s ,nom

(26)
K, =

On figure 4, the designed IRFOC controller is shown. For a
voltage fed IM, this controller is used to generate the three
phase current reference necessary for the IRFOC, VSI is also
used and so are hysteresis comparators. The dead zone will
allow having constant rotor resistance when the error on the
rotor flux is very small. The value set as boundary in the dead
zone will affect the rotor and stator resistance accuracy, so it
has to be very small (24).



With this topology of PI rotor resistance estimator, initial
rotor resistance value is not necessary and the accuracy is
better than £1% at steady state.

B Stator resistance tracking

In section IV it was already shown that LPF-HSF can be
used to smooth d-q currents and voltages. AAIA can then be
used to estimate the flux and electromagnetic torque (15)-
(19).

Stator resistance estimation is performed with equations
27)-(31).

ATem = Tem - Tejn (27)
. ‘Alr ‘ATem
if —<5% and ——<20% (28)
s, Max Tem
then AT, =T, —T. else AT, =0
A t
R.=|K, AT, + K, -[AT,, -dt (29)
0
K Ps = 5% : K Is
VS nom (30)
KI.\' = .’7
5 : ls,nom
RS Max S V‘wom (31)
e T s

In an IRFOC of an IM, exact rotor resistance value is not
required to stabilize the control. So a torque feedback is not
necessary for stability. By estimating accurately the stator
flux and the electromagnetic torque, we are able to estimate
the rotor and stator resistances. These resistances are tracked
considering the rotor flux reference and electromagnetic
torque reference along with estimated rotor flux magnitude
and electromagnetic torque.

Conditions to activate stator resistance tracking are giving
in (28), showing that priority is given to rotor resistance
tracking and simultaneous stator and rotor resistance are made
only if condition (28) is met. If (24) and (28) are satisfied,
then only stator resistance is tracked.

The adaptive IRFOC with online rotor and stator
resistances tracking is given on fig.4 where hysteresis
controllers are used, combined with a current closed loop
control and a VSL.

VI. SIMULATION RESULTS

Simulations are made on a 3HP IM, which parameters are
given in Appendix. The load torque is proportional to the
speed and the flux reference is kept constant (T;=0.055® e,
A =0.45 Wb).

Figures 5-7 show that, with or without use of the stator
resistance, the flux estimator remains stable with no drift; it is
not affected by offsets and initials conditions. Constant torque
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reference was used for these figures. Smoothed voltages are
nearly first harmonics (fig.5); they can be used to estimate the
upper limits (boundaries) of flux magnitude (fig.6) and torque
(fig.7).

Simulations with the adaptive IRFOC controller (fig. 4) are
given on figures 8, 9 and 10, respectively for variable rotor
and constant stator resistances tracking, constant rotor and
variable stator resistances tracking, and simultaneous rotor
and stator resistances variation tracking. Constant speed
reference (100 rad/s) is used to show that the estimation
strategies remain accurate either with constant torque
reference or with constant speed reference. All the tests are
made in the same conditions, with the same resistance
variation pattern in order to compare the results and to show
the rotor and stator resistances tracking at start-up and online.

In practice the evolution of the rotor and stator resistances
is very slow since the winding are generally made of copper,
which temperature coefficient is 0.043K™". For a squirrel cage
IM, the rotor is most of the time made with aluminum and
copper bars, which temperature coefficient is also small. The
design of the rotor is generally made to have it at least self
cooling for small IM or with a fan for large IM. So the ramp
pattern used for these simulations is much faster than what
would be encountered in practice, since rotor and stator
resistances variations occur over several seconds. Moreover,
step resistances variation is not possible in the IM. These
patterns are only used to show the accuracy of the estimation
algorithms.

Flux reference, torque reference, load torque variations or
short voltage sags tests were performed to verify the
performances of this controller. Tests have shown that a self
adaptive IRFOC controller is obtained, since rotor resistance
can be tracked accurately at start-up and online (fig. 8-d, 9-d
and 10-d), with no need to known initial rotor resistance
value.

On figures 8-a, 9-a and 10-a, it can be seen that speed step
regulation has 4% overshoot and is not affected by rotor or
stator resistances variation. Even a +50% step variation on
rotor resistance is quickly damped as shown on fig. 8-a and
fig. 10-a. Speed control is not affected by step stator
resistance variation while online rotor and stator resistance
tracking is occurring (fig. 9-a and 10-a).

With a hysteresis current controller of +0.25A and
sampling time of 10 ps, the electromagnetic torque of the IM
without filtering is given on fig. 8.b, 9-b and 10-b. Filtered
estimated torque and reference torque generated by the speed
controller are also given on these figures. Estimated torque
and reference torque are identical at steady state. The
estimated electromagnetic torque and IM’s averaged torque
are also almost identical. Even a +£50% step variation on
stator resistance does not affect the torque estimation (fig.9-b)
showing that the IRFOC is robust to stator resistance
variation, but sensitive to rotor resistance variation (fig 8-b
and 10-b).
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On figures 8-c, 9-c and 10-c, the reference, estimated and  9-c. Transient evolution of the rotor flux is zoomed on fig.10-
real rotor fluxes in the IM are shown. The estimated rotor flux ¢ where it can be seen than the flux goes be back to its
tracks its reference during rotor and stator resistance reference value when the rotor resistance is varying slowly or
variations, the flux also tracks its reference value and at if it is constant.
steady state they remain identical as zoomed on fig. 8-c and
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Fig. 4 Adaptive IRFOC with rotor and stator resistances tracking at start-up and online
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Fig. 8 Variable rotor and constant stator
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d) Online rotor resistance tracking

Fig. 9 Constant rotor and variable stator

resistances
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Fig. 10 Simultaneous rotor and stator

resistances variation.
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On figures 8-d, 9-d and 10-d, rotor resistance tracking at
start-up, without initial Rr value is made with almost 80%
overshoot since the estimation is made with zero stator
resistance in the estimator and during speed transient
response. HSF and AAIA also affect the transient Rr tracking
since their accuracy is affected during start-up or speed
reversal transients. The most important is that the estimation
algorithm always tracks the rotor resistance value at start-up
and on line. The accuracy of rotor resistance tracking is less
than +0.5% at steady state as seen on zoomed sections on
figures 8-d, 9-d and 10-d.

Since priority is given to rotor resistance tracking at start-
up and online, on figures 8-¢, 9-¢ and 10-¢, it can be seen that
the stator resistance tracking begins whenever condition (28)
is not met. This little delay at start-up won’t affect the
IRFOC, that is, for online simultaneous rotor and stator
resistances tracking (fig. 10-e). At steady state, accuracy of
stator resistance tracking is almost +3.3% depending on the
hysteresis bandwidth and the sampling time.

During rotor resistance variations, stator resistance
estimation reacts in the opposite direction for a short time but
the plant remains stable (fig 8-d and 8-e, fig. 10-d and 10-e).

VII. CONCLUSION

Improved schemes for rotor and stator resistances tracking
at start-up and online in an IRFOC are proposed and
evaluated. This novel method is an easy and quick solution,
different from other methods based on intensive computation
algorithms such as artificial neural network, fuzzy neural
network and extended Kalman filters.

Simulations were performed on current models and voltage
models of the IM. Ideal sources and VSI have also been used
to test the method under different patterns of resistances,
fluxes, speeds and load torque variations, concluding that a
self adaptive IRFOC controller is obtained.

time (s)

¢) Online stator resistance tracking

Fig. 9 (Cont.)

time (s)

) Online stator resistance tracking.

Fig. 10 (Cont.)

Combination of HSF, AAIA and PI controllers allows to
estimate with accuracy the IM fluxes, torque and resistances
at start-up and online. Better accuracy (less than £1%) on
both rotor and stator resistances can be obtained if a well-built
PWM voltage controlled inverter is used.

APPENDIX

Squirrel cage induction motor’s data and parameters:

3HP:  (2.2kW), 4 poles (pp=2), Vs,nom=120/208V-60Hz,
Is,nom=15.2/8.8A, N=1770rpm, T=10.8N'm, Kfr=0.003N-m/(rad/s),
J=0.0357kg-m?, Rs=0.6Q2, Rr=0.4Q2, Ls=Lr=0.0727H, Lm=0.0698H.
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Fig. F1- Exemple de capteur de vitesse mécanique
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Annexes-G: Parameétres des machines asynchrones a cage

- Paramétres de la machine asynchrone a cage de 3HP :
4 poles (pp=2), 2.2kW, Vs,nom=120/208V-60Hz, Is,nom=15.2/8.8A, N=1770rpm, T=10.8N-m,
Kfr=0.003N-m/(rad/s), J=0.0357kg-m?, Rs=0.6Q2, Rr=0.4Q2, Ls=Lr=0.0727H, M=0.0698H.

- Paramétres de la machine asynchrone a cage de Vi HP :
4 poles (pp=2), 175W, Vs,nom=120/208V-60Hz, Is,nom=1.2A, N=1670rpm, T=IN-'m,
Kfr=0.0011N-m/(rad/s), J=0.0022kg-m?, Rs=12.0296Q, Rr=7.1Q, Ls=Lr=0.565H, M=0.546H.

Photo No 2 : Banc d’essai en fonctionnement CIFRO adaptatif a Rr et Rs constantes (1/4 HP)
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CIFRO avec Rs variable (1/4 HP)

Photo No 3 : Banc d’essai en fonctionnement,





