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RÉSUMÉ DE 150 MOTS 

Ce projet consiste B étudier et à appliquer la logique floue à la commande de machines asyn- 

chrones. Après la mod6lisation numérique de machines asynchrones et une étude comparative 

des principes et techniques de commande, la commande par logique floue est étudiée. La logi- 

que floue est ensuite employée pour concevoir un régulateur adaptatif avec modèle de réfé- 

rence. Un estirnateur par logique floue est proposé pour identifier la valeur réelle de la 

résistance rotorique a h  d'obtenir une commande vectorielle optimde. Les aIgorithmes de 

commande et d'identification sont implantés sur une carte munie d'un processeur de signaux 

numériques @SP) TMS320C30 et testés sur un banc d'essai avec un moteur asynchrone ali- 

menté par un onduleur à modulation de largeur d'impulsions @ILI) avec courants régulés il 

hystérésis. Les résultats de simulation et d'expérimentation confirment la validite et I'effica- 

cité du système de commande ainsi que sa supériorité par rapport B la performance d'un sys- 

tème de commande classique. 



RÉsUMÉ DE 350 MOTS 

Grâce aux dkveloppements en électronique de puissance et en microprocesseurs. les moteurs 

asynchrones remplacent de plus en plus les moteurs à courant continu dans Ies applications 

indusmeUes. 

Un systeme de commande de haute performance demande en général une bonne réponse en 

régulation et en poursuite, qui soit insensible (sinon peu sensible) aux variations des condi- 

tions d'opération et des paramètres du procédk. Au cours des dernières decemies, plusieurs 

méthodes de commande avancées ont été développées qui sont applicables pour commander 

les machines asynchrones. Cependant, les performances du syst2me de commande avec la 

machine asynchrone n'ont pas toujours été assurées à cause de la complexité des algorithmes 

de commande et des caractéristiques très non-héaires des machines asynchrones. 

Dans le présent travail, nous appliquons les principes de commande par logique floue pour 

concevoir des régulateurs adaptatifs pour l'entraînement à vitesse variabIe d'une machine 

asynchrone. Deux types d'adaptation sont envisagés : l'une à Ia variation des conditions 

d'opération, telles que la variation de charge ou de moment d'inertie; l'autre à la variation des 

paramètres de la machine. 

Pour assurer la première adaptation, un régulateur adaptatif utilisant la logique floue est pro- 

posé pour commander la vitesse de la machine. Dans cette configuration, un mécanisme 

d'adaptation basé sur la logique floue est conçu pour gCnérer un signal de correction. Ce der- 

nier est ajouté à la sortie du régulateur par logique floue direct pour compenser toutes Ies per- 

turbations au niveau des conditions d'opération. 



Les résultats de simulation et d'expérimentation confirment la validité et l'efficacité du sys 
tème de commande proposé, ainsi que sa supériorité par rapport à la performance d'un systèm 
de commande conventionnel sur une grande plage de charge et une variation du momer 
d'inertie importante. 

Des essais extensifs montrent que le régulateur adaptatif de vitesse par logique fioue propos 
est très robuste vis-&-vis de param2b.e~ de la machine, qu'une réponse correcte de vitesse es 
toujours obtenue, sans aucun problème d'instabilite, même quand la résistance rotorique atteir: 
sa valeur extrême. Cependant, en employant un estimateur de résistance rotorique, nous pou 
vons utiliser la valeur réelle de cene résistance dans l'algorithme de commande afin d'obteni 
une commande vectorielle optimale, oh il y a un découplage parfait entre le couple et le flun 
Par conséquent, le courant statorique reste constant à sa valeur minimale pour une charge don 
nt% malgré une variation de résistance rotorique, le rapport couple/courant maximal est alor 
obtenu. Ceci est démontré par l'étude approfondie dans la dernière partie de la thèse. Un esti 
mateur de résistance rotorique par Iogique floue est conçu qui est très efficace sous plusieur 
conditions de fonctionnement. 

Les algorithmes de commande et d'identification sont implantés sur un processeur de signau: 
nurneriques (DSP) TMS320C30 pour des tests sur un banc d'essai avec une machine asyn 
chrone de 2.2 kW. Cette machine est alimentée par un onduleur de tension & modulation de lar 
geur d'impulsions (MLI) avec les régulateurs de courant hystérésis. 
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LRs entraînements à vitesse variable repdsentent un domaine multidisciplinaire en génie dec- 

trique, qui regroupe les connaissances dans plusieurs secteurs : machines eIecûiques, electro- 

nique de puissance, theorie de commande, microcontraleurs et microprocesseurs, etc. Les 
récents dévefoppements dans ces disciplines poussent I'entraînement à vitesse variable à un 

niveau de d6veloppement sans précedent, où I'on peut avoir des systèmes de commande de 

haute performance avec h la fois plus de fiabilité et de moindre coûts. 

Dans le domaine de l'élecîronique de puissance, I'appa~ition sur le marché de nouveaux inter- 

mpteurs de puissance (GTO, MOSFET, IGBT) et la mise en oeuvre de configurations avec de 

meilleurs circuits de commutation permettent de concevoir des onduleurs très efficaces à prix 

compétitifs, pour alimenter des moteurs asynchrones. 

Dans le domaine de technologie de microprocesseurs, les dt%eloppements résident en plu- 

sieurs branches: processeun, architectures, et memoires [43], qui permettent d'implanter en 

temps réeI des algorithmes les plus sophistiques. 

Dans le domaine de théorie de commande, plusieurs techniques de commande performantes 

ont trouvé Ieur applications dans une vaste gamme de domaines. En particulier, les cinq der- 

nieres années ont témoigné des grands développements de Ia commande utilisant l'intelligence 

artificielle dans les applications techniques et non-techniques. 

Gdce h ces développements, les moteurs asynchrones remplacent de plus en plus les moteurs 

h courant continu (MCC) dans les applications industrielles. Us présentent l'avantage d'être 

robustes, de construction simple et peu coûteux. Par contre, leur commande est beaucoup plus 

complexe que œiie des moteurs h courant continu. Malgr6 qu'il semble que les techniques de 



commande pour les machines asynchrones soient matures, un système de commande pour la 

machine asynchrone de haute performance, flexible, fiable et peu coûteux reste encore un défi 

pour les chercheurs et producteurs. C'est dans ce contexte que nous avons commencé le pré- 
sent travail de recherche. 

Objectif de la thèse 

Ce projet consiste à étudier et appliquer des techniques modernes dans la commande de machi- 

nes asynchrones afin de réaliser et d'implanter un système de réglage de haute performance en 

utilisant Ie DSP TMS 32K30. Dans ce travail, nous nous attachons A résoudre ce probkme de 

robustesse: 
robustesse à la variation des conditions de travail : changement de charge, de 
moment d'inertie, de coefficient de frottement; 

robustesse à la variation des paramètres de machines : résistances, 
inductances. 

La logique floue et les principes de comrnande adaptative sont utilisés pour effectuer deux sor- 

tes d'adaptation majeures: adaptation aux conditions d'opération et adaptation à la variation 

des parameues. Pour évaluer des performances et les comparer avec celles du système de com- 

mande conventionnel, plusieurs critères de performance sont employés. 

Structure de Ia thèse 

Le chapitre 1 aborde les probkmes actuels rencontrés dans la commande de machines asyn- 

chrones. Nous allons tout d'abord modéliser la machine asynchrone et discrktiser le modèle 

dans le référentiel d-q. Les méthodes de commande vectorielle sont ensuite résumees. Nous 

allons aussi discuter des méthodes et techniques appliquées dans la commande de machines 

asynchrones. Une revue de 1'~volution dans la theorie de commande est faite, qui aidera à jus- 

tifier notre méthodologie pour atteindre notre objectif de travail. 

Dans le chapitre 2, nous allons commencer par une introduction à la logique floue. Les princi- 

pes de base de la comrnande et du réglage par logique floue sont ensuite étudiés. La commande 

par logique floue est finalement appliquée pour concevoir un régulateur de vitesse. 

Le chapitre 3 présente la commande adaptative par logique floue, qui est conçue pour mainte- 

nir la performance du système & travers une vaste variation de paramètres d'opération. 

Le chapitre 4 présente les résultats expérimentaux des algorithmes de commande décrits dans 



les chapitres 2 et 3. Ces dsultats sont analysés en utilisant plusieurs critéres de performance et 

en les comparant avec les résultats obtenus par simulation numérique presentés dans les chapi- 

tres 2 et 3. Nous rapportons egalement au début de ce chapitre la description matérielle de 
l'implantation. 

Le chapitre 5 porte sur l'étude de l'influence des paramètres de la machine sur la performance 

du système d'entraînement. Nous mettons l'accent sur l'influence de la résistance rotonque, 

car cette demière varie considérablement avec la température. Un estirnateur de résistance 

rotonque par logique floue est proposé. 

Une conclusion genérale vient clôturer les 5 chapitres de cette thèse. Une proposition pour les 

travaux futurs est également donnée. 



CHAPITRE I 

ENTRAÎNEMENT À VITESSE VARIABLE DE 
MACHINES ASYNCHRONES - PROBLÉMATIQUES, 

PRINCIPES, MÉTHODES ET TECHNIQUES DE 
COMMANDE 

Comme les machines asynchrones (MA) &aient traditiomeiiement utilisCes dans les applica- 

tions à vitesse constante, leurs caractéristiques en rkgime permanent sont d'une grande impor- 

tance. Grâce aux developpements dans les domaines d'éZectronique de puissance. de théorie 
de commande et dans la technologie de rnicrocontr?deurs et microprocesseurs, ces machines 

sont de plus en plus employées pour assurer la variation de vitesse des processus industriels. 

La connaissance de Ieur comportement statique ainsi que dynamique devient donc indispensa- 

ble. 

L'objectif de ce chapitre est de présenter les techniques utilisées dans la commande de MA 

afin de justifier l'approche empIoyée dans Ie présent iravail. Une révision des methodes de 

commande sera alors faite, ob nous allons détailier la méthode de commande vectorielle. Les 

principes de commande conventionnelle seront brievernent résumes. Les principes avancés de 

commande de MA seront discutés en comparant leurs avantages et leurs inconvenients. 



Dans le cas le plus fiequent, une MA fonctionne en moteur; elle est aliment& au stator par une 

source de tension triphasée, et les enroulements du rotor sont fermes en court-circuit. Les cou- 

rants au stator créent une force magnétomoirice (fmm.) tournante qui produit un flux magné- 
tique dans l'enaefer qui tourne 2i la vitesse angulaire % definie comme suit: 

où Ne est vitesse de rotation synchrone en t h i n ,  f, la frequence de tension d'alimentation en 
Hz, pl le nombre de paires de p81es et a, est la pulsation statorique en rads ou pulsation syn- 

chrone. La vitesse i& (en rads) est appel& la vitesse synchrone. 

Le champ tournant induit dans le rotor des forces électromotrices (f.6.m.) qui engendrent dans 

Ies conducteurs du rotor des courants et des f.m.m dans le rotor. C'est I'interaction entre les 

f.m.m. statorique et rotorique qui produit le couple et qui fait tourner la machine. Si le rotor 

tourne A une vitesse IR (fi < 4). la vitesse relative entre le rotor et le champ tournant égale B 
(4- R ). Le glissement est defini par : 

où w est pukation reliée B la vitesse de rotation (nous appelons aussi o la vitesse électrique) et 

qr est pulsation de glissement. 

Selon la construction de la machine, nous avons deux sortes de MAS: machine B cage et 

machine à rotor bobine. On peut consid&er la machine asynchrone comme un transformateur 
triphase dont le secondaire est tournant et consmire le schéma bloc par phase tquivalent, ce 
qui est tr&s efficace pour les études de machines en régime permanent. 



Figure 1.1 Circuit équivalent par phase du moteur asynchrone. 

Dans ce circuit équivalent par phase, nous avons: 

R, = résistance statorique; 

R, = résistance rotorique (réfléchie au stator); 

XI, = réactance de fuite statorique; 

XI, = réactance de fuite rotonque (réflCchie au stator); 

X, = réactance magnétisante; 

R, = résistance représentant les pertes Fer. 

L'étude en régime permanent en utilisant le circuit Cquivalent permet d'étabiir le couple en 
negligeant R, et X, comme suit [7]: 

Selon cette expression, on peut remarquer que les moteurs asynchrones peuvent fonctionner 

dans les modes suivants [ 171, [52]: 

1) op6ration à fréquence fixe : 

commande par le gradateur (pour les MA à cage ou B rotor bobiné); 

commande par les résistances auxdiaires (pour les MA A rotor bobin6 seulement); 

commande par récupération de l'énergie rotorique (pour les MA à rotor bobine 
seulement); 

2) opération B fiéquence variable (en utilisant les convertîsseurs de fréquence) 

convertisseur direct : cycloconvertisseur; 

convertisseur indirect : redresseur + onduleur (de courant, de tension). 



Les explications de ces modes de fonctionnement retrouvent dons une riche litiérature [7],[12]- 
[17]. II est évident qu'il est préférable de faire fonctionner ces machines dans le mode de fré- 

quence variable pour assurer un entraînement de haute performance parce que ce mode de 

fonctio~ement nous permet de varier la vitesse sur une vaste plage (théoriquement de quel- 

ques ifmin à la vitesse maximale). 

Pour situer Ia problematique de la commande numérique de la MA, examinons la fig. 1.2, qui 

donne le schéma gtnéral de la commande. Elle est structurée en plusieurs blocs fondamentaux 

[68]. La machine est alimentée par un onduleur qui peut être de type de tension ou de courant, 

selon Ies applications. La grandeur v qui intervient dans la machine représente la perturbation 

(charge, moment d'ineme). La machine est instrumentée de capteurs, en particulier: de cou- 

rant, de vitesse. L'onduleur compone trois bras d'interrupteurs d'électronique de puissance 

(MOSFETs, GTOs, ou IGBTs) qui fonctionnent toujours en commutation. Les signaux de 

commande u, pour l'onduleur proviennent du regulateur de courant. La commande de cou- 
rant est la boucle de commande interne de la machine. La boucle de commande externe est 

appelée commande doignée. Nous portons principalement notre attention principale sur ce 

bloc commande, qui représente soit un régulateur classique, soit un contrôleur avancé oh nous 

appliquons les principes de commande moderne afin d'obtenir les spécifications désirées. Ce 

bloc traite l'&art entre le signal à réguler y (vitesse ou position) et la grandeur de consigne w et 

fournit les signaux de commande u pour obtenir des asservissement de vitesse ou de position. 

Habituellement, les signaux de sortie de cette commande sont des images du courant désiré. 

I I 

mesure de la vitesse 
et de la position 

commande 
de couraat 

mesure 
de corirarit 

Figure 1.2 Configuration générale d'un entraînement de machine asynchrone. 

um , Onduleur . MA - 



1 MODÉLISATION DE MACHINES ASYNCHRONES 

Tel qu'illustré à la fig. 1.2, dans l'entraînement à vitesse variable, la machine constitue noma. 

lement un élément dans une boucle avec retour, donc son comportement dynamique doit êtrc 

considéré. La performance dynamique d'une machine est très complexe en raison du couplage 

entre les phases statorique et rotorique, qui dépend de la position du rotor. Le modéle de 

machine asynchrone peut donc être décrit par des équations différentielles avec des coeffi. 

cients variant en fonction du temps (la présence de la vitesse de rotation et de la pulsation syn. 

chrone dans ces équations). 

Si la source est triphasée équilibrée, (ce qui est réalisable même lorsque la machine est alimen. 

tée par un onduleur), on a intérêt à utiliser la théorie des deux axes [Il, [QI, [7]. Dans cette 

théorie, les variables et paramétres sont représentés sur les axes direct (6) et quadrature (q) qu: 

sont perpendiculaires (ou couplés mutuellement). On peut résumer qu'il existe trois choix de 

réfkrentiel de deux axes : 

référentiel stationnaire (immobile par rapport au stator) : axes 8-tf, (exposant 
s signifie stationnaire), plus courant sous le nom axes a-@; 

référentiel tournant : 
référentiel fixé au rotor (référentiel tournant à la vitesse egale h pulsation o) 
référentiel fixé au champ tournant (référentiel tournant à la vitesse de pulsatior 
synchrone a,). 

1.2.1 Transformations des référentiels 

Pour transformer les grandeurs dans le référentiel a-b-c en grandeurs dans le référentiel d-q ei 

vice-versa, nous utilisons les transformations des référentiels. il existe plusieurs variantes dans 

le choix des axes pour la definition des matrices de transformation [6] ,  [7], [67]. Nous adop- 

tons la version originale provenant des travaux de A. Blondel, R. E. Doherty, C. A. Nickle et 

de R. H. Park qui sont rapportés dans [Il. 

La représentation schématique simplifiée de la machine est donnée à la fig. 1.3, oh nous avons 

les axes magnétiques des trois phase a-b-c du stator. Comme convention de signes, les angles 

et les vitesses de rotation sont comptés positivement dans le sens trigonométrique. L'axe q est 

choisi de teiie sorte qu'il est en avance par rapport à l'axe d dans le sens de rotation. L'angle 

entre l'axe d et l'axe a est désigné 0,. 



axe de phase b q 
a ic 

Stator \> '-- 
I 

axe de phase c 

Figure 1.3 Définition des axes des référentiels pour la MA. 

La transformation des grandeurs dans réferentiel a-6-c en grandeurs dans référentiel d-q a éte 

origineIlement etablie pour décomposer la f.m.m. creée par le stator selon deux axes (11. Étant 

donne que les f.m.m. sont proportionnelles aux courants statoriques, on peut deduire directe- 

ment les relations suivantes [l]: 

Dans I'equation pr~cédente, i,, ib et i, sont respectivement les courant des phases a. b et c du 

stator; id et C representent les composantes des courants statoriques selon les axes d et q. 

Comme les courants id et iq produisent comctement le champ magnetique, la troisitme varia- 

ble io ne doit engendrer aucun champ principal dans I'entrefer. Le courant io est defini comme 

le courant de la sbquence zgro ou la composante homopolaire de courant. Le coefficient 2/3 a 

eté choisi parce qu'il entraîne les relations des variables plus simples entre les valeurs numéri- 

ques associees aux deux systémes de réferentiel. En raison de sa commodité, ce coefficient 

introduit dés l'origine par Park a 6t.é conserve préfhmtieuement dans la liWrature technique 

[6] .  La relation (1.4) est ainsi appel& transformation de Park. Le réftrentiel d-q tourne i~ une 

[ 2. 3 

cos 0, cos (9, - $) CcOS(0, + y) 
-sin% -sin(% - 8 -sin(., + e) 1.i 



vitesse arbitraire par rapport au reférentiel a-b-c. Il est avantageux de travaiUer avec le dféren. 

tiel d-q qui tourne A la vitesse de pulsation synchrone me (réfbrentiel synchrone) parce que le! 

variables apparaîtront comme des composantes continues si la source est sinusoïdale. Nous tra. 

vaiilons davantage avec le référentiel synchrone, et nous adoptons que le référentiel d-q signi. 
fie le référentiel tournant à la vitesse de pulsation synchrone CD, . Dans ce cas, l'angle entre k: 
deux référentiels se calcule: 0, = met, 

Nous pouvons réécrire l'équation (1.4) sous forme matricielle condensée: 

où T est la matrice de transformation. Nous pouvons trouver les expressions similaires pour le: 

autres grandeurs (tensions et flux). 

La transformation inverse se déduit directement à partir de l'équation (1.5): 

avec : 

cos ee 

où T' est la matrice de transformation inverse et X représente les matrices de courants, de ten- 

sions ou de flux, selon les cas. 

Considérons un enroulement triphasé (a. b, c) au stator. On peut lui substituer un enroulement 

diphase (a, p), l'axe a étant confondu avec l'axe a. La transformation s'obtient directement h 

partir de la transformation de Park (Qu. 1.4), en remplaçant simplement 8, par 0. 



ou sous fome matricielle condensée: 

Les composantes a, p, O sont appelees composantes de Clark et nous avons la dite transforma- 
tion de Clark. La transformation inverse de Clark s'exprime : 

avec: 

oh Tl et ~ i ' s o n t  des matrices de transformation de Clark directe et inverse. 

Passane du biphasé aux axes tournant et inversion: 

Nous pouvons maintenant faire une transformation des variables dans le référentiel a-p sta- 

tionnaire au referentiel d-q qui tourne ii la vitesse de pulsation synchrone CO, tel qu'iliustré la 
fig. 1.4. 

Figure 1.4 Transformation des axes : stationnaires a - f3 aux tournants d - q. 



Les relations (1.12) et (1.13) s'obtiennent en projetant les composantes selon les axes a - B sur 

les axes d-q et inversement. 

Nous Ies avons sous forme matricielle condensée: 

X,,o = T2 - Xalo 

où TI et ~f ' sont  des mahices de passage directe et inverse. 

1) La transformation triphasé-diphasé et le passage du diphas6 au référentiel tournant cones- 

pondent à la division de la transformation de Park en deux étapes. Ceci est aussi vrai pour la 
transformation de Park inverse. En fait, nous avons: T = T2. Tl et TI = T'.'. T~*' ; 

2) Quant le systéme est équilibré, la composante Xo est nuile. 

1 . 2  Mod&le dynamique dans le dférentiel d-q 

Nous pouvons écrire les équations de tensions statoriques sous fome vectorielle dans le réfé- 

rentiel a-b-c : 

L'exposant dans l'équation (1.16) signifie que les variables sont prises dans le référentiel sra- 

fionmire, tandis que l'indice , signifie qu'il s'agit des variables statoriques. 9, i, l? sont res- 
pectivement les vecteurs de tension, de courant et de flux. 



Dans le referentiel synchrone, I'equation (1.16) s'exprime : 

où le produit a, x vs est défini comme la f.e.m. de rotation due à la rotation du référentiel. 

Nous écrivons l'équation (1.17) en composantes de d et q : 

Si le rotor tourne A la vitesse élecmque q le référentiel d - q fixé au rotor tourne iî vitesse (w, - 
a) par rapport au référentiel synchrone. Nous en déduisons donc les équations pour les ten- 

sions rotoriques pour une machine avec double alimentation : 

On peut aussi exprimer les flux en fonction des courants comme suit [7]: 

Wds = LIsids + Lm ( ids + id' = Lsids + Lmidr 

Wdr = Llridr +Lm (ids + id') = &id' + Lmids 

chie L,, L, sont respectivement les inductances propres d'une phase du stator et du rotor (réflél 

au stator); 
est l'inductance magnétisante ou l'inductance mutuelle entre une phase rotonque et statori- 

que; 
Lk (= L, - &) est l'inductance de fuite d'une phase du stator; 

Lk (= L, - Lm) est l'inductance de fuite d'une phase du rotor (r60échie au stator); 

hr &, idir iqr sont respectivement les courants d'une phase du stator et du rotor (réfléchie au 

stator) dans Ie réferentiel synchrone. 

y+,, W. vT sont respectivement les flux propres d'une phase du stator et du rotor (ré%- 
chie au stator) dans le référentiel synchrone. 



Combinant les expressions (1.18) et (1.19) avec les equations (2.20) et (l.Sl), nous avons le 
modtle dynamique élecmque de la MA : 

où s represente l'opérateur de Laplace. Dans l'equation (1.22). si la machine est alimentée seu- 

lement au stator, les tensions rotoriques sont nuiles. 

Pour compléter la description dynamique des machines, il faudra traiter la vitesse electrique 

comme une variable. L'équation de mouvement s'exprime : 

où : 
Te est le couple &ctromagnétique; 

TL est le couple résistant représentant la charge; 

Tfest le coupIe de frottement; 

J est le moment d'inertie du systeme. 

On peut exprimer le couple électromagnétique dans le référentiel synchrone [7]: 

Combinant (1.23) et (1.24) et en supposant que TI est linéaire en fonction de la vitesse (Tf = 
Jo), nous avons l'équation pour la vitesse : 

oh f est le coefficient de frottement visqueux du système. 

Les équations (1.22) et (1.25) donnent un modèle complexe des dynamiques électromkani- 
ques d'une machine asynchrone. 



133 Modéle discret de la machine asynchrone 

Pour étudier les comportements de la machine en régime permanent, ou transitoire, par 1i 

simulation numérique, ainsi que pour l'implantation des algorithmes de commande sur un pro 

cesseur numérique, iI est indispensable de disposer d'un modèle discret. Pour ce faire, il fau 
d'abord ré-écrire les équations du modkle dynamique (1.22) et (1.25) sous forme de variable 
d'état et les discrébser. 

En considhnt le flux rotorique, le courant statorique et la vitesse du rotor comme Ies variable 

d'état, et la tension d'alimentation comme l'entrée, nous pouvons r&écrire l'équation (1.22 

pour un moteur asynchrone sous forme d'équations d'états : 

Ou sous forme matricielle : 

X I  = 

où : 

r TT 
X = ps y4 vecteurs d'etat s = [Yds vq$ tensions statoriques 

T T 
i = [i i ] courants statoriques s ds qs yr = [ Wdr ydr ] flux rotoriques 



où : 

a est le coefficient de liaison; 

T, est la constante de temps rotorique; 

La methode classique de la construction du modèle discret de la machine asynchrone est 

d'introduire un bloquer d'ordre d r o  (BOZ) a l'entrée de (1.27) [26]. Cette procédure demande 

d'une discrdtisation numerique pour chaque période d'échantillonnage puisque (1.27) est 
l'équation d'eut en fonction du temps (la présence de la vitesse de rotation o dans la matrice 

A). Cet approche demande beaucoup de temps de calcul. Afin de reduire le temps consommé 

dans la procédure de cette discrétisation, nous adoptons l'approche approximative décrite par 
Bottura et al. [56]. Selon cette méthode, nous pouvons dCcomposer la matrice d1&at A dans 

(1.27) en deux parties : matrice constante A, et matrice A, qui varie avec le temps: 

Cette décomposition nous permet de simplifier la procedure de discrétisation, puisque que 

nous pouvons placer la matrice A, à l'extérieur de la procédure de discrétisation qui contient le 

BOZ. L'équation d'état discrtte finale des machines asynchrones dans le réf&entieI synchrone 

est obtenue h partir de l'équation (1.27) sous forme [133]: 



où: 

[ C O S ~ T \  s?%T]] 

-sin oeT cos a>,T 

  COS^? -sin oSIT cos S~"["~F]] os lT  

Pour completer le modele discret des machines asynchrones, nous pouvons discrétiser I'equa- 
tion mecanique (1 -25) comme suit : 



w ( k + l )  = o ( k )  -exp ( " p l  --T +- ;[ 1-exp ) -  -- (1.35; 

Dans les équations précédentes, T est Ia période d'échantillonnage. Ce modtle discret nou! 

permet de simuler le système dans un temps dduit, tout en conservant une précision accepta- 

ble. II est très utile pour concevoir un observateur de Aux en boucle fermée et pour étudier le: 

comportements du système par simulation. 

13.4 Caractéristiques d'un s y s t h e  de commande de MA 

Apr& la description de la machine asynchrone par les équations difftrentieiies (1.22) et (1.25), 

ou par les équations d'état discrétes, nous pouvons identifier les caractéristiques d'un système 

de commande de MA : 

1) Un système d'asservissement de MA est un système de commande muitivariable 
(nous avons 5 équations diffkrentieues). Les entrees sont la tension et la Mquence, 
et les sorties peuvent être la vitesse, la position, le couple, le flux magnétisant, le 
courant statorique, ou une combinaison de ceIIes-ci. Les expressions (1.26) ou (1.27) 
ne sont qu'une façon de présenter le système. 

2) Le modèle de machines est non-linéaire dO à la présence du terme o dans Ia matrice 
d'impédance dans (1 -22) et du terme de multiplication dans (1.24). 

3) La variation des paramètres de la machine en fonction de la température et de l'effet 
pelliculaire contribue B la non-linéarité. 

4) Le système est aussi discret selon le temps, dû la nature des convertisseurs 
alimentant les machines. 

En raison des caractéristiques multivariabIes, fortement non-linéaires et discr8tes d'un systeme 

d'asservissement avec MA, la commande est extrêmement complexe. Pour surmonter le pro- 

blème reiié au couplage entre le couple et le flux, on applique la méthode de commande vecto- 

rielle, expliquée dans la section suivante. Les problemes reliés à la variation de pararnetres de 

la machine seront abordés dans les sections 1.3 et 1.4 et analysés en detail dans le chapitre 5.  
Parmi les parametres de la machine, c'est la rdsistance rotorique qui varie le plus et qui exige 
beaucoup d'efforts afin de maintenir la performance dtsirée du système de commande. 



1.3 COMMANDE VECTORIELLE DE MACHINES ASYNCHRONES 

La difficulté majeure renconeée dans la commande de la vitesse d'une machine asynchronl 

réside dans le fait que le couple et Ie flux sont des variables fortement couplées et que tout 

action sur l'une se répercute sur l'autre. 

Cette difficulté peut être surmontée en appliquant la methode de la commande vectorielle, qu 

permet la commande séparée de couple et de flux. Les avantages de cette commande sont nom 

breuses [14] : une réponse rapide de couple, une grande plage de commande de vitesse, et un{ 

haute efficacité pour une grande plage de charge en régime permanent. La machine asynchront 

est alors commandée comme une machine à courant continu excitation indépendante. 

il existe deux méthodes générales de la commande vectorielle [7]: méthode directe (rnéthodc 

de F. Blaschke) et methode indirecte (méthode de K. Hasse). La nature des méthodes se ratta 

che B la façon dont on génere les signaux du vecteur unitaire cosqt et sino& 

Les methodes de commande vectonelle ont éte dévdoppées pour la première fois au début des 

années 70 et sont devenues rapidement des techniques de commande standards grâce a leun 

grands avantages par rapport aux techniques de commandes scalaires (commande Vif cons- 

tante , commande par récupération d'énergie de glissement, etc.). 

À l'aide du modéle diphasé de Ia machine asynchrone de la section 1.2, le courant statorique 

peut être décomposé en deux composantes : composante de flux id, (plus précisement compo- 

sante magndtisante qui produit le flux), et composante de couple iqs. Ces deux composantes 

sont découplées et commandées séparément. En général, la composante de flux i& varie tres 

lentement, tandis que la composante iqs varie rapidement. 

Ainsi, suivant les opérations désirées pour le aux, nous pouvons diviser la commande vecto- 

rielle en trois stratégies [14] : 

- commande vectorielle de flux rotorique; 

- commande vectorielle de flux statonque; 

- commande vectorielle de flux d'entrefer (ou de 0wc magnétisant). 

Nous allons résumer les principes de base des rnt5thodes de commande vectorielle directe et 

indirecte et les comparer suivant leur complexité et leur efficacité. 



1J.1 Méthode directe de commande vectorielle 

Le schéma bloc de la méthode directe avec un onduleur à modulation de largeur d'impulsions 

(MLI) (en anglais pulse-width-rndulated PWM) B courants imposes est montré à la figure 1.5 

[7]. Dans la commande vectorielle directe, la connaissance du flux est requise pour assurer un 

découplage entre le couple et le flux. En effet, dans la méthode directe de commande vecto- 

rielle, les signaux du vecteur unitaire (cosad et sinwd) sont calculés à partir de l'information 

de flux. Le flux magnétisant peut être mesuré directement à l'aide de capteurs basés sur I'effet 

de Hall ou estimé à partir des signaux de tensions statoriques et de courants. 

Calcul de * 
SIN, COS - 

"hm Capteurs Pm' r~-m4 T V  Y ~ m  de flw: 

& w 
I . . .  

I couple I - 

Figure 1.5 Méthode directe de commande vectorielle avec un onduleur ML1 B courants 
imposés (inductance de fuite rotorique négligée) 

La commande directe h la figure 1.5 est réalisde en nkgligeant l'inductance de fwte rotorique 

(qui correspond h la commande vectorielle de flux magnétisant). On peut demontrer que 
l'inductance de fuite rotorique produit un effet considhble qui ne peut être négligée. Blaschke 

a démontré que la commande vectorielle utilisant le flux magnktisant peut causer un problème 

d'instabilité indesirable. R n'est pas pratique d'utiliser des capteurs de aux en raison de leurs 



coQts élevés. Un esamateur de flux rotorique peut &tre conçu ti partir de l'équation (1.26) : 

La discrétisation de l'équation (1.36) se déduit directement en utilisant l'équation (1.28), 
sachant que l'entrée est un courant sîatorique : 

et @ correspond aux variables estimees. 

À partir de (1.37) nous pouvons constater que pour connaître l'information du flux à I'instant 

( k + l ) ,  iI est nécessaire de connaître les courants i*, iqs et la pulsation w,r B l'instant k. L'esti- 

mateur que nous utilisons ici est dans la boucle ouverte. Un observateur de flux peut Cue 
employé pour améliorer la précision. Sa conception est cependant complexe et le succes 

dépend du choix optimd des valeurs propres de la matrice de retour [26]. Un simple correcteur 

de type proportionnel-intégral (PI) est normalement utilise pour garantir la précision de flux 

estimé. 

Le module de flux rotorique \îIr et les vecteurs unitaires sont cdculés comme suit : 

On peut également travailler avec le flux statonque, qui peut être estimé à partir de l'équation 

(1.18). 



13.2 Méthcde indirecte de commande vectorieiie 

La figure 1.6 illustre le principe de la methode indirecte B l'aide du diagramme de phase. A 
n'importe quel instant, l'axe électrique d est dans la position angulaire 8, par rapport l'axe a, 

L'angle 0, est donné par la somme de la position angulaire du rotor et de la position angulaire 

de glissement comme suit : 

Oc = 8 + es, 
(1 Al) 

met = o t + o s , t  = (o+o,,) t 

où : 
0 et o sont la position et la vitesse angulaire du rotor; 

OS1 et m , ~  sont la position et la vitesse angulaire de glissement. 

* - - - ' Axe mécanique 

- axe a 

Figure 1.6 Diagramme vectoriel pour commande vectorielle indirecte. 

Le flux rotonque Gr ,  qui comprend un flux magnétisant et un flux de fuite rotorique, coïncide 

avec I'axe d tel qu'illustré à la fig. 1.6. Donc, pour la commande avec découplage, la compo- 

sante de flux statorique du courant ids coaïncide avec l'axe d et celle du couple du courant iw 

corncide avec I'axe q. 

Pour la commande avec découplage idéal, il faut que [7] : 

vdr = Yr = constant 



En utiiisant ces deux premieres conditions et les équations (1 -19)-(1.21) et (1.24), nous avon 
les équations principales de commande vectorielle indirecte : 

Le schCma bloc du système de commande de vitesse utilisant la méthode indirecte est illustre i 

la fig. 1.7. La composante de Rux du courant statonque i&* correspondant au flux rotoriqur 
Cr dCsir6 est determin& 21 partir de l'équation (1.44). Dans ce cas. eiie est maintenue cons- 

tante. La différence entre les méthodes directe et indirecte réside dans la manière de calculei 

les vecteurs unitaires. Dans Ia méthode indirecte, on les calcule suivant la position du rotor ei 

le glissement tel qu'illustré aux figures 1.6 et 1.7. 



Figure 1.7 Système de commande de vitesse par méthode de commande vectorielle indirecte. 



133 Comparaison entre les mkthodes directe et indirecte 

Aprés la r6vision des méthodes directe et indirecte de commande vectorielle, nous pouvons le: 

comparer suivant leur complwté et leur robustesse par rapport aux puam~tres, tel qu'indique 

dans le tableau 1.1. 

Tableau 1.1 Comparaison entre les méthodes directe et indirecte de commande vectorielle 

Calcul de l'angle 
8, 

Estimateur de 
flux 

Directe 

À partir de la position du flux 

Plage de fonc- 
tionnement 

Indirecte 

À partir des pulsations o,r et CO 

Nécessaire 

O-a,, (avec estimateur de v,) 
O. la,-a,, (avec estimateur de vS) 

Pas nécessaire 

Infiuence des 
parametres 

Boucles de com- 

Il est important de souligner qu'un estimateur de flux est nécessaire pour la commande vecto- 

rielle directe, tandis qu'il ne l'est pas dans le cas de la commande vectorielle indirecte. Panni 

les pararnetres des machines, c'est la résistance rotorique qui varie le plus selon la température. 
Par conséquent, elle a la plus grande influence sur la performance du systeme de commande, 

car cette grandeur est utiliske pour calculer la pulsation de glissement dans le cas de commande 
vectorielle indirecte et pour e s h e r  Ie flux rotorique dans le cas de commande vectorielle 

directe. Pour éviter ce probleme, un estimateur de flux statorique peut être utilisé dans la com- 

mande vectorielle directe. Cependant, cette approche est limitée par le fait qu'un découplage 

parfait entre le couple et le flux est garanti seulement à haute vitesse parce qu'il est srès difficile 

d'estimer le flux de manière précise à basse vitesse h partir des signaux de tension [7]. De plus, 

des capteurs de tension sont nécessaires pour cet estimateur de flux statonque. 

Rr (avec estimateur de y,) 
R, (avec estimateur de y,) 

- Courant statorique 
- Vitesse 
- Flux 

En général, la méthode indirecte est pIus simple que la méthode directe, mais le choix de 

méthodes ainsi que les stratégies varient d'une application à l'autre. Les combinaisons possi- 

bles entre les configurations et les stratégies de commande vectorielle sont damées dans le 

tableau 1.2 [14]. Le symbole "O = réalisable" signifie que la methode de commande peut être 

R r 

- Courant statorique 
- Vitesse 
- Flux (optionnel) 



réaliste et le symbole "** = recommandé" signifie que la méthode est très convenable pour la 
stratégie de commande. 

Tableau 1.2 Stratégies de commande vectonelie de machines asynchrones 

O = réalisable ** = recommande 

L'objectif de la commande en général et de la MA en particulier est d'obtenir un système de 

haute performance. Plusieurs critères de performance peuvent être définis ( 1  81, [22], [23], [3 11, 

à savoir: 

Mdthode 
directe 

O 

** 

** 

S traîégies 

Commande vectorielle 
de flux rotorique 

Commande vectorielle 
de flux statorique 

Commande vectorielle 
de flux magnétisant 

I )  précision en poursuite; 

2) précision en régulation : 

temps de monde; 
temps de réponse; 
dépassement; 
stabilité; 

Méthode 
indirecte 

** 

O 

O 

Commande 
de 

courant 1 

* * 

O 

** 

3) robustesse vis-&-vis des perturbations (charge, moment d'inertie); 

4) sensibilité A la vanation de paramètres. 

Commande 
de 

tension V 

O 

** 

O 

A partir de ce point de vue, nous pouvons analyser les travaux déjà effectues dans la littérature, 

qui réflètent les differentes techniques de la commande vectorielle et l'utilisation de principes 

avancées de la théorie de commande. 

Combinaison 
(1 et v> 

** 

O 

O 



Variantes de commande vectorieiie de MA 

Dans Ia commande vectorielle, plusieurs techniques ont éte proposées afin d'obtenir un décou- 

plage parfait entre le couple et le Rux. Dans la commande vectorielle directe, un estimateur ou 

un observateur de flux est ndcessaire. Les observateurs de flux en boucle fermée s'av&rent très 

robustes à la variation des parametres du systèmes 1701, [75] - [77], [79]. La commande sans 

capteurs & vitesse est une variante intéressante dans la commande vectorielle qui nous permet 

d'éliminer le capteur de vitesse mkcanique (tachyméîre). L'information de vitesse peut étre 
déduite du modele de MA en utilisant le critère Popov 1701, ou le critère de Lyapunov [76]. 

Pour optimiser le fonctionnement de la MA sur une vaste plage de vitesse, plusieurs auteurs 

ont travaillé dans la region de dé%uxage où un choix optimal de flux est envisagé [65], [69i, 

[77], [81], [82]. La commande directe de couple constitue une autre variante de la commande 

vectorielle [14], [63] qui donne une performance remarquable dans les applications oh une 

réponse rapide et precise du couple est nécessaire. La commande est cependant plus comp1exe 

parce qu'on doit intervenir jusqu'au niveau des interrupteurs de puissance. 

Techniques avancées de commande de machines asynchrones 

La théorie de commande a connu une grande evolution dans les derniéres décennies. De la 

commande linéaire à la commande non-linéaire, de la commande SISO (Single-input Single- 

Output) à la commande MlMO (Multi-lnpuf Multi-Output), de h commande classique & la 

commande adaptative et à la commande par l'intelligence artificielle, 2 existe aujourd'hui des 

aigorithmes de commande sophistiqués qui peuvent répondre aux besoins dans tous les domai- 

nes d'application et en particulier pour la commande des machines asynchrone. La figure 1.8 

résume I'évolution des méthodes de commande appliquées aux machines asynchrones. 

Les méthodes de commande classiques basées sur la transformation de Laplace et les concepts 

de fonction de transfert conviennent le plus pour la conception des syst&mes SISO et linéaire 

en fonction du temps. Grâce à la technique de commande vectorielle (section 1.3). le modkle 

non-linéaire et multivariable des machines asynchrones peut etre linéarisC et, dans le cas de la 

commande vectorielle idéalisée, nous pouvons travailler avec des boucles de commande inde- 

pendantes. Les compensateurs classiques comme les compensateurs PI peuvent alors être 

employés dans ces systèmes d'asservissement et donnent des performances raisonnables. Le 

fait que les regulateurs de type Proportionnel-Integral-ErivCe (PD) soient les pIus utilis6s 

dans l'industrie peut être expliqué par la simplicité de ces régulateurs. 



p p  pp - - 

Commande par l'intelligence artificielle : 
- Commande par logique floue 
- Commande par réseaux de neurones 

Principes de commande avancés : 
- Commande optimale 
- Commande robuste 
- Commande adaptative 
- Commande non-lineaire 

Principes de commande par variables d'état : 
- Compensation par retour d'état 
- Compensation par retour de sortie 

Principes de commande classiques : 
- PI 
- Compensateur par avance de phase 
(Lead-lug compensator) 
- Compensateur par retard de phase 
(Lag-lead compensator) 

J 

Figure 1.8 Évolution des methodes de commande applicables aux machines asynchrones 

Des systemes muItivariables (iinéaires, non-linéaires ou variants selon le temps) peuvent être 

bien analysés en utilisant la thkorie de commande moderne basée sur Ie concept des variables 

d'état [26j, [31]. Les spécifications de performance comme le temps de réponse, le dtpasse- 

ment, etc., sont remplacés, dans plusieurs cas, par des indices de performance optimale comme 

le temps minimal, le coQt minimal et l'efficacité maximale [28]. Les lois de la commande opti- 

male complexe [28] et de la commande adaptative [3], 1301 sont toutes basées sur la théorie de 

la commande moderne. La theorie de la commande moderne analyse et conçoit des systèmes 

dans en temps réel et utilise beaucoup les ordinateurs numeriques. Nous pouvons diviser les 

méthodes utilisant les variables d'état en deux groupes. 



Dans le premier groupe, nous avons les méthodes de compensation par retour d'état et celles 

de compensation par retour de sortie. L'idée principale de ces méthodes est de chercher les 

valeurs propres des matrices de retour (d'ktats ou de sorties) de telle sorte que les lois de com- 

mande soient satisfaites [26], [31]. Ces methodes donnent de meilleures performances par rap- 

port aux méthodes classiques; eues sont cependant mieux applicables quand les matrices de 

retour sont constantes en fonction du temps. Lorsque qu'elles ne le sont pas, ces algorithmes 

devienent très complexes à cause du volume de calcul nécessaire. 

Dans le deuxième groupe - groupe de méthodes avancées - on fait appel à des methodes de 

commande optimale, commande robuste, commande adaptative, commande non-linéaire. Cha- 

que methode a des avantages et des inconvenients. Leurs performances sont excellentes dans 

plusieurs cas, mais les algorithmes sont complexes et le volume de calcul est parfois trés lourd. 

Le choix de la méthode dépend des applications concrètes, des performances désirées et du 

rapport collt/performance. 

L'utilisation de ces techniques a beaucoup amélioré les performances d'un système de com- 

mande des MA. Lee et al. [84] ont utilisé la commande par retour d'état et la technique de pla- 

cement de pôles dans la conception des régulateurs de courants. Le principe de commande 

optimale a été utilisé par plusieurs auteurs pour la commande de vitesse [51], [93], [100]. Ces 

régulateurs ont donné des performances supérieures ii celles des régulateurs PI. Mais pour une 

grande variation de conditions de fonctionnement et des pararnetres, quelques critères de per- 

formances n'ont pas 6té garantis. Pour ces cas, la commande adaptative convient le mieux 

P21, WI. 

Commande par l'intelligence artificielle 

Système expert, logique floue et réseau de neurones appartiennent à la famille de l'intelligence 
artificielle (IA), une discipline majeure du génie informatique [Ml. L'intelligence artificielle 

trouve ses applications dans une vaste gamme de domaines, incluant la commande. 

Le système expert est un ordinateur inteIligent avec la capacité d'intégrer l'expertise de 

l'homme dans certains domaines. Le système expert a récemment trouvé des applications dam 

la commande de procédes industriels, Ia médecine, la technologie spatiale, etc. Cependant, ses 

applications dans le domaine des asservissements h vitesse variable et de 1'~lectronique de 

puissance sont limitées. 



La logique floue est une autre forme de l'intelligence m c i e î î e ,  mais son histoire et ses oppli- 

cations sont plus récentes que le système expert. Eue a trouvé des applications dans beaucoup 

& domaines, y compris le domaine de commande. Le principe de cette m&h& et son applica- 

tion pour la commande de machines asynchrones seront discutés au fil de cette thèse. Au 

moment oh le iravail de cette thèse a commencC, quelques régulateurs par logique fioue ont été 

conçus pour commander les machines électriques [119]-11301; cependant, l'application aux 

machines asynchrones était limitée. 

Le réseau de neurones (RN) (ou réseau de neurones artificiels) est l'interconnexion de neuro- 

nes artificiels qui tentent de simuler le système neuronal du cerveau humain. Le RN a la capa- 

cite d'apprentissage grâce aux mémoires associatives. Dans les domaines techniques, les 

applications du RN se retrouvent dans les problémes de commande et d'estimation, surtout 

pour les problèmes complexes comme la vision numérique. 

Les réseaux neuronaux flous sont des systèmes qui appliquent les principes du réseau neuronal 

au raisonnement flou. En principe, cela imite un rdgulateur par logique floue. Ce type de rkgu- 

lateur par logique floue a des avantages : il peut genérer automatiquement les regles floues et 

régler les fonctions d'appartenance selon chaque probkme concret. 

En général, on prévoit que la technologie de l'intelligence artificielle aura des impacts signifi- 

catifs sur notre société dès prochain siècle. 

1.5 OBJECTIFS ET ~ T H O D O L O G I E  DE LA T&SE 

L'objectif de cette these est d'étudier des méthodes avancées appliquées à la commande des 
machines asynchrones et de les implanter afin d'obtenir un système de commande de haute 
performance. Tandis que les critères de temps de reponse, de dépassement et d'erreur statique 

peuvent être assures par les techniques de commande conventiomelles, le critkre de robustesse 

demeure un défi pour les électrotechniciens. Ce critère ne peut être satisfait qu'en appliquant 

des techniques avancées de commande. Dans ce travail, nous nous attachons B résoudre ce 

problème de robustesse. On peut distinguer deux sortes de robustesse, & savoir : 
robustesse vis-&vis des variations des conditions de travail : changement de 
charge, de moment d'inertie, de coefficient de frottement; 

robustesse vis-à-vis des variations à la variation des paramètres de machines : 
résistances, inductances. 

Dans une première étape, nous avons étudié deux stratégies modernes de commande. Il s'agit 

de compensation par retour d'état et de commande optimale. 



Dans la methode de compensation par retour d'btar nous avons établi la loi de commande i 
partir du retour d'une combinaison M a i r e  de toutes les variables d'état en utilisant le modék 

discret de machines asynchrones décrit dans la section 1.2.3. Un observateur d'ordre réduit a 
été construit à partir de l'equation (1.36) pour estimer le flux rotorique, non-accessible par la 

mesure. Les valeurs propres des matrices de retour et de l'observateur ont 6té caiculées B l'aide 

de la technique de placement de pôles. 

Dans la methode de commande optimale, les poids P. Q ont 6té caiculés pour atteindre les per- 

formances désirées [28], [51], 11001. Dans cette configuration, un modèle de référence a ét6 

utilisé. Ces deux techniques de commande ont été testées par simulation et ont donné des per- 

formances supérieures par rapport au régulateur PI traditionnel. Faute d'espace, ces résultats 

ne sont pas rapportés ici. Cependant, pour une grande variation de conditions de travail, ces 

techniques s'avèrent limitées. Ces limites peuvent être surmontées par la commande adapta- 
tive. 

La commande adaptative utilisée dans ce travail vise B résoudre deux problèmes: 

adaptation aux variations de charge et de moment d'inertie : l'approche 
d'adaptation par modi9e de réfkrence est appliquée. Les dktails de cette 
methode seront décrits dans le chapitre 3; 

adaptation la variation de résistance rotonque, la plus importante variation 
parmi les paramttres de machines. Cette technique compose le chapitre 5. 

Tout au long de cette thèse, la bgiquefloue est utilisee. Les principes et les analyses approfon- 

dies de cette technique sont abordés dans le chapitre 2. Nous pouvons mentionner ici deux rai- 

sons principales qui expliquent les applications de cette m6thodes dans la commande de 

machines asynchrones : 
un régulateur par logque floue (RLF) est un régulateur non-linéaire, ce qui 
convient parfaitement à la commande de machines asynchrones, un procédé 
fortement non-lindaire; 

le RFL est plus robuste que les régulateurs conventio~els, ce qui convient ii 
notre objectif. 

Configuration du système & commrusde 

Nous avons choisi une configuration avec les spécifications suivantes : 

commande numérique : Ies dgorithmes de commande sont implantés sur un processeur de 

signaux numériques (digital signal processirtg DSP) h travers des interfaces d'ordinateur. La 
puissance de calcul d'un DSP nous permet de réaliser les algorithmes les plus sophistiqués. Un 

DSP permet aussi d'obtenir la fois tous les critères de performance qui étaient auparavant 

considerés comme des crit2res en confLit: par exemple, la rapidité et la robustesse. 



onddeur PWM avec les composants MOSFET et les régulateurs de courant à hystérésis : 

ces dispositifs fournissent une réponse instantan& de courant en utilisant la capacité de 

commutation rapide des MOSFET. 

commande vectorielle indirecte de flux rotorique : puisque nous travaillons avec la 

commande de vitesse et puisque nous testons les performances avec les trajectoires de 

commande les plus séveres (vitesse de référence en échelon ou trapézoïdale), nous ne 
travaillons génkralement pas avec des vitesses supérieures à la vitesse nominale. Tel qu'andyst 

dans la section 1.3.3, cette mCthode de commande vectorielle convient bien à notre application. 

le flux rotorique est maintenu constant dans cette configuration, ce qui suppose 

implicitement que la réponse des courants est instantanée (garanti par les contrôleurs à 

hystérésis) pour que le flux soit constant. L'influence de saturation (sur Lm) est négligée dans 

cette implantation. Nous supposons par la suite que la machine ne sera pas saturée pendant 

notre essai. 

un simple bloc de look-up table peut être introduit pour fournir le flux de reférence dans Ia 
région de défiuxage si nous désirons fonctionner dans la région supérieure à la vitesse norninale. 

la présence du tachymètre : comme nous travaillons avec la commande de vitesse, il est 

préférable d'avoir de l'information précise sur la vitesse, plutôt que de l'estimer à partir de la 

position de flux. De plus, dans la commande vectorielle indirecte, nous calculons la pulsation 

statorique à partir de la pulsation de glissement et de La vitesse de rotation. À défaut d'une 

notation explicite, nous allons travailler davantage avec la vitesse électrique (a = pl. a), sous- 

entendu vitesse, qui est définie comme pulsation reliée & la vitesse de rotation. 

le ddcouplage parfait entre le flux et le couple est assud par l'adaptation de r&istance 

rotorique. 

En r&urné, dans cette these, nous appliquons les principes de la logique Boue et de Ia com- 
mande adaptative afin d'obtenir un systhne de commande de haute performance, 
robuste aux variations des conditions de travaîi et de parametres. La configuration du sys- 

tème de commande Ctudié est illustrée h la fig. 1.9. 



Figure 1.9 Configuration du systeme de commande. 



1.6 CONCLUSION 

Dans ce chapitre, nous avons survole les aspects actuels de la commande de machines asyn- 
chrones et défini l'approche utilisée pour resoudre les problèmes identifies. Après avoir modé- 
lisé la machine dans le réfdrentiel synchrone d-q, nous l'avons présentée sous forme 

d'équations d'état et nous les avons discrétisées. il ne s'agit pas d'une répétition des matières 

qui existent dans la littérature. Le modèle discret que nous allons introduire est un modèle uni- 

versel, qui convient pour les deux types d'alimentation (onduleurs en courant et onduleurs en 

tension). Ce modèle est e s  utile pour la simulation numerique du système de commande avec 

une machine asynchrone dans Ies chapitres 2.3 et 5. A partir de la modélisation de la machine, 

nous pouvons confirmer les remarques importantes sur les caractéristiques de cette machine, à 

savoir, non-lindaire, multivariable, et discrète. Nous avons aussi r&urnC les principes de base 

de la commande vectorielle et compark différentes stratégies de cette méthode de commande 

sur les aspects de complexité, d'applications et de sensibilitc' envers les paramètres. Une revue 

de l'évolution des techniques de commande appliquées aux machines asynchrones a aussi été 

presentée. L'étude bibliographique nous a permis de bien définir notre objectif de travail. Dms 

les chapitres suivants, nous allons développer les techniques pour atteindre noke objectif. 



CHAPITRE 2 

COMMANDE DE MACHINES ASYNCHRONES PAR 
LOGIQUE FLOUE 

2.1 INTRODUCTION À LA LOGIQUE FLOUE 

La logique floue (en anglais fuzzy logic) est de grande actualité aujourd'hui. En realité elle 

existait déjà depuis longtemps et nous pouvons diviser son histoire de développement en trois 

étapes [35]. Ce sont les paradoxes logiques et les principes de l'incertitude d'Heisenberg qui 

ont conduit au développement de la "logique d valeurs multiples" ou "logique floue" dans les 

années 1920 et 1930. En 1937, le philosophe Max Black a appliqué la logique continue, qui se 

base sur l'échelle des valeurs vraies {O, l n ,  11, pour ciasser les éléments ou symboles. 

Les bases théoriques de la logique floue ont été établies en 1965 par Ie professeur Lofti Zadeh 

dans son article " F w q  Se?" [101]. A cette époque. la thborie de la logique floue n'a pas été 

prise au sérieux. En effet, les ordinateurs, avec Ieur fonctionnement exact par tout ou rien (1 ou 

O), ont commence à se repandre sur une grande echeile. Par contre, la logique floue permettait 

de traiter des variables nonexactes dont la valeur peut varier entre 1 et O. Initialement, cette 

théorie a éte appliquée dans des domaines non-techniques, comme le commerce, la jurispru- 

dence ou la medecine, dans le but de compléter Ies systèmes experts et afin de leur donner 

l'aptitude de prise de décision. 



W s  1975, on trouve les premiéres applications au niveau des systèmes de réglage. A partir de 

1985 environ, ce sont les Japonais qui commencent à utiliser la logique floue dans des produits 

industriels pour résoudre des problèmes de réglage et de commande, Tout recemment, en 

Europe et en Amérique du Nord, une intense activité de recherche a debute a h  d'introduire le 

principe du réglage par logique floue. 

2.1.1 Ensembles Bous 

Dans la théorie des ensembles conventionnels, une chose appartient ou n'appartient pas à un 

certain ensemble. Toutefois, dans la réalité, il est rare de rencontrer des choses dont le statut est 

précisément denni. Par exemple, où est exactement la différence entre une personne grande et 

une autre de grandeur moyenne? C'est partir de ce genre de constatation que Zadeh a déve- 

loppé sa théorie. Il a défini les ensembles flous cornme étant des termes Linguistiques du genre: 

zéro, grand, négatif, petit ... Ces termes existent aussi dans les ensembles conventionnels. 

Cependant, ce qui différencie ces deux theories sur les ensembles provient des limites des 

ensembles. Dans les ensembles flous, iI est permis qu'une chose appartienne partiellement à un 

certain ensemble; ceci s'appelle le degr6 d'appartenance. Dans les ensembles conventionnels, 

le degré d'appartenance est O ou 1 alors que dans la théorie des ensembles flous, le degré 
d'appartenance peut varier entre O et 1 (on parle alors de fonction d'appartenance p). Un exem- 

ple simpIe d'ensembles flous est la classification des personnes selon leur âge en trois ensem- 

bles : jeune, moyen et vieux. La façon d'établir cette ~Iassificaüon est présentée à la figure 2.1. 

, 1 Jeune Moyen Vieux 

Degré 
4 

LOGIQUE FLOUE LOGIQUE CLASSIQUE 

Figure 2.1 Classification des humains selon leur âge 



Cette figure montre que les tirnites entre ces trois groupes ne varient pas soudainement, mais 
progressivement. Par exemple, une personne de 33 ans appartient h l'ensemble "jeune" avec 
une valeur H.75 de la fonction d'appartenance et h l'ensemble "moyens" avec une valeur p= 

0.25. La figure 2.1 donne donc le degré d'appartenance d'une personne, selon son age, h un 
certain ensemble flou. Pour cette raison, ce type de figure s'appelle une fonction d'apparte- 
nance. On peut ainsi résumer la terminologie dans l'illustration suivante : 
- Variable linguistique : Âge 
- Valeur d'une variable linguistique : Jeune, Moyen, Vieux, ... 
- Ensembies flous : "jeune", "moyen", “Vieux", ... 
- Plage de valeurs : (O,  30,45,60, ...) 
- Fonction d'appartenance : pE(x) = a  (0 ( a l  1) 

- Degré d'appartenance : a 

2.1.2 Différentes formes pour les fonctions d'appartenance 

En géntrd, on utilise pour les fonctions d'appartenance trois formes géométriques : trapézoïda- 
le, triangulaire et  de cloche. Les deux prem2res formes sont les plus souvent employées en rai- 
son de leur simplicité. L'allure de la forme trapézoïdale est compktement définie par quatre 
points Pl,  P2, P3, P4 (fig. 2.2). Le triangle peut être considéré comme un cas spécial du trapèze 
lorsque deux points coïncident (P2=P3). Même la forme rectangulaire (pour représenter la logi- 
que classique) est comprise dans le trapèze si (Pl, P2) et (P3, P4) se trouvent sur une verticale. 

Triangle Rectangle 

Figure 2.2 Fonctions d'appartenance de forme trapézoïdale avec 2 cas spéciaux. 

Dans la plupart des cas, en particulier pour le r6glage par logique fioue, ces deux formes sont 
suffisantes pour délimiter des ensembles flous. Cependant, la forme & cloche (fig. 2.3) qui 
donne dans certains cas une meilleure representation des ensembles flous, peut être utilisée. 



Cloche Combinée 

Figure 2.3 Fonctions d'appartenance en forme de cloche. 

On peut aussi utiliser les lettres pour définir la forme des fonctions d'appartenance. ii s'agit dc 

fonctions d'appartenance de type II, A, Z ou S. 

I I  Type Pi 

A- Type Lambda 

Figure 2.4 Fonctions d'appartenance en forme de lettre. 

2.13 Opérateurs de la logique Boue 

Une fois les ensembles flous définis, des mathématiques concernant ce type d'ensemble ont été 

développées. Les mathhatiques élaborees ressemblent beaucoup à celles reliées à la théorie 

des ensembles conventiomels. Les opérateurs d'union, d'intersection et de négation existenl 

pour les deux types d'ensemble. Les opérateurs habituels, soit l'addition, la soustraction, la 

division et la multiplication de deux ou plusieurs ensembles flous existent aussi. Toutefois, ce 
sont les deux opérateurs d'union et d'intersection qu'on utilise le plus souvent dans la com- 

mande par la logique floue. 

Opérateur NON 

c = a = NON(a)  (2.1) 



Opkrateur ET 
L'opérateur ET correspond & l'intersection de deux ensembles a et b et on écrit : 

c = anb (2.3) 

Dans le cas de la Iogique floue, l'opérateur ET est réalisé dans la plupart des cas par la forma- 

tion du minimum, qui est appliquée aux fonctions d'appartenance k(x) et pb(x) des ensem- 

bles a et b, à savoir : 

WC = min { Pa, pb} (2.4) 

où h, pb et CC, signifient respectivement le degr6 d'appartenance A l'ensemble a, b et c. 

On parle alors d'opérateur minimum. 

Opbrateur OU 
L'opérateur OU correspond A l'union de deux ensembles a et b et on écrit : 

c = a w b  (2.5) 

n faut maintenant caiculer le degrè d'appartenance à l'ensemble c selon les degrés des ensem- 

bles a et b. Cela se redise par Ia formation du maximum. On a donc l'opérateur maximum. 

p, = m a x { ~ a , ~ b }  (2.6) 

X 
Figure 2.5 Opérateur ET et OU 



Autres réaikations pour les opérateurs ET et OU 

a )  Par opérations arithmétiques 

* ET = opérateur produit 

Le premier facteur contient l'opérateur produit pondéré avec l'exposant 1-y. Par contre, le 

deuxième facteur est la somme algébrique pondede avec l'exposant y. 

2.1.4 Une comparaison avec la logique classique 

A partir des notions précédentes nous pouvons constater que la logique classique est un cas 
particulier de la logique floue. autrement dire, la logique floue est une extension de la logique 

classique. 



La commande par Iogique floue est en pleine expansion. En effet, cette méthode permet d'ob- 
tenir une loi de réglage souvent tr6s efficace sans devoir faire des modélisations approfondies. 
Par opposition h un régulateur standard ou à un régulateur ià contre-réaction d'état, le régulateur 
par logiquej?ow (RLF) ne traite pas une relation matMmatique bien dCfinie, mais utilise des 
inférences avec plusieurs règles, se basant sur des variables linguistiques. Par des inférences 
avec plusieurs règles, il est possible de tenir compte des expériences acquises par les opérateurs 
d'un processus technique. 

Dans cette section, nous alions présenter les bases genérales de la commande par logique fioue 
et la procédure générale de la conception d'un reglage par logique floue. Nous aiions detailler 
les démarches de la conception d'un RLF dans la section 2.3 pour commander la vitesse de ma- 
chines asynchrones. 

2.2.1 Principes gMraux d'une commande par logique floue 

Jh figure 3.6 montre le configuration de base d'un RLF, qui comporte quatre blocs principaux 
[108]: fuzzification, base de connaissance, inférence et dçfuzzification. 

1 connaissance 

Signal de 
Mmrnande 

Sortie 

Proc6dB 

Non-floue Floue Floue 
(Dérenninisie) 

Figure 2.6 Configuration de base d'un régulateur par logique floue (RLF). 

Comme le système ii commander ne reçoit que des valeurs déterministes (non-floues ou crisp), 
un RLF devrait convertir les valeurs déterministes à son entrée en valeurs floues, les traiter 
avec les règles floues et reconvertir le signal de commande de vdeurs floues en valeurs déter- 



ministes pour appiiquer au procédé. Les rôles de chaque bloc peuvent être résumés comme 
suit: 

1) Le bloc fuuification effectue les fonctions suivantes : 

établit les plages de valeurs pour les fonctions d'appartenance à partir des 
valeurs des variables d'entrées; 
effectue une fonction de fuzzification qui convertit les données d'entrée en 
valeurs iinguistiques convenables qui peuvent être considérées comme 
l'étiquette des ensembles flous. 

2) Le bloc base de connaissance comporte une connaissance dans le domaine 
d'application et le résultat de commande prévu. ïi consiste en "base de données" et 
en "base de règles linguistiques mues)  de commande". 

la base de données effectue des définitions qui sont nécessaires pour établir les 
régles de commande et manipuler les données floues dans un RLF; 
la base de r&gles représente la stratégie de commande et le but désiré par le 
biais des régles de commande linguistiques. 

3) Le bloc inférence est le coeur d'un RLF, qui possède la capacité de simuler les 
décisions humaines et de déduire (inférer) les actions de commande floue l'aide de 
l'implication floue et des règles d'inférence dans la logique floue. 

4) Le bloc défuzzification effectue les fonctions suivantes : 

établit les plages de valeurs pour tes fonctions d'appartenance B partir des 
valeurs des variables de sortie; 
effectue une défuzzification qui fournit un signal de commande non-floue à 
partir du signal flou déduit. 

2.2.2 Conception d'un RLF 

Les étapes principales pour concevoir un RLF sont montrges la figure 2.7. D'abord, il faut 
étudier le systeme h régler (prockdé) et en faire une description adéquate. R ne s'agit pas d'une 

analyse afin d't5tabLir un modèle mathématique. On doit plutôt déterminer les grandeurs mesu- 

rables et analyser les comportements dynamiques du procede vis-à-vis de la variation de la 

grandeur de commande. La description peut faire appel aux variables linguistiques qui peuvent 

etre incorporees aux connaissances de théorie de commande et/ou aux expériences d'opéra- 

tion. On peut alors établir les bases de données et de règles nécessaires pour déterminer la stra- 

tégie de réglage. On passe par la suite B la conception du RLF qui comprend la fuzzification, 

les inf6rences et la défuzzification. Après l'implantation, le plus souvent sur un DSP, par le 

logiciel, on fait des tests sur l'instdiation. 11 est g6néralement nécessaire de modifier les fonc- 

tions d'appartenance et les règles floues interactivement en plusieurs passages, afin de trouver 

un comportement acceptable. 



- 

Modifications 

A 

Figure 2.7 Étapes principales lors de la conception d'un W. 

Note: a) Modele du p d 6  disponible 
b) Modele du procéde nondisponible 

A noter que dans le cas de la commande par logique floue, il n'est pas necessaire de connaître 

le modéle mathématique du procédé. Cependant si le modèle est disponible, on peut I'utiliser 

pour tester et modifier la stratégie de dglage h l'aide d'une simulation numérique. Cela facilite 

&idemment la mise en service sur I'installation réelle. Cette situation est illustrée par les traits 
pointi116 à la figure 2.7 (cas b). Les Etapes à effectuer seront analysées en d6tai.i dans la section 

2.4 lors de la conception d'un R U  pour commander la vitesse de la machine asynchrone. 



2.23 Avantages et inconvénients de la commande par logique floue 

La cornande par logique floue réunit un certain nombre d'avantages et de désavantages. Lei 
avantages essentiels sont : 

la non-necessité d'une mod6lisation (cependant, il peut être utile de disposer 
d'un modèle convenable); 

la possibilité d'implanter des co~aissances (linguistiques) de l'opérateur de 
processus; 

la maîtrise du procede avec un comportement complexe (fortement 
non-Linéaire et difficile à mod6liser); 

l'obtention Mquente de meilleures prestations dynamiques (régulateur 
non-lin&ïre); 

deux solutions sont possibles: solution par logiciels (par microprocesseur, 
DSP et PC) ou solution matérielle (parfizzy processeurs). 

Les inconvénients de la commande par logique floue sont : 

le manque de directives précises pour la conception d'un réglage (choix des 
grandeurs à mesurer, détermination de la h a c a t i o n ,  des inferences et de la 
défuzdication); 

l'approche amsanaie et non systématique (irnpiantation des connaissances des 
opérateurs souvent difficile); 

l'impossibilité de Ia démonstration de la stabilité du circuit de réglage en toute 
générdité (en l'absence d'un modèle valable); 

la possibilité d'apparition de cycles limites a cause de fonctionnement non- 
linéaire; 

la cohérence des inférences non garantie a priori (apparition de règles 
d'inférence contradictoires possible). 

En tout cas, on peut confirmer que le réglage par logique floue presente une solution valable 

par rapport aux réglages conventionnels. Cela est confirmé non seulement par un fort dkvelop- 

pement dans beaucoup de domaines d'application, mais aussi par des travaux de recherche sur 

Ie plan théorique. Ainsi, il est possible de combler quelques lacunes actuelles, comme le man- 

que de directives pour la conception et l'impossibilité de la démonstration de la stabilité en 

l'absence d'un modèle vatable. 

2.2.4 Pourquoi la logique floue dans la commande de machines asynchrones? 

Tel que démontré dans le chapitre 1, il est possible de modéliser les machines asynchrones en 

utilisant les équations d'état. La commande par logique floue est habituellement appliquée 



pour commander les procédés ail la modélisation est impossible ou non-précise (une chaîne de 

production, par exemple). Pourquoi dors appliquer Ia logique floue à la commande des machi- 

nes asynchrones? Quels sont les intkrêts de cette approche appIiquée à cettes machines asyn- 

chrones? Les réponses B ces questions peuvent être résumées comme suit: 

la machine asynchrone est un procéde fortement non-lineaire (section 1 .SA). 
Un dgulateur non-linkaire peut donner de meilleures performances au 
système non-h6aire régler par rapport à ceiles d'un régulateur 
conventionnel. Le RLF est un régulateur non-lindaire [NI, nous pouvons alors 
l'employer afin d'obtenir un système de commande de haute performance; 

I'irnplantation de la commande par logique floue est reiativement plus facile 
que les autres méthodes modernes (commande adaptative classique, 
commande par réseau de neurones). 

2.3 COMMANDE DE VITESSE DE MACHINES ASYNCHRONES PAR 
LOGIQUE FLOUE 

Dans cette partie, nous aiions suivre les ttapes indiquks dans le diagramme de la figure 2.7 
pour concevoir un rkgulateur par logique floue pour la boucle de commande de vitesse. 

2.3.1 6tude et description du comportement de La machine 

A partir des analyses dans le chapitre 1, nous pouvons etablk la configuration génerale de la 

boucle de commande de vitesse pour la MA tel qu'illustré à la fig. 2.8. 

Figure 2.8 Configuration de la boucle de conunande de vitesse. 



Pour étudier le comportement de la machine avec asservissement de vitesse, il suffit d'observei 

la réponse du système en boucle fermée de vitesse B la suite d'un changement de Ia consignt 

ou de la charge. 

La figure 2.9 a) montre un exemple avec la rdponse typique à un échelon de consigne, où or 

peut distinguer 4 régions : montée, dépassement, amortissement et région de régime perma- 

nent. Nous pouvons facilement déduire de cette réponse que ce sont l'erreur de vitesse E (entre 

la consigne et Ia réponse) et le changement (ou la dérivation) de l'erreur C E  qui peuvent 1c 
mieux la représenter. Dans Ie secteur f, par exemple, il y a encore du dépassement, mais 12 

vitesse a tendance descendre, E est alors nCgative et C E  est positive. 

a b c d  e f  g h . . .  i 
E ++ + O  - - - O +  - . .  O 
CE - - - -  O + + +  ... O 

montde depasse- amortissement r6gime permanent 
ment 

Figure 2.9 Étude du comportement du système: (a) Réponse du système à un échelon de vitesse, 
(b) Trajectoire E-CE de vitesse. 

Nous pouvons également décrire le comportement du système en utilisant la trajectoire dans le 

plan de phase. L'tvolution commence de l'abscisse E et, en traversant Ies quadrants, se termine 

h l'origine qui correspond au &@me permanent. La description du comportement du système 

peut être résumée dans le tableau suivant : 



TabIeau 2.1 La description du comportement du système à commander. 

2.3.2 Choix de la structure du RLF - Configuration de la boucle de vitesse 

Comme nous pouvons le constater à partir de l'analyse précédente, l'erreur de vitesse E et son 

changement CE sont les grandeurs les plus significatives pour analyser le comportement de la 

machine. Elles sont alors choisies comme deux entrées du RFL de vitesse. Quant à la sortie, il 

est très commode de choisir l'incrément du signal de commande à appliquer au système à com- 

mander CU. Nous pouvons établir la configuration de la boucle de vitesse pour la machine 

asynchrone à partir de la configuration gCnéraIe (figure 1.9) de mani&re qu'elle comporte le 

RFL à la place d'un régulateur conventionnel PI dans la structure de commande vectorielle tel 

qu'illustré à Ia figure suivante. 

CU 

+ + 

+ 

- 

- - 

- 

- 

+ 

+ 

O 

Action 

L'erreur est très grande et positive, il faut commander une forte 
correction à la machine. 

L'erreur est positive et son changement est nCgatif; comme la 
vitesse se rapproche de la consigne, la correction doit être faible 

L'erreur est nulle, mais la vitesse tend à s'éloigner de la consi- 
gne, il faut diminuer le signai de commande. 

L'erreur est négative et tend à devenir encore plus négative, il 
faut beaucoup diminuer la commande. 

L'erreur est nCgative et ne change pas, il faut apporter une cor- 
rection moyenne. 

L'erreur est nCgative et son changement est positif, comme la 
vitesse se rapproche de la consigne, la correction doit être faible 

L'erreur est nulle, mais la vitesse tend à s'éloigner de la consi- 
gne; il faut un peu augmenter le signal de comrnande. 

L'erreur est positive et tend à devenir encore plus positive; il 
faut assez augmenter le signal de commande. 

L'erreur est nuiie et ne change plus (régime permanent), le 
signal de commande doit Etre maintenu à sa valeur actuelle. 
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CE 
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Figure 2.10 Configuration de la boucle de vitesse avec un RFL. 

Tel que montré à la fig. 2.10, les entrées du RLF se calculent à l'instant k de la maniere sui 

vante: 

Eo(k)  = a*(&) - o ( k )  (2.14 

CE" (k) = Eu ( k )  - E u  ( k  - 1 )  (2.15 

Le signal de commande correspondant à la composante de couple du courant statorique iqs*(k 

s'obtient après l'intégration de la sortie du RFL : 

2 3 3  Fuzzification 

A. Opérateur de fwzijication 

Cette etape s'occupe de la transformation des valeurs numériques aux entrées en valeurs flc 
en utilisant Ies bases de donnees. Comme le traitement de données dans un RFL est base sur 1; 

théorie des ensembles flous, la fuznfication doit être faite a priori. Pour la fuzzification propre. 

ment dite, il faut choisir la stratégie de fudcat ion  et effectuer l'opération de fuzzification 

qui a pour forme symbolique : 

x = fuzzification (x,,) (2.17: 

où xo est la valeur numerique de l'entrée et x est un ensemble flou. Cet opérateur caIcuIe lc 
degré d'appartenance à un ensemble flou pour une entrée déterministe (crisp) domCe. 



B. Définition de fonctions d'appartenance 

La stratégie de fwzification comprend le choix des fonctions d'appartenance. Suivant les pla. 
ges de valeurs, il existe 2 methodes de définition : numérique pour les valeurs discrètes et fonc- 
tionnelle pour les valeurs continues. Dans notre application avec des systèmes 

tlectrotechndogiques, les fonctions d'appartenance sous forme fonctionnelle sont avantageu- 

sement employ&s. Comme les donnees sont perhirbées par les bruits blancs, les fonctions de 

singleton ne sont pas habituellement choisies [108]. Pour que les fonctions d'appartenance 
soient moins sensibles au bruit, elles doivent être suffisamment larges. Tel que mentionne dans 

le paragraphe 2.1.2, les fonctions d'appartenance des formes trapémïdaie, triangulaire et de 

cloche sont les plus souvent employkes. Nous pouvons choisir Ia fome triangulaire en raison 

de sa simpiicitd. L'opérateur de fuzzification (2.17) devient donc une inteqxAation lintaire. 

23.4 Bases de données 

A. Particion floue des espaces d'encrées et de sortie 

Les grandeurs mesurées (vitesse de rotation et consigne de vitesse), aprh la conversion analo- 
gique/numérique, sont soumises 1i un traitement numérique avant d'être appliquees au RFL. Il 
s'agit tout d'abord de chercher les plages de valeurs des grandeurs d'entrées et de some et de 

les répartir dans des espaces dkfinis. 

Après plusieurs essais en simulation nous pouvons etablir les plages suivantes des grandeurs 

d'entree et de sortie: 

- erreur de vitesse E, : (-400,400) rad/s; 

- changement d'erreur de vitesse CE, : (-2,2) rad/s; 
- changement du courant ciqs*: (-OS* 0.5) A. 

A noter que nous travailions avec la vitesse klectrique et que la valeur extrême de la plage 

E, est choisie ici d'environ 1 IO% de la vitesse (électrique) nominale. 

Pour répartir ces données dans les espaces flous, il faut tout d'abord définir des ensembles 

flous. En gèndral, on introduit pour une variable x trois, cinq ou sept ensembles. Une subdivi- 

sion plus fine, c'est-à-dire de plus de sept ensembles, n'apporte en général aucune am6lioration 
du comportement dynamique du réglage par logique floue. Par contre, un tel choix complique- 

rait la formulation du réglage par logique floue. 



Les différents ensembles sont caractérisés par des désignations standards : 

- négative grande NG 
- négative moyenne NM 
- négative petite NP 
- environ zéro EZ 
- positive petite PP 
- positive moyenne PM 
- positive grande PG 

Pour chaque grandeur, la dpartition des ensembles flous pourrait être symétrique ou 
non-symétrique, Cquidistante ou non-équidistante, sans ou avec chevauchement. Après plu- 
sieurs expériences et plusieurs simulations, nous constatons que, pour augmenter la robustesse 
du contrôleur envers les paramètres d'un procédé, il est avantageux de choisir une plus grande 
densité autour de la valeur nulle d'une grandeur. Fig. 2.11 montre le diagrarnme de &partition 
floue pour les grandeurs suivantes: erreur de vitesse E, . changement d'erreur de vitesse C 

Em et changement du courant ciqs*. Tel indique iî la fig. 2.1 1. la forme triangulaire est utilise 
pour les fonctions d'appartenance (à l'exception des extrémités de chaque fonction d'apparte- 
nance oh Ia forme trapézoïdale est employée) et que la repareition floue est symetrique, et 
non-équidistante dans notre choix. 

La signification des symboles et les plages de valeurs désignées aux ensembles flous sont indi- 
quées au tabIeau 2.2. 

Tableau 2.2 Définition des ensembles flous pour le RLF de vitesse 

I I r 1 

ndgative grande 1 NG 1 -400 -> -125 1 -2 --> -0.2 1 -0.5 --> - O. 1 

Signification Symbole 

- 
t 1 I I 

Erreurs de vitesse 
E,[radlsl 

-0.25-> -0.05 ntgative moyenne 1 NM 
I 

positive petite 

positive moyenne 

-250 -> -40 1 -0.8 -> -0.1 

négative petite 

environ zéro 

Changement 
d'erreur de vitesse 

CE, Irad/sl 

-0.1 ->O 

-0.05 --> 0.05 

-125 -> O NP 

EZ 

PP 

PM 

Changement de 
courant Ciq;[Al 

4.2 -->O 

-40 -> 40 1 -0.1 -> 0.1 
f I 

positive grande PG 

O -> 0.1 

0.05 -> 0.25 

0.1 -> 0.5 

O -> 125 

40 -> 250 

125 ->400 

O -> 0.2 

0.1 -> 0.8 

0.2 ->2 



Figure 2.1 1 Diagramme de répartition floue: fonction d'appartenance avec les plages de 
valeurs. 

B. Normalisation des plages de valeurs 

Il est &ident que les plages de valeurs utilistes dans un RFL sont differentes d'un procédé A 
l'autre. Afin de concevoir un RFL universel, nous pouvons transformer les plages de valeurs en 
plages normalisées. Par conséquent, Ies gains d'entrée et de sortie sont introduits: 



Ci * (k) 
k = q s  

Cu ci  *(k) 
'7s 

Les gains sont déduits directement à partir des plages de valeurs données dans la fig. 2.1 1 et a 
tableau 2.2. Ce sont: k, = 0.0025, k, = 0.5, k, = 0.5. La configuration de base d'un RFL de 1 

figure (2.10) se transforme en celle montrée dans la figure (2.12). 

Figure 2.12 Configuration de la boucle de vitesse avec un RFL avec l'introduction des gains 

Nous pouvons aussi numéroter Ies ensembles Rous selon les niveaux de -3 à 3 correspondan 
respectivement au NG et au PG. Le tableau 2.2 peut Etre re-écrit pour les valeurs normalisée 
comme indiqué au tableau 2.3. 

11 est important de bien choisir ies plages de valeurs. Un bon choix de plages avec une bonni 
répartition peut garantir une conception réussie. En revanche, un mauvais choix entraîne di 
longues corrections dans les étapes qui suivent; il faut souvent m h e  redéfinir les plages dc 
valeurs alin d'éviter ll€chec dans la conception. Un bon choix demande de l'expérience et de 1; 
connaissance du système & commander. 



Tableau 2.3 Plages de valeurs sous forme d'intervalles normalisés avec les niveaux. 

Les plages de valeurs et Les répartitions indiquées à la figure (2.1 1) et dans les tableaux (2.2) et 

(2.3) ne sont que l'option inîtiaie. On peut les modifier lors de la simulation etfou de l'implan- 

tation afin d'obtenir les performances du systeme souhaitées. 

Symbole 

23.5 Bases des règles et établissement des règles d'inférence 

La base de regles représente la stratégie de commande et le but désiré par le biais des regles de 

commande linguistiques. Les règles proviennent donc des sources suivantes: expériences 
d'experts et connaissances de commande, actions des opérateurs de commande et apprentis- 

sage du régulateur. 

Niveau 

A. Règles d'inférence 

A partir de l'Cnide du comportement du systéme en boucle fermke de vitesse dans le paragra- 

phe 2.3.1, basée sur les expériences, nous pouvons établir les règles de commande, qui relient 

la sortie avec les entrées. Comme nous l'avons constaté, il y a sept ensembles flous, ce qui 
implique quarante-neuf combinaisons possibles de ces entrées, d'où quarante-neuf règles. Les 

règles sont du genre: 

règle 1 : Si E, = NG et CE, = NG alors ciq: = NG 
OU 

* 
règle 2 : Si E, = NG et CE, = NM dors Ciqs = NG 

OU 

Erreurs de vitesse 
e,[rad/sl 

. .. 
8 

règle 49 : Si E, = PG et CE, = PG alors Ciqs = PG 

Changement 
d'erreur de vitesse 

ce, W / s I  

Changement de 
courant ciq: [A] 



B. Description des règles par mairice d'inférence 

Les 49 règles décrites précédemments peuvent être présentes dans une matrice dite matrice 

d'inférence montrée dans le tableau suivant, où un exemple pour le règle 35 est illustré : 

Tableau 2.4 Table de règles pour le RLF de vitesse. 

Ex. : Rbgle 35 : Si E, = 

En utilisant les plages de valeurs normalisCes et la désignation de niveaux, cette matrice d'infe- 
rence peut être rb-écnte: 

Tableau 2.5 Table de règles avec des niveaux pour le RLF de vitesse. 



23.6 Choix d'une méthode d'inf4rence 

Comme on l'a demontre à la section 2.1, il existe plusieurs possibilités pour d a h e r  les opéra- 

teurs qui s'appliquent aux foncaons d'appartenance. On introduit alors la notion de mtthode 
d'inférence. Elle ddtermine la réalisation des différents opérateurs dans une inférence, permet- 
tant ainsi un traitement numérique de cette dernière. Pour le réglage par la logique floue, on 
utilise en général une des méthodes suivantes : 
- méthode d'inférence max-min. 
- méthode d'inférence mar-prod, 

- méthode d'inférence somme-prd 

Méthode d'inférence max-min 
Pour chaque règle, on obtient la fonction d'appartenance partielle par la relation : 

i= 1-2, ..., m 
où ki est un facteur d'appartenance attribué à chaque règle Ri; 
hi(ci,*) est la fonction d'appartenance lice B l'opération imposee par la règle Ri . 
La fonction d'appartenance résultante est alors domee par : 

Méthode d'inférence max-prod 

Pour chaque règle. la fonction d'appartenance partielie est donnée par la relation : 

i= 1,2, ..., m 
Pour la fonction d'appartenance résultante, on obtient : 

Méthode d'inférence somme-prod 

Pour chaque règle, on obtient la fonction d'appartenance partielle par la relation : 



Enfin, la fonction d'appartenance résultante est dom& par : 

Lorsque les sorties floues sont calculées, il faut les transformer en une valeur numérique. Mn 
d'effectuer cette transformation, il faut définir une fonction d'appartenance pour la sortie. U 
existe plusieurs méthodes de défuzzifïcation, mais les plus utilisées sont la methode de centre 

de gravité et la methode des hauteurs [124]. 

Dans Ia méthode de centre de gravite, la valeur déterministe (non floue) de Ia variable de sortie 
* 

(ci, dans notre cas) se calcule partir de la surface totale de toutes les fonctions d'apparte- 
nance de la sortie selon l'expression : 

Dans la méthode des hauteurs (heighr method), le centre de gravit6 de chaque fonction 

d'appartenance de la sortie est tout d'abord calcul& La valeur r6sultante ciqs'est aiors la 

moyenne de tous les centres de gravie individuels, divisée par leur hauteurs (degr6 d'apparte- 

nance) : 

OB m est le nombre des fonctions d'appartenance de la sortie. 

La différence entre ces 2 mCthodes de defuzzification s'illustre la Fig. 2.13 où l'on fait appel 

B un cas particulier avec deux fonctions d'appartenance de la sortie cips': positive petite (PP) et 

positive moyenne (PM). 



Centre de gravit6 
de la surface de sortie 

Poderation des hauteurs 
des fonctions de sortie 

Figure 2.13 Défuzification: a) par la méthode de cenee de gravité; 
b) par la méthode des hauteurs 

Nous allons utiliser la méthode des hauteurs pour notre application parce qu'elle est plus sim- 

ple pour l'implantation numkrique. 

2.4 R~SULTATS DE SIMULATION ET ÉVALUATION 

2.4.1 Schbma-bloc pour la simulation 

Les performances des régulateurs sont étudiées et évaluées par simulation. La fig. 2.14 montre 

le schéma-bloc pour simulation [133]. C'est une version détailMe du schema général à la fig. 
1.9. L'association "Onduleurs ML1 + Moteur asynchrone" est présentée par un bloc qui est 

décrit par les équations (1.28) - (1.35). Nous pouvons constater que ce sont les tensions qui 

entrent dans le bloc dont les sorties sont les courant statonques et la vitesse de rotation. On 

parle alors du "modèle en tension". Le flux rotorique n'est pas accessible pour Ia mesure et ses 

composantes sont considérées comme des variables internes. Le couple de charge TL et le 

moment d'inertie J entrent dans le système comme des perturbations. La résistance rotorique 

qui varie vis-à-vis Ia température est considérée comme une variabIe interne qui augmente le 

degré de non-linéarité du système. 



Figure 2.14 Schéma-bloc pour simulation. 

La machine asynchrone est représentée par le modble di-phasé la fig. 2.14. Les trois régula- 

teur de courant B hystkr&is il la fig. 1.9 sont alors remplacés par deux simples régulateurs de 

courant de type PI. En supposant que les réponses de courant sont instantandes, nous avons le 

"modkle en courant" des machines asynchrones qui est équivalent au cas où les machines son! 

alimentées par des onduleurs de courant. 

Les composantes du flux rotorique peuvent être estimées à partir des courants statoriques et la 

pulsation de glissement (voir équ. 1.36) en utilisant les Cquations (1.37)-(1.39). Autrement dit, 

I'estirnateur de flux utilise les équations électriques du modèle en courant de machines asyn- 

chrones. 

Le module de flux de référence est calculé par une look-up table, qui contient deux régions: 

région de flux constant et la région de défluxage. Quand nous ferons opérer la machine à 

vitesse inférieure à sa vitesse nominale, le flux de réference est normalement maintenu cons- 

tant. Nous voyons à la fig. 2.14 qu'il y a deux boucles de commande: commande de vitesse et 

commande de flux. La boucle de commande de vitesse attire tvidernrnent notre attention prin- 

cipale. Quant à la boucle de commande de flux, un régulateur de type PI est normalement uti- 

lisé, mais c'est optionnel dans la commande vectorieile indirecte. Des essais excessifs en 

simulation montrent qu'un régulateur PI de flux permet d'accélérer la réponse de flux (estime) 
de la machine en régime transitoire. Cependant, il n'apporte pas aucune arnkiioration & la per- 
formance générale du systeme. Pour cette raison, on travaille souvent avec le flux contrôle en 



boucle ouverte. Dans a cas. le courant de réference i&* se dauit simplement B partir de Bu: 
de réference et de l'inductance mutuelle (ik* = Wf*/~m)* 

Le bloc de limitation de courant iqt et le limiteur de i,' (optionnel) sont inclus dans la fie 
2.14 pour respecter les limites des composants de puissance. 

Le bloc "calcul de glissement*' assure l'opération du mécanisme de commande vectorielle indi 

recte (Qu. 1.43). En effet, la pulsation synchrone co, est calculée B partir du pulsation de glis 

sement et de la vitesse de rotation (équ. 1.41). Afin d'avoir un decouplage parfait dans 1i 

commande vectorielle, un bloc d'adaptation de résistance rotorique est nécessaire pour fourni 

une valeur correcte de cette résistance aux blocs de calcul de glissement et d'estimateur di 

flux. Le bloc d'identification de résistance rotorique n'est pas inclus dans la figure 2.14. 

Les signaux unitaires (sinoet et cosci++) sont calculés par le bloc "SIN, COS". ils sont utilisa 

bles quand nous voulons observer les variables sinusoïdales de tension et de courant. 

2.4.2 Methodes de simulation 

Pour la simulation, nous avons utilisé deux méthodes [I  33J: simulation par les programmes el 

C et simulation par le logiciel SIMULINK. Dans la première méthode, nous avons écrit le! 
programmes en langage C en utilisant directement la fig. 2.14. Des données de la sirnulatior 

sont sauvegardées dans un fichier qui est ensuite exploité dans l'environnent de MATLAE 
pour tracer des graphiques. L'avantage des programmes C est ce que nous pouvons les utilisei 

pour l'implantation sur le DSP puisque ce dernier utilise Ies codes C. 

La simulation utilisant le logiciel SIMULINK est par contre très avantageuse @e à ses inter. 

faces graphiques. Nous pouvons de plus simuler les régulateurs à hystéresis tel qu'ils sont ex 

réalité. il est normal que le temps de simulation par SIMULINK soit plus important que celu 

& simulation par programme B cause des régulateurs de courant B hystérésis. Dans la program. 

mation en SIMULINK, nous avons construit différentes blocs sous la forme de C Mex-flt 

S-functions qui permet d'accélérer la simulation: "mod&Ie de la machine", "estimateur de 

flux", "calcul de glissement". Ces blocs et les autres blocs personnalises ("transformations de 

df&entiel", "régulateurs & hystérésis", etc.) sont regroupés comme un blockset utiie pour la 

conception des systèmes de commande. Quant au régulateur par logique floue, un blochet des 

régulateurs par logique fioue a également &té construit dans notre laboratoire [134]. 

Etant donné que les résultats de simulation par les deux méthodes sont pratiquement identi- 

ques, dans les paragraphes suivants, nous donnons seulement des résultats obtenus avec les 



programmes en C, et ce pour plusieurs essais. Les paramttres du groupe "machine + charge" 

utilisés sont calculés A partir des mesures sur la machine asynchrone au laboratoire. Ils son1 

présentés dans les tableaux 4.1 et 4.2. 

Afin d'évaluer les performances du RFL, nous comparons les réponses du RFL avec celles 
d'un régulateur PI. Le régulateur PI de vitesse a été conçu partir de la fonction de transfert du 

modèle simplifié de la machine asynchrone. La comparaison est basée sur la stratégie d'éva- 
luation de performance décrite dans la section 4.4 : nous choisissions les paramhtres des régu- 

lateurs de telle sorte qu'ils aient des réponses semblables à un échelon et avec aucune charge. 

Les réponses du régulateur PI et du RLF un échelon de vitesse de 60 radis sont iliusmées la 

fig. 2.15. Nous pouvons constater qu'elles sont très semblables si l'on compare les temps de 

montée des ces rgponses. Dans cette figure, nous rapportons aussi la réponse du régulateur 

adaptatif par logique floue 0 et du modéle de reference (MR). Ces derniers sont décrits 
plus loin dans le chapitre 3. Nous les allons les "rt!ponses de rdfbrence" correspondant ii cha- 

que régulateur conçu. 

T r i p  (SI 

Figure 2.15 Réponse des régulateurs à un échelon de vitesse. 

Les gains des régulateurs sont les suivants: 

pou le régulateur PI: kp = 0.3; ki = 0.4; 

pour le RLF: k, = 0.0022; k, = 0.47; k, = 0.5. 



Nous pouvons détecter une Egere différence entre ces gains du RLF et ceux donnés au para- 

graphe 2.3.4.B qui ont Cîé choisis comme des valeurs prdiminaires. Sans modifier les parame- 
tres des régulateurs, nous allons étudier les comportements de ces derniers sous diverses 

conditions d'opération. 

2.43 Résultats de simulation et d y s e  

Dans cette étude en simulation, nous d o n s  observer le comportement du sysdme avec le RLF 
en poursuite et en régulation. Pour le faire, nous utilisons une combinaison des conditions de 

fonctionnement et une façon d'évaluation suivantes: 

une consigne de vitesse trapézoïdale; 

faire opérer le système à vide (sans charge) avec la valeur nominale du momeni 
d'inertie et considérer la réponse de vitesse dans ce cas comme la référence; 

faire fonctionner le système avec différentes valeurs du moment d'inertie (J = 23, et 
J = 5 J,) et une perturbation du couple de charge à 1 s; 

comparer les réponses de vitesse obtenues avec celle de référence; 

répéter les tests (sous les mêmes conditions) pour le système avec le régulateur PI afin 
de comparer sa performance avec celle du RFL. 

Test avec une variation de la charge et un moment d'inertie grand J = ZJ, 

La figure 2.16 iilustre la réponse du système avec le RLF pour une vdeur d'inertie de 0.075 
kg.m2 (J= 25,). Nous prCsentons dans cette figure les grandeurs les plus significatives suivan- 

tes (par les traits pleins, dans l'ordre habituel de gauche A droite et de haut en bas): la vitesse o 
* 

et la consigne de vitesse a*; le couple électromagnétique Te; l'erreur de vitesse (e, = o - a); 
et le flux estimé selon l'axe d vdr 

Tel qu'illustré dans la fig. 2, 16, la trajectoire de la consigne de vitesse se compose de 3 
régions: d'acc&ation de 30 rad/s2 , de vitesse constante tgale 60 rad/s et de décéltration de 

30 rad/s2. A 1s nous avons applique une perturbation du couple de charge TL de 4 Nm. À tia 
d'indication, nous notons que le couple 6lectromagnétique nominal de cette machine est 

d'environ 15 Nm (voir l'annexe A.3). 

Nous rapportons également dans la fig. 2.16 par les traits en tirtes les réponses du système lors- 

que le moment d'inertie est nominal et le couple de charge est nul. La réponse de vitesse dans 

ce cas est considérée comme la "réponse de référence" à la consigne trapézoïdale utilisée. 



Nous pouvons observer que le couple 6lectromagnt5tique 7, augmente en échelon a 1s cause 

de la perturbation du couple de charge TL et que la réponse de vitesse pour J= 2J,, n'écarte pas 
beaucoup de la consigne de vitesse et de la "réponse de référence', même lorsqu'une perturba- 
tion du couple de charge anive. 

La fig. 2.17 montrent les résultats de simulation pour le régulateur PI sous les memes condi- 
tions. Nous pouvons détecter dans ce cas une erreur de traûiage et une erreur de régulation plus 
grandes que celles dans la fig. 2.16. Une première conclusion sur la borne robustesse du RLF 
vis-à-vis des variations du moment d'inertie et du couple de charge peut être donc tirée. La 

supdriorité un RLF sur un régulateur conventionnel de type PI est également montrée. 

Figure 2.16 Réponse du système avec le RLF à une consigne trapézoïdale de vitesse et a un 
changement en echelon de la charge (TL est augmenté de O à 4 Nm à 1 s) pour J = 27,. 



Figure 2.17 Repense du systeme avec le regdateur PI une consigne trapézoïdale de vitesse ei 
à un changement en kchelon de la charge (TL est augmenté de O à 4 Nm ii 1s) pour J = 25,. 

Test avec une variation de la charge et un moment d'inertie très grand J = 5Jn 

Nous avons dans ce test augmenté le moment d'inertie B une valeur très grande (J = 0.187: 
kg.m2 = 5JJ. Les réponses du système avec le RLF sont données h la fig. 2.18 et celles du sys, 
téme avec le régulateur PI sont montrées ii la fig. 2.19. Aussi dans ce cas, le RLF donne unr 
réponse de vitesse meilleure que celle du régulateur PI. 

Nous pouvons constater que la réponse de vitesse du systéme avec le RLF est encore conformr 
plus ou moins au profil qui lui est impose, mais la performance se détériore puisque l'erreur de 
vitesse devient grande. 



Figure 2.18 Réponse du système avec le RLF une consigne trapézoïdale de vitesse et à un 
changement en echelon de la charge (TL est augmenté de O à 4 Nrn à 1s) pour J = SJ,. 

Figure 2.19 Réponse du système avec le régulateur PI à une consigne trapézoïdale de vitesse et 
un changement en Cchelon de la charge (TL est augmenté de O à 4 Nm à 1s) pour J = 5J,. 



Les Césultat~ de simulation précedents soulévent quelques conclusions pertinentes. Un RLF es 
pIus robuste qu'un régulateur classique de type PI face aux variations des conditions de fonc 

tionnement. Cependant il n'est pas capable de compenser une très grande variation. Afm dt 

maintenir une bonne performance sur une large plage de conditions de fonctiomement, noui 

avons besoin donc d'utiliser la commande adaptative, qui sera discutée dans le chapitre 3. Uni 
comparaison de performance entre trois régulateurs (PI, RLF et RALF) sera donnée à la fin di 

chapitre 3. 

2.5 CONCLUSION 

Les notions de bases de la logique floue ont 6té présentees au début de ce chapitre. Les princi 

pes de la commande par logique floue ont été introduits tout en justifiant notre choix de cem 

méthode pour commander les MA. Un RLF est par Ia suite conçu ktape par étape pour la b u .  

cle de commande de vitesse. La configuration du système en utilisant le modèle discret décri 
dans le chapitre 1 a été introduite. Les méthodes de simulation ont été discutées. Les rksuItat! 

de simulation sous plusieurs conditions de fonctionnement ont été rapportés, qui démontren 

qu'un RLF surpasse un régulateur conventionnel de type PI sur l'aspect considéré, c'est-a-dirt 

la robustesse par rapport aux variations des conditions de fonctionnement teiles que la chargt 
et le moment d'inertie. Comme la commande par logique floue est une technique relativemen 

nouvelle, il existe encore des discussions sur ses caractéristiques. Quelques auteurs coniir. 

maient qu'un RFI, est un r6guIateur adaptatif dans sa nature [44]. Les essais extensifs sur le 

RFL conçu ont cependant montré qu'un RLF - m d g d  qu'il soit plus robuste qu'un PI - ne peul 
pas assurer une haute performance lorsque les conditions de fonctionnement changent sur unr 

très grande échtile [J = SJ,,, par exemple). Autrement dit, il n'est pas lui-m&me un régulateui 

adaptatif. Une forme de commande adaptative est donc souhaitable. Les resultats expérirnen- 

taux présentés dans le chapitre 4 vont confirmer notre opinion. 



CHAPITRE 3 

COMMANDE ADAPTATIVE DE MACHINES 
ASYNCHRONES PAR LOGIQUE FLOUE 

3.1 TECHNIQUES DE LA COMMANDE ADAPTATIMI CLASSIQUE 

Dans un système d'asservissement pratique, les paramètres du procédé peuvent varier, cela 
entraîne des conséquences sur la performance du système et l'instabilité peut survenir dans les 
cas extrêmes. On peut résoudre ce probléme par la technique de commande adaptative. En 
commande adaptative, le régdateur s'adapte aux conditions de fonctionnement du procédé. 
Il existe piusieurs techniques de commande adaptative [3], [30]: 

régulateurs tt auto-réglage; 
systèmes adaptatifs avec modèle de reférence; 
avec les gains programmés; 
A structure variable. 

Dans un régulateur à auto-réglage, les paramètres de régulateur sont réglCs pour s'adapter aux 
variations de parametres du procédé. Son principe peut s'énoncer comme suit : les paramètres 
du régulateur suivent les paramètres du procédé de telle manière que les pôles, zéros et gains 
soient maintenus identiques pour n'importe quelle condition de fonctionnement. Dans le dia- 
gramme h la fig. 3.1, l'algorithme de l'observateur des paramttres de procede résout le modkle 
du procédé sous la forme discrète et donne les informations sur les paramttres du proced& 



L'algorithme de réglage agit dors sur les pafam&tres du régulateur h partir de ces informations 
Cette méthode donne une robustesse ii la variation des paramètres du procédé. 

6 
Calcul des 
parametres 

de dgulateur 

Commande 1 

Retour 1 

Observateur 
des paramètres 4 deproctW 1- 

Procédé i-k 
Figure 3.1 Schéma-bloc de la r6guIation par auto-réglage des paramètres. 

Modèle 

Paramètres 
Mecanisme 

Retour 1 

d'adaptation I- 

Figure 3.2 Schéma bloc du système adaptatif avec modèle de référence. 



Dans un système de commande adaptatif avec modèle de référence, le modèle de réferena 
définit comment le procédé doit idéalement répondre ii un signal de commande [30]. Lr 
schema bloc de cette methode de commande est donné à la fig. 3.2. Le régulateur comprenc 

deux boucles. La boucle interne est en fait une boucle de commande ordinaire avec retour. Lt 
boucle externe ajuste des paramètres du régulateur de telle sorte que l'erreur entre la répons€ 
du procédé et la sortie du modèle soit minimale. 

Dans plusieurs cas, il est possible de trouver de variables mesurables qui correspondent au] 

changements dans le procédé. Ces variables peuvent etre utilisées pour modifier les param&tre: 

du régulateur. Cette approche est appelée programmation des gains [30] et son p ~ c i p e  es 

illustré sur la fig. 3.3. Les gains du régulateur peuvent être changes ou programmés de tellc 
sorte qu'ils puissent compenser les variations des paramètres du procedé. Dans le cas le plu: 

simple, la programmation des gains peut être implantée sous forme de look-up table. 

Paramètres Conditions de 
du régulateur fonctionnement 

des gains 

Signal de 

Ré fer ence commande 

, Régulateur B Procédé y Réponse 
U 

b 

Retour 1 I 

Figure 3.3 Schéma bloc du système avec les gains programmes 

La dernière variante de la commande adaptative est le mode de glissement (ou regdateur à 

structure variable). Un régulateur A mode de glissement force le systeme suivre (h  glisser) 

une trajectoire prédéfinie dans l'espace d'etat, malgré les variations des paramètres, du 

moment d'inertie ou les perturbations de charge. Cet algorithme est relativement plus simple 

que les trois premiers et il s'avére très convenable pour la commande de machines alternatives; 

ses perfomances sont cependant modestes par rapport aux autres methodes. 



3.2 TECHNIQUJ3S DE LA COMMANDE ADAPTATIVE PAR 
LOGIQUE FLOUE 

Les configurations de la commande adaptative classique présentées dans la section précédente 

(à l'exception du mode de glissement) demandent normalement un grand volume de calcul 

parce que leurs algorithmes sont très complexes. Comme nous l'avons constaté dans le chapi- 

tre 2, la logique floue ne demande pas autant de temps de calcul, car ses algorithmes se compo- 

sent d'opérations répétitives. L'intégration de la logique floue dans la commande adaptative 

classique est aussi une solution fort intéressante. Ii existe deux catégories dans la commande 
adaptative par logique floue: 

commande adaptative classique par logique floue; 
commande adaptative par logique floue "pure". 

Dans la première catégorie, on applique la logique floue dans les configurations classiques pré- 

sentées dans la section 3.1 afin de diminuer le volume de calcul et d'augmenter l'efficacite. 

Dans la deuxiéme categone, on utilise un mécanisme d'adaptation par logique floue (MALF) 
pour modifier la structure d'un RLF ou adapter les signaux d'entrée ou de sortie de ce dernier 

selon les conditions de fonctionnement. Nous allons par la suite donner quelques configura- 

tions de ces deux catégories. 

3.2.1 Commande adaptative classique par logique floue 

La logique floue peut être utilisée dans trois configurations différentes: 

* LogiqueJloue pour rrdüpler les paramétres du réguhteur 

Commande 

Retour - 1 

RCglages 
Logique floue 1 -  fious 

RCgulateur 
conventionnel 

Figure 3.4 Logique floue pour adapter les param&res du régulateur conventionnel. 



Logiquejbue pour adapter le s i g d  de sortie du r é g u h u r  

4 Réglages 

b Logique floue flous 

I 

Retour 1 1 
Figure 3.5 Logique floue pour adapter le signal de sortie du régulateur conventionnel. 

Procédé b 
Commande 

* Logique floue pour adapter le signal d'enîde du régulateur 

Régulateur 
conventionnel 

Régulateur 
conventio~el 

, 

Retour 1 

Figure 3.6 Logique floue pour adapter le signal d'entrée du régulateur conventionnel. 

- - - - -- - 

Logique floue 
4 Réglages 
4 flous 
4 



3.22 Commande adaptative par logique floue 6pure'' 

De façon similaire, nous pouvons établir trois stratégies d'adaptation dans la configuration 
"RLF + W': 

* Lo&uejïoue pour adapter les paraméîres du RLF 
Le principe de cette stratégie est illustré à la fig. 3.7. Nous pouvons avoir 4 variantes de cette 
configuration: 

adaptation des gains des entrées et de la sortie du RLF; 
adaptation des largeurs des ensembles des entrées et de la sortie; 
adaptation des centres des ensembles des entrées et de la sortie; 
adaptation des règles floues. 

17 d'adaptation I - 

Figure 3.7 Logique Roue pour adapter les paramétres du regdateur par logique Roue. 



* Logique floue pour adupter le signrrl de sortie du RLF 

Mecanisme 
d'adaptation 

Retour 1 

+ 

b 

Figure 3.8 Logique floue pour adapter le signal de sortie du regdateur par logique floue. 

Rkgulateur Procedé 
par logique floue 

* Logique floue pour crdapter le signai d'entrée du RLF 

Retour 1 1 

* 

Figure 3.9 Logique floue pour adapter le signal d'entrée du regulateur par logique floue. 

Mecanisme 
d'adaptation 

Y 
b 

+ U + 
b 

Commande 

R6gulateur 

par logique floue 
i 

B Procédé 



3 3  DESCRIPTION DU MÉCANISME D'ADAPTATION PAR 
LOGIQUE FLOUE 

33.1 Configuration 

Dans le chapitre 2, nous avons travaillé avec une configuration où un RLF est employé à la 

place d'un régulateur classique PI dans la structure de commande vectorielle indirecte. 11 es1 

donc souhaitable d'utiliser ce RLF dans notre configuration d'adaptation. Deux approches son1 

envisagées dans la conception d'un régulateur adaptatif par logique floue (RALF'): i) adapta 

les param&tres du RLF (gains d'entrée et de sortie, centres des ensembles flous, ...) aux condi- 

tions d'opération et ii) adapter le signal de sortie de ce RFL pour avoir une bonne performance 

du système quelques soient les variations des conditions d'opération etlou des paramètres. LRs 
études par simulation montrent que les deux approches donnent de très bons résultats. Nous 

choisissons la deuxième configuration pour sa simplicitk. L'approche à modele de référence [3] 

est choisie dans la conception du mécanisme d'adaptation. 

La figure 3.10 montre le diagramme de cette configuration qui consiste en deux boucles en 

parallèle [130], [132], [152]: une boucle d'asservissement de vitesse avec un RLF direct et une 

bucIe d'adaptation, qui se compose d'un mod&Ie de référence et d'un mécanisme d'adapta- 

tion. Le principe de fonctionnement de la boucle d'adaptation s'écrit comme suit. 

Pour une consigne d'entrée 2, le modele de réf6rence produit un signal q, qui est la réponse 

que nous allons demander au système à commander. Autrement dit, nous utilisons le modèle de 

référence pour definir la performance désirée qui correspond aux critères de conception 

comme le temps de réponse, le dépassement, etc. Le choix d'un modele de référence sera dis- 

cuté en détails dans la prochaine sous-section. La sortie du modèle de référence o, sera com- 

paree avec la réponse du procédé afin de produire un signal de correction pour réduire la 
difftrence. Il y a deux signaux qui entrent dans le bloc de mécanisme d'adaptation par logique 

floue (MALE) : l'erreur entre la sortie du modele de référence et la vitesse du moteur, et la 

dérivation de cette erreur, qui sont caIculés l'instant k comme suit : 

ce (k) = eom a m  (k) - eam (k - 1) 

Ces grandeurs d'entrée seront traitées par le système d'adaptation en utilisant les règles de la 

logique floue pour produire un signal d'adaptation ciqJ2*(k) qui est ajouté la sortie du RLF 
direct : 



* ci * (k) = ci (k) + ciq,* (k) 
qs q s  1 

Le courant de référence s'obtient en inegrant ce signal : 

i ( k )  = i ( k  - 1) + c i  '(k) = i '(k - 1) + [ci * (k) + ciqs2* (k)] 
qs qs q s  'ls 4sl 

de référence 

A courants 

+ machine 

Figure 3.10 Configuration proposee pour la commande adaptative par logique floue. 

3.3.2 Choix du modèle de rbférence 

Le choix du modèle de réf6rence dépend de plusieurs facteurs : param&tres du système h corn- 
mander, limitation des dispositifs. Par exemple, si le moment d'inertie de Ia charge est 5-10 
fois plus grand que l'inertie de la machine seule, nous ne pouvons pas lui imposer suivre une 
trajectoire de réference avec une constante de temps très petite, parce que la sortie du régula- 
teur risque facilement de saturer h la valeur lirnit& au démariage ou si la consigne change 
brusquement. 



Par d&inition, le modèle de référence représente les dynamiques du procédé avec les pararnè 
tres nominaux. Pour un système complexe comme la cornman& de machines asynchrones, j 

est très difficile de construire des dynamiques nominales exactes à cause de son ordre élevt? e 
de sa non-linéarité. Pour cette raison, il est préferable de remplacer le modele de reférence pa 

une réponse désirée d'une fonction de transfert (genhlement & 1- ordre ou 2' ordre). 

Nous pouvons aussi concevoir un mod&le de référence à partir d'une commande vectorieil 

idéalisée tel qu'illustré à la fig. 3.11, oir le régulateur PI de vitesse est remplacé par un régula 

teur B hystérésis. 

Figure 3.11 Commande vectorielle indirecte idéalisée. 

Dans cette commande idéalisée, le flux et le couple sont supposés être complètement décou 

plés et sont calculés partir des composants ih* et iqs* de courant suitonque en utilisant le: 

équations (1.44) et (1.45). La simulation démontre que le modèle de référence utilisant la fig 

3.11 n'apporte pas de grandes différences par rapport au modèle de référence dkfini par unc 

fonction de transfert de 2' ordre. Par conséquent, nous pouvons choisir un modèle référence d( 
2' ordre de la forme suivante : 

MR (s) = 16 - - 1 
2 

(3.5 

(S + 4) 0.0625s2 + 0.5s + 1 

Les spécifications que nous demandons au système sont définies B travers de ce modèle. Cr 

sont : 

- constante de temps : r = 0.534 s; 

- temps de montée : t,,, = 0.972 s; 
-tempsderéponse: tr=1.186s; 

- dépassement : A =  0%. 



La réponse du modèle de référence à un échelon est illustrée la figure 3.12. 

Temps [s] 

Figure 3.12 Réponse du mod6le de refbrence à un Cchelon. 

3 Conception du mécanisme d'adaptation par logique floue 

La structure interne du bloc MALF choisie est identique à celle d'un RLF direct, c'est-à-dire 

qu'elle se compose de trois blocs : fuzzification 0, infkrence (i) et d6fuzzification @) tel 

qu'indiqué aux figures 2.6 et 2.10. 

Figure 3.13 Structure du mécanisme d'adaptation flou. 



Les étapes de conception du mécanisme d'adaptation flou sont similaires au processus de la 
conception d'un ICFZ. k s  principales caract&istiques sont : 

les entrées : l'erreur entre la dponse désirée (la some du modèle de réference 
a,) et la réponse actuelle (a) et la dérivation de cette erreur; 

la sortie : l'incrément du signal de correction CiqsZ; 

les ensembIes flous : 7 pour les entrées et 7 pour la sortie; 
Ie nombre de règles : 49 (7 x 7); 
l'inférence : m6thode de max-prod; 
la défuzification : méthode des hauteurs; 

les plages de valeurs de em, ce,. and ciqs2* sont normalisées et definies 
respectivement comme (-1, 1) [pu], (-1, 1) [pu] et (-1, 1 )  [pu]; 
la pariition floue des espaces normalisées pour les entrees et la sortie sont: 
(-1, -0.5, -0.2, -0.1, O, 0.1,0.2,0.5, 1) 

les gains des entrées de la sortie : k,,, k,, et k,,,,. 

Les règles pour le mécanisme d'adaptation sont données dans le tableau 3.1. 

Tableau 3.1 Table des règles pour W. 



3.4 RÉSULTATS DE SIMULATION ET ~~?&uGTION 

Après plusieurs essais en simuiation, nous avons choisi les gains du MALF: 16, = 1; km = 
10; & = 0.1. Nous ailons ètudier le comportement du système avec le régulateur adaptatif 

par logique floue (RALF) de même façon que pour le RLF décrite au paragraphe 2.4 du chapi- 
tre 2. Les memes conditions des tests ont été établies: 

la consigne de vitesse trapézoïdale; 

le moment d'inertie: J = Un ou J = 5 J,; 

la perturbation du couple de charge de 4 Nm à 1 S. 

3.4.1 Résultats de simulation 

La figure 3.14 illustre les réponses du système avec le RALF pour une valeur d'inertie de 

0.075 kg.m2 (J= Un). Nous présentons dans cette figure les grandeurs suivantes: la vitesse o et 
la sortie du modèle de référence %; le couple électromagnétique Te; l'erreur de vitesse (e, = 

w, - a); et le flux estimé selon l'axe d vk 

Les réponses du système avec le RALF pour le moment d'inertie nominal et sans perturbation 

de charge sont également domees dans cette figure (par les traits en tiret). Nous pouvons 

remarquer que malgrè les variations au niveau de moment d'inertie et de couple de charge, la 

repense de vitesse suit très bien Ia trajectoire qui lui est imposée. En fait, comme illustré à la 

fig. 3.14 la vitesse, la "réponse de référence" et la sortie du modèle de référence sont pratique- 
ment confondues. 

Les résultats du test pour un moment d'inertie de 5 fois plus grand que sa valeur nominale (J = 
0.1875 kg.m2 = 5 Jn) sont donnes la fig. 3.15 qui montrent bien qu'une exceliente perfor- 

mance du système est toujours obtenue avec le RALF. 



Figure 3.14 Repense du systeme avec Ie RALF h une consigne trapézoïdale de vitesse et h un 
changement en échelon de la charge (TL est augmente de O à 4 Nm à 1s) pour J = a,. 

Figure 3.15 Réponse du système avec le RALF & une consigne trapézoïdale de vitesse et a un 
changement en échelon de la charge (Tt est augmenté de O 4 Nm 1s) pour J = 5Jnm 



3.4.2 Comparaison de la performance du RALF avec celles du RLF et du régulateur PI 

Les essais en simulation au paragraphe 2.4 pour le RLF et le régulateur PI et au paragraphe 3.4 

pour le RALF ont éte effectués sous les mêmes conditions. Les résultats montrent que le RLF 
est plus robuste que le régulateur PI face aux variations des conditions de fonctionnement et 

que le RALF surpasse le RLF sur les aspects consid6rés. 

Nous pouvons regrouper les réponses de vitesse des ces trois régulateurs (PI, RLF et RALF) 
sous différentes conditions de fonctionnement dans la fig. 3.16 qui montre clairement la supé- 

riorité du RALF. 

Finalement, nous pouvons comparer quantitativement Ies performances de ces trois régulateurs 

en utilisant quelques critères de performance. Les résultats donnés au tableau 3.2 ont été calcu- 

lés à partir des fig. 2.16 à 2.19 pour le RLF et le régulateur PI et des fig. 3.14 et 3.15 pour le 

RALF lorsque des tests avec une consigne de vitesse trapézoïdale avec une accélération de 30 

rad/s2 A la vitesse constante de o* =60 rad/s et une décélération de 30 rad/s2 sous differentes 

conditions de fonctionnement. Dans ce tableau & signifie le dépassement en montant et 4 le 

dépassement en descendant. 

Tableau 3.2 Comparaison des performances des trois régulateurs. 

I Tests 

avec J=Jn et 

sans charge 

avec J=2Jn et 

1 charge de 4 Nm 1 4 (ad/s) 

Critéres de performance 

Erreur de traînage max (rad/s) 

un échelon de 

charge de 4 Nm 

à l s  

avec J=5Jn et 

un khelon de 

&(rad/s ) 

Erreur de traînage max (rudJs) 

3.97 

A,,, (rads) 

Ad (radis) 

Erreur max. due au TL (rads) 

Erreur de M a g e  max (rads) 

4 ( d s )  

à 1 s 

RALF PI 

& (rad/s) 1 2.23 

2.24 

5.49 

RFL 

3.11 

255 

3.70 
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Figure 3.16 Réponse de vitesse pour plusieurs valeurs de J: 
(a) avec PI; (b) avec RLF; (c) avec RALE 



3.5 CONCLUSION 

Les principes de la commande adaptative classique ont tout d'abord été résumés et discuté! 

dans ce chapitre. Les techniques de commande adaptative par logique floue ont par la suite étt 

analysées. Les avantages, inconvénients et une comparaison sur le plan d'implantation ont étt 

soulignés. Nous avons choisi la commande adaptative avec le modi3le de référence dans 1t 

mCcanisme d'adaptation qui est en parallèle avec le RFL direct conçu dans le chapitre 2. h 
conception du mécanisme d'adaptation a été étudiée. La performance du RALF a été testé er 

simulation et comparée avec ceiles du RLF et du régulateur PI sous les mêmes conditions dc 

fonctionnement. Les résultats montrent que le RALF est très robuste par rapport aux variation! 

de la charge et du moment d'inertie et qu'il donne une performance supérieure à celle d'ur 

RLF. La simplicité et l'efficacité de cet algorithme ont également éîé confirmkes. 



4.1 DESCRIPTION DES DISPOSITIFS 

La figure 4.1 (identique h la fig. 1.9) montre la configuration matérielle pour l'implantation di 

systeme de commande par DSP- Les programmes écrits en langage C sont compiICs et ensuiti 

chargCs dans le DSP TMS320C30 pour l'exdcution. L'interface du DSP et l'ordinateur perme 
la communication entre l'opérateur, le DSP et le systéme il commander. Le montage expéri 
mental est montré à l'annexe G. Dans les sections suivantes, nous alions décrire ces dispositiE 

avant de rapporter les résultats expérimentaux et les évaluer. 



Figure 4.1 Configuration matérielle pour l'implantation du système de commande par DSP. 



4.1.1 Ensemble moteur - charge - %wiateur de moment d'inertie" 

La fig 4.2 montre le couplage de l'ensemble "moteur asynchrone - machine synchrone - 
machine C C .  La machine synchrone (MS) sert à réaliser un couple de charge pour le moteur 
asynchrone (MA). Ji s'agit d'une charge linéaire qui peut être changée par les valeurs des r6sis- 
tances de charge RL. La machine à courant continu (MCC) disponible au laboratoire qui pos- 
sède une grande roue d'inertie est couplée quand nous avons besoin de changer le moment 
d'inertie total du système. Nous l'appdons un ''variateur de moment d'inertie". 

Figure 4.2 Couplage de l'ensemble moteur - charge - variateur d'inertie. 

COMMANDE 

> 

Les pararnètres.dom& sur Ies plaques signalétique (annexe A) ne sont que des paramètres 
d'opération. il nous faut encore déterminer les param&tres Clectriques du moteur asynchrone 
(Rs, R, Lm, L,. L,) et mécaniques du système ( J l , f i ,  Jz,f2, J3,f3). 

- - ONDULEUR - 

Connexions électriques 

Selon la plaque signalétique du moteur asynchrone (voir fig. A.3 dans l'annexe A), la tension 
nominale d'une phase est de 120 V, dont la valeur crgte est de 170 V. Comme le moteur est di- 

menté par I'onduleur, la tension ligne-ligne du moteur doit être égale & la tension à courant 
continu (CC) de la source. En raison de la modulation de largeur d'impulsions (MU) et des 
pertes de commutation dans les composants MOSFET, il nous faut alimenter I'onduleur avec 
une tension CC d'au moins 10 % supérieure B Ia valeur calculBe. Pour cette raison, il est conve- 
nable de connecter les enroulements du moteur en kiangIe (voir annexe A.1). De plus, cette 
connexion supprime les harmoniques d'ordre multipIe de trois. Pour la charge, la connexion en 

etoile des resistances de charge est normalement utilisée. 



fié5ennùrdun des pruam8îres éieckiques 

La résistance statorique R, se détermine par la mesure statique avec une source CC. L.es autres 
pararn8tres électriques sont calculés à partir des tests vide et à rotor bloqué. Les processus de 

ces tests et les calculs sont rapportés dans l'annexe A. Nous résumons ici seulement les résul- 
tats. 

Tableau 4.3 Param8tres électriques de la machine asynchrone. 

1 Resistance rotorique réfléchie au stator 1 R, = 0.168 9 

Résistance du stator R, = 0.1979 

Inductance mutuelle 

Inductance de fuite du stator 

Inductance de fuite du rotor r~flechie au stator 

inductance du stator 

DéteminaLion des pwam2tres mdcaniques 

&=22mH 

Lk = 0.96 mH 

LI, = 0.96 rnH 

L, = 22.96 mH 

Inductance rotorique réfléchie au stator 

Contrairement aux mesures des paramttres électriques, qui sont considérées fondamentales, 

= 22.96 mH 

l'identification des pararn&res mécaniques est plus difficile et nous avons souvent adopté des 

méthodes approximatives. 

- 1 Coefficient de frottement total du système (MA+MS) 1 f, = f2 =0.00389 kg.m2/s 1 

Tableau 4.4 Paramttres mécaniques du système. 

Coefficient de frottement de la MA 

Moment d'inertie de la MA 

f, = 0.00097 kg.m2/s 

JI = 0.0137 kg.m2 

1 

Moment d'inertie total du système (MA+MS) 

Coefficient de frottement total du "système augmenté" 
(MA+MS+MCC) 

Les mesures et calcuis des pararn&tres mtcaniques sont également rapportés dans l'annexe A. 

A noter que les valeurs nominales J,, et f, indiquées dans le tableau 4.4 sont les valeurs du 

groupe (MA+MS), parce que nous couplons ensemble les deux machines dans toutes les expé- 
riences. 

J, = J2 = 0.0375 kg.m 2 

f3 = 0.00759 kg.m2/s 

Moment d'inertie total du "système augmenté" 
(MA+MS+MCC) 

J3 = O. 1728 kg.m2 



Lorsque nous couplons la MCC avec le groupe (MA + MS) le coefficient de frottement total di 

système est augmenté 2 fois de la valeur nominale (soit d'environ 8 fois plus grand que lef, 

de la MA seule) et le moment d'inertie total du système est augmente de presque 5 fois plut 
grand que sa valeur nominale (soit d'environ 13 fois plus grand que le JI de la MA seule). 

Calculs des valeurs nominales et de lo lirnhîion 

Les valeurs nominales de la limite du moteur asynchrone ont tté calculCes dans l'annexe A.3 
Les résultats sont domes dans le tableau suivant : 

Tableau 4.5 Valeurs nominales et de la limitation. 

Calcul du gain du lachym2tre 

Étant donné que la tension fournie par le tachymètre est de 1.751 V pour une vitesse de 1799 4 
min, le gain K, de ce dernier est de 1/1027.4 (V/rpm) ou de 1/107.6 (Vdrad). 

4.1.2 Onduleur 

Le schéma-bloc d'un phase de l'onduleur est donné dans la fig. 4.3. Nous pouvons distinguer 

plusieurs fonctions: 

un bloc concernant les MOSFETs; 
un bloc concernant Ie driver IR 2 1 10; 
un bloc de la logique de commande du driver; 
un bloc de module LEM; 
un bloc de protection. 

Brève description du foncfionnernent 

Nous utilisons les IRFK2D450 de la compagnie Inter~tional Rectifier. Dans chaque boitier, 

on trouve 4 MOSFETs avec leurs diodes anti-parallèles. Ces 4 MOSFET sont groupés en deux 

groupes de deux, branchés en parahile, de maniere ii doubler la puissance. Les ggchettes des 

MOSFET sont commandées h travers un système driver IR 2110. A chacune de ses entrées, le 

driver IR 2110 reçoit un signal de commande issu par le circuit logique (O ou 5V) sous forme 

de MLI, qui est ensuite transmis aux deux sorties sur une échelle O-1SV. Le circuit de protec- 

tion assure une double fonction : il s'agit d'une protection en surintensité et aussi d'une protec- 



tion dans le cas de défaillance de l'alimentation +5V des circuits TTL. Dans le schéma-bloc é 

la fig. 4.3, le module & LEM est un capteur de courant qui est basé sur le principe de la corn 

pensation des champs magnétiques. Cette image de courant sert comme signal de retour am 

régulateurs de courants décrits dans la sous-section 4.1.3 et elle est nécessaire pour la protec 
tion & surintensité. 

Max. 

Protection, 

Lf-l Défaillance 

LEM 

b 
Vers le moteur 

de l'alimentation 
Figure 4.3 Schkma-bloc de l'onduleur. 

L 

Bras 

MOSFET 

rn 
b 

4.1.3 Régulateurs de courant & hystçrésis 

La regulation de courant a pour but de permettre d'obtenir les valeurs désirées pour les cou- 

rants dans le bras de I'onduleur. À partir de la fig. 4.1, nous pouvons décrire le fonctionnement 

de ces regulateurs: les courants qui circulent dans chacun des bras sont mesurés en permanence 

et ils sont ensuite comparés aux valeurs de reférence fournies par DSP h travers un processeur 

vectoriel AD2S 100. Un signal créneau va ttre généré et il va servir h commander le driver IR 
2110 des MOSFETs. Le courant traversant chaque bras est forcé à suivre la référence avec une 

tolérance fixée par la bande d'hystérésis prédéfinie. Le circuit de ces régulateurs de courants 

est donné dans l'annexe C. 

b 

Logique 

Moddlisation & l'ensemble ccrd@àteurs de courants + onduieur" 

Étant donne que les r6gulateurs de courants sont des réguiateurs à hystérésis et que l'onduieur 

est de type MLI, les réponses de courants sont instantanées. Pour cette raison, l'ensemble 

"régulateurs de courants + onduleur" est appelé onduieur MLl[ à courants imposés et nous le 

pouvons mod6liser comme un amplificateur de courant idéal avec un gain pur K. Le gain du 

+ 

Driver 
IR2110 

B 



module LEM est de 2, le gain d'entrée des régulateurs h hystédsis est de 4 (voir le circuit dam 
l'annexe C), le gain K est, par conséquent, de 8. C'est-à-dire une consigne de 1V à l'entrée dez 

régulateurs & courants produit un courant de 8A alimentant la machine. 

La figure 4.4 montre l'allure de courant de réference et de courant de la machine dans le même 
phase lors d'un démarrage avec un echelon de vitesse de 60 rad/s. Nous pouvons constater que 
le courant suit très bien la consigne de référence. La fig. 4.5 iilustre le courant d'une phase de 

la machine en régime permanent dans une échelle plus grande. Nous voyons bien la forme 
d'ondulation de courant correspondant A la bande d'hystérésis. Nous pouvons bien vCrifier le 
gain de 8 sur les deux figures. 

Figure 4.4 L'allure & courant d'une phase au démarrage: 
la référence (1 V = 8 A, en haut) et la réponse (10 mV = 5 A, en bas). 



- 
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Figure 4.5 L'allure de courant d'une phase en regirne permanent : 
la réference (1 V = 8 A, en haut) et la réponse (10 mV = 5 A, en bas). 

4.1.4 Processeur vectoriel AD2S100 

L+s sorties du algorithme de commande sont les courants ih et iqs. Ces signaux de réferenci 
sont ensuite bansformés en i,, ib et i, et appliquer aux régulateurs de courant. Les transforma 
tions peuvent être facilement réalisées par le DSP en utilisant les equations données dans li 
chapitre 1. Cependant, Ia solution matérielle nous permet d'epargner le temps total d'exCcu 
tion. Le temps alloue P la transformation des courants i& et iqs aux courants i,. ib et ic par 14 

programme est d'environ 35 p, qui est réduit B seulement 2 p en utilisant un processeur vec 
toriel AD2S100. Ses caractéristiques et quelques applications se trouvent dans l'annexe D. Li 
lecteur doit cependant faire attention B une emur dans le catalogue (voir annexe O). L'Cqua 
tion de transformation devrait être: 

La figure 4.1 montre l'utilisation de cc processeur dans notre configuration. La connexion de! 
broches du processeur dans notre application est illustrée h la fig. 4.8 (b). 



4.2 SYSTÈME DE DÉVÉLOPPEMENT AVEC DSP ïMS320-C30 

Comme syterne de développement du DSP, nous utilisons la carte "TMS320C30 Real-Timc 
System" de la compagnie SPECTRUM Signal Processing (453, [46]. La carte est munie d'ur 
processeur de signaux numdriques (Digital Signal Processing - DSP) TMS320C30 de la corn- 

pagnie Texas Instruments. Il s'agit de la troisi2rne génération de la famille de TMS320, qui a 
les performances suivantes: 

60 ns: temps d'exécution d'une instxuction; 
33.3 MFLOPS (million d'opérations de point flottant par seconde); 
16.7 MIPS (million d'instruction par seconde). 

La carte est fournie avec les logiciels Assembler. Linker. C Compiler et SPOX. La configuration 

de la carte est illustrée la fig. 4.6. 

1 Memory Expansion Port 1 1 DSP-LINK~ (IO ~ 8 ~ r c c )  1 1 

Local 
Memory 
192K x 32 
Maximum 

O ws 

Secondary Bus m ~ n n - r i r r  

TMS320C30 
Floating Point 

Processor 
33 MHz 

u i DAC 

Dual Port Memory 
4 
* Primary Bus ô4K x 32 011 ws 

1 

PC Interface (16 bit) 

Figure 4.6 Configuration du système de développement avec TMS320C30 (source [46]). 



BrPve description 

Un des grands avantages du DSP TMS 3204230 est de nous permettre d'opérer avec les pro 

grammes écrits en langages C et aussi des programmes écrits en langage d'assembleur. Un pro 
gramme écrit en langage C est compilé par le compilateur C et ensuite linker avec k s  fichier 

.lib pour générer un fichier exécutable (Executable COFF Object File). Ce fichier exécumbl~ 

est finalement charge dans le DSP TMS320C30 par le debuger SDS30 pour commander le sys 

tème. La fig. 4.7 montre le diagramme de développement de logiciel. 

Figure 4.7 Développement de logiciel pour TMS320C30 (source [49]). 



La maquette d'entréelsortie a été conçue pour: 

capter et Iimiter le signal de référence de vitesse B 3 V qui correspond B la 
tension maximale de l'interface d'entréelsortie et la vitesse maximale du 
moteur; 
capter le signal de retour de vitesse, et le transformer de l'échelle (O - 1.75 V) 
en échelle (O - 3 V) pour la même raison que dans le point précédent, le gain 
de capteur de vitesse devient donc K, = 1162.77 (%/rad) (comparer avec le 
paragraphe 4.1.1); 
distribuer les signaux d'entrée à l'interface d'entrée/sortie l'aide d'un 
multiplexeur. En effet, il n'y a que 2 canaux d'entr&/some analogiques 
disponibles. mais nous avons 4 signaux d'entrées: 2. a,,,,. va et vp dont 2 
derniers sont necessaires pour l'algorithme d'identüication de résistance 
rotorique décrit plus loin dans le chapitre 5. 

. *  * transformer les signaux de sortie i&* et iV en r ,  , ib et i: l'aide du 
processeur AD2S 100 pour commander le système; 
filtrer les signaux de tension pour l'algorithme d'estimation de résistance 
rotorique. 

Les trois premières fonctions sont assurées par le circuit illustré à la fig. 4.8.a. La connexion 

des broches du processeur AD2S 100 est montrée à la fig. 4.8.b. Le dernier point est réalisé il 

l'aide du circuit donné dans la fig. 4.8.c qui fournit l'information de tension pour l'algorithme 

d'estimation de résistance rotorique dans le chapitre 5. 



Figure 4.8 a. Circuit d'entrée/sortie proprement dit. 

Port C de i'inlefface nuMnque 

Figure 4.8 b. Connexion des broches du processeur AD2S100. 



La configuration du circuit de filtrage des signaux de tension (fig. 4.8.c) se déduit du raisonne 
ment suivant A partir du schéma de principe & I'onduleur triphasé [39], nous pouvons écru 
pour les trois tensions ligne-ligne Ud, Ub, U,,, dans la connexion de la MA en triangle: 

où v~*. v2*, v3* sont des signaux de commande de chaque bras d'interrupteurs de puissanc 
MOSFET et K,, est le gain de I'onduleur. En utiiisant les transformations des réferentiels, nou 
pouvons démontrer que: 

V a = v2*-VI* 

Les expressions précédentes sont réaiisées par un simple montage ià amplificateurs opération 
nels. Les gains 0.56 et 0.57 ont eté choisis en consid6rant l'échelle (-3 V, +3V) de l'interfac~ 
d'entréefsortie. Ces signaux sont ensuite filtrés en utilisant deux filtres passe-bas MF6 (MFt 
6th order switched capacitor buttenoorth lawpass). Les signaux filtres sont présentés dan 
l'annexe F. Dans l'algorithme d'estimation, il suffit de les transformer en variables dans II 

référentiel d-q pour être utilisés dans Cquation (5.13). 

Figure 4.8 c. Filtrage des signaux de tension. 



4.4.1 Choix des parametres des régulateurs et méthode de comparaison 

Les algorithmes de commande sont implantés sur le banc d'essai tel qu'XUustrC aux figures 4.1 

et 4.2. Le choix des param&tres des régulateurs est fixé par notre stratégie de commande. Nous 

avons déj8 mentionne dans la section 1.5 qu'un des nos objectifs de travail est d'atteindre les 

critères de robustesse aux conditions de fonctionnement. Cela veut dire que nous concevons 
des régulateurs de telie sorte qu'ils aient les mêmes (ou presque les mêmes) réponses sur une 

grande plage de variation de conditions d'opération. La méthodologie de conception pour 
atteindre cet objectif est la suivante : 

Nous aiions choisir les param&tres des régulateurs de teile sorte qu'ils aient 
sensiblement les mêmes réponses en essai sans charge et B moment d'inertie nominal. 
Ces réponses seront considérées comme des "réponses de référence"; 

Sans modifier les paramètres des régulateurs, nous allons par la suite changer les 
condition d'opération pour étudier leur robustesse. Afin de démontrer les avantages 
du RLF et du RLF adaptatif, les essais seront faits sous les mêmes conditions pour 
trois régdateur PI, le RLF et le RALF; 

Nous allons dors Cvaluer les performances de deux ou plusieurs régulateurs en 
comparant les écarts entre leurs repenses sous une conditions donnée avec leurs 
réponses de référence correspondantes. 

Aprh plusieurs essais, nous avons choisi les paramètres tel qu'indiqués dans le tableau 4.6, qui 

dif%rent legèrement des valeurs établies en simulation (voir chapitre 2). 

Tableau 4.6 Param8tres des rt5gulateurs en implantation. 

1 PI 1 RLF 1 RALF 
- -- 

I 

Avec ces paramétres, les réponses de trois régulateurs PI, le RLF et le RALF au démarrage 

avec une consigne de vitesse 2 = 60rad/s sont iilustrCes B la fig. 4.9. Les temps de montée 

sont sensiblement Cgaux: T, = 1.1s pour le régulateur PI et .cm = 1 .Os pour le RLF et 7, = 0.97s 
pour le RALF. 
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Figure 4.9 Normalisation de rt5ponses. 

Les tests suivants ont CtC effectues: 
avec une consigne rectangulaire de vitesse; 
avec une consigne trapézoïdale de vitesse; 
avec une consigne constante de vitesse. 

Pour les deux premiers tests, une combinaison suivante a étk choisie : sans ou avec une charge, 
avec le moment d'inertie nominal ou avec un moment d'inertie dont la valeur est 5 fois plus 
grande que la valeur nominale. Quant au dernier essai, nous avons test& les comportements des 
régulateurs en appliquant une charge et en l'enlevant. 

Plusieurs critères et indices de performance sont employes pour comparer les performances de 
ces régulateurs. Nous allons les décrire en détail dans le paragraphe qui suit. 



4.4.2 Réponse du système pour une consigne rectangulaire de vitesse 

Dans ce test, nous avons appliqué une consigne rectangulaire (O - 60 rad/s - 0 )  à Mquence 

fixée l'entrée de chaque régulateur. Les mesures sont enregistrées à l'aide d'un carte d'acqui. 

sition de données simple et d'un programme du SIMLTLINK. Il s'agit de la carte CIO-DASOE 
de la compagnie ComputerBoards. Des donnée-s sont ensuite employées pour tracer des cour- 

bes en utilisant le logiciel MATLAB. Les résultats sont présentés dans les fig. 4.10, 4.11, el 

4.12 respectivement pour les régulateurs PI, RLF et RAW et ce, pour plusieurs conditions 
d'opération. 

A la fig. 4.10 a) nous avons les r6ponses du système avec le regdateur PI pour les conditions 

suivantes: moment d'inertie nominal, sans charge (essai au démarrage à vide). Nous y présen- 

tons trois signaux représentatifs en fonction de temps : iqs9 mmf(=&) et a,, (=a). Le signal 

iqs est mesure à la sortie de la carte TMS320C30, ce qui est le courant de référence. Il est capté 

en temps réel par la carte d'acquisition de domkes et multiplié par le facteur de 8 (K = 8, voir 
paragraphe 4.1.3) pour être affiché en ampére (A). C'est l'image de la composante statonque 

iqs sur l'axe q. Le signal ar@est la consigne de vitesse en volt (V), le signal est mesuré par 
tachymètre. Ces deux signaux sont affichés en rad/s en multipliant par le facteur de 62.77 (Ka 
= 1162.77 Vslrad, voir paragraphe 4.3. La fig. 4.10 b) illustre les réponses du systeme avec la 

charge linéaire r6alisée par la machine synchrone qui débite sur les résistances de valeur totaIe 

par phase de 6052 La fig. 4.10 c) montre Ies réponses du système avec un moment d'inertie de 

5 fois plus grand que la valeur nominale en couplant la MCC avec le groupe MA + MS. Fina- 

lement, la fig. 4.10 d) montre les réponses du système avec un moment d'inertie J = 5J,, et avec 
la charge RL =6052 

Nous pouvons constater que le courant iqs n'est pas sature dans le 2 premiers cas. et il l'est 

dans les deux autres cas. La limite de courant a eté Ctablie h 18.22 A (voir tableau 4.5) pour 

protéger I'onduleur (voir annexe A). Quant à la vitesse, nous pouvons remarquer un dépasse- 

ment à la fig. 10. c). Considérant fig. 10 a) comme la réponse de référence, nous remarquons 

une dégradation au niveau de vitesse quand les conditions de fonctionnement changent. 

Les fig. 4.1 1 et 4.12 peuvent &tre d6crites de façon similaire. Pour le RALF, nous rapportons 

aussi la réponse du modéle de référence (voir fig. 4.12). 



Figure 4.10 Réponse du régulateur PI h une consigne rectangulaire de vitesse (0-60 radls): (a) 
J=Jn, sans charge; (b) J=Jn, avec RL = 60 ir; (c) J=SJn, sans charge; (d) J=SJn, avec RL = 60 i l  



Figure 4.11 Réponse du RLF une consigne rectangulaire de vitesse (0-60 rads): (a) J=Jn, sans 
charge; (b) J=Jn, avec RL = 60 IR; (c) J=SJn, sans charge; (d) J=SJn, avec RL = 60 R. 



Figure 4.12 Réponse du RALF A une consigne rectangulaire de vitesse (0-60 rad/s): (a) J d n ,  
sans charge; (b) J=Jn, avec RI* = 60 R; (c) J=SJn, sans charge; (d) J=SJn, avec RL = 60 42 



Analyse des résultills 

Une comparaison des réponses pour le régulateur PI a été faire au début de ce paragraphe lors 
de la description des résultats sur la fig. 4.10. Aiin de comparer les performances de plusieurs 
régulateurs, nous appliquons les deux méthodes suivantes : comparaison des graphiques et 
comparaison des indices de performance. 

p) Méthode nra~hiaue : 
Dans cette méthode, nous comparons les réponses de la fig. 4.10 b), c) et d) avec la réponse de 
la fig. 4.10 a) qui est considérée comme la réponse référence. Nous le ferons également pour 
les fig. 4.11 et 4.12. Nous pouvons finalement comparer les trois fig. 4.10.4.11 et 4.12. 

Pour mieux interpréter notre méthode, nous pouvons retracer respectivement les rQonses de 
vitesse des fig. 4.10, 4.1 1 et 4.12 aux fig. 4.13, 4.14 et 4.15. En comparant cettes dernières, 
nous voyons clairement que le RLF est plus robuste que le régdateur PI, et que le RALF est 
encore meilleur que le RLE 



d) J = 5Jn. avec charge (fig. 10 d) 4 
Figure 4.13 Réponse du régulateur PI au démarrage. 
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Figure 4.14 Réponse du RLF au démarrage. 
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Figure 4.15 Réponse du RALF au démarrage. 



b) M&hode de indices de wrformance : 

Nous pouvons comparer les performances du régulateur PI, du régulateur par logique floue e 

du régulateur adaptatif par logique floue en utilisant les indices de performance, B savoir IAI 
(Integral of Absolute Error), ISE (Integral of Sqwre Error) et ITAE (Integral of Time by Abso. 
lute Error). 

Étant donne que les essais ont Cté effectues sous les mêmes conditions pour les régulateurs PI 
RLF et adaptatif RLF, nous pouvons cdcuier les indices de performance de chaque régulateui 
et les comparer. Nous nous intéressons alors ii l'écart entre la réponse pour une conditior 
d'opération donnée et celle de référence. Par exemple, la réponse du PI avec la charge domec 
B la figure 4.10 b) doit être comparée avec celle donnée la figure 4.10 a). Le réponse ih 18 

4.10 a) correspond au cas sans charge et elle est considérée comme la réponse de réf6 
rence pour la consigne rectangulaire dami le cas du régulateur PI. 

Les indices de performance IAE, ISE et iTAE étaient définies originellement pour traite] 
l'erreur entre la consigne et la réponse. Dans ce paragraphe, nous utilisons la forme modifiée 
de ces indices. Définissons les indices de performances rnodilïCs de maniere suivante : 

où 4 est 1'Ccart entre la réponse en question et la réponse de référence et la lettre m signifie 
modifié. 

Définissant E l'erreur entre la consigne et la réponse, nous pouvons chercher, par exemple, 
llCcart entre une réponse avec J=5J,, et la réponse de r6fCrence de façon suivante: 

Étant donnt que: 

et: 

et que nous avons les memes consignes pour ies deux cas ci)*5J = nous pouvons 



L'équation (4.7) signifie que pour chercher l'écart entre la réponse en question et la réponse de 

réf6rence, nous pouvons utiliser des erreurs entre ces réponses et les consignes, qui peuvent 

être calculées partir des données sauvegardées. 

Dans les tableaux 4.7,4.8 et 4.9 nous avons les d6passement.s pour les consignes en montant et 

en descendant et les indices de performance calculés respectivement à partir des fig. 4.10,4,11 

et 4.12. Les résulats donnés dans ces tableaux montrent la supériorité du RFL et du RALF sur 

le régulateur PI classique. 

Tableau 4.7 Indices de performance pour une consigne rectangulaire (0-60) rad/s - PI. 

Critères et indices de 
performance 

Dépassement en 
montant & (rad/s) 

ISE, (rad2/s) 1 674.29 1 952.66 

Dépassement en 
descendant 4 (rads) 

LAE, (rad) 

fig. 10 d) 

Tableau 4.8 Indices de performance pour une consigne rectangulaire (0-60) rad/s - RLF. 

O 

24.84 

Critères et indices de 
performance lfig.1lb) I f ig .11~)  f i g . l l d )  / 

O 

43.65 

Dépassement en 
montant & (rad/s) 

Wpassement en 
descendant 4 (rad/s) 

M m  (rad) 

I S G  (rad2/s) 

X'TAE, (rad.s) 

O 

O 

13.48 

55.45 

107.53 

O 

O 

19.38 

125.49 

163.13 

O 

O 

25.87 

245.28 

213.84 



Tableau 4.9 Indices de performance pour une consigne rectangulaire ( M O )  rad/s - RALE 

Critères et indices de 
performance 

Dépassement en 
montant (rad/s) 

Dépassement en 
descendant L& (rad/s) 

ISE, (rad2/,) 

hg. 12 b) 1 Ig. 12 c) 1 lg. 12 d) 

Nous pouvons constater que les réponses du RLF sont meilleures que celles du régulateur PI et 
que le RALF est le meilleur parmi ces trois régulateurs. Nous avons teses les performances 

des régulateurs avec une condition très dure (démarrage A grand échelon de consigne et de 

plus, avec un moment d'inertie très grand et avec une charge). Nous pouvons remarquer les 

régions de saturations de courant sur les figures 4.10 c, d, 4.1 1 c, d et 4.12 c, d dues A la limita- 

tion de courant pour protéger I'onduleur. 

4.4.3 Réponse du systeme & une consigne trap4zoldale de vitesse 

Dans les essais précédents, nous avons testé le système en régulation en utilisant un signal de 

réference en échelon. Les comportements du système à commander en poursuite peuvent être 

venfiés le mieux par une consigne en pente 1221, [28]. Les comportements des regulateurs avec 

une consigne trapézoïdale de vitesse (O - 60 ras/s - 0) h fréquence fixée A l'entrée de chaque 

régulateur sont représentes aux fig. 4.16, 4.17, et 4.18 respectivement pour les régulateurs PI, 

RLF et RALF, et ce, pour plusieurs conditions d'opération. La consigne de vitesse se compose 

de trois rkgion: d'accélération de 35 rads2, de vitesse constante égale & 60 rads et de dCcélCra- 

tion de 35 rad/s2. 

Nous avons enregistré les signaux suivants: 

courant iqs, la consigne et la réponse de vitesse, et l'errew de vitesse pour le 
régulateur PI et le RLF; 
courant iqs, la consigne, les réponses de vitesse du modele de réference et du 
système, et l'erreur de vitesse pour le cas du RALF. 



Figure 4.16 Réponse du régulateur PI Zt une consigne trapézoïdale de vitesse :(a) J=Jn, sans 
charge; (b) J=Jn, avec RL = 30 Q (c) J=SJn, sans charge; (d) J=SJn, avec RL = 30 



Figure 4.17 Reponse du RLF B une consigne trapézoïdale de vitesse: (a) J=Jn, sans charge; 
(b) J=Jn, avec RL = 30 Q (c) J=SJn, sans charge; (d) J=SJn, avec RL = 30 R . 
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Figure 4.18 Réponse du RALF une consigne trapézosdale de vitesse: (a) J=Jn, sans charge; 
(b) M n ,  avec RL = 30 Q (c) J=SJn, sans charge; (d) J=5Jn, avec RL = 30 ZT 



Les indices de performance sont données aux tableaux 4.10, 4.11 et 4.12. Dans ce cas, nous 

pouvons utiiiser les erreurs de trafnage pour le calcul des indices de performance, qui son1 
maintenant définis comme suit: 

2  
ISE = IE dt 

ITAE = Ileltdt (4.10) 

où: 

E = m* - O pour le régulateur PI et le RLF; 
E = 0, - O pour le RALE 
A noter que les expressions (4.8) - (4.10) sont de la forme originelle de ces indices de perfor- 

mance, contrairement aux indices modifiés utilisés dans le paragraphe précédent (equ. 

(4.1)-(4.3)). 

Dans les tableaux 4.10,4.11 et 4.12, nous donnons Cgalement d'autres critères de performance, 

telle que les erreurs maximales en montant E, et les erreurs maximales en descendant E ~ .  

TabIeau 4.10 Indices de performance pour une consigne trapézoïdale (0-60) rad/s - PI. 

Critères et indices de 
performance fig.4.16a fig.4.16b fig.4.16~ I I I 
Erreur maximale en 
montant E, (rad&) l 3.5 1 3.0 1 7.0 

Dépassement en 1 O 1 O 1 2 . 2  
descendant A,-J (rads) 

Erreur maximde en 
descendant E* (rad/s) 

Dépassement en montant 
(rad/s) 

fig. 4.16 d 

2.5 

2 

IAE (rad) 

ISE (rad2/s) 

3 .O 

1.5 

8.14 

13.10 

6.5 

6.5 

9.61 

17.45 

21.31 

92.30 



Tableau 4.11 Indices de performance pour une consigne trapézoïdale (MO-0) rad/s - RLF. 

Critères et indices de 
performance 

montant P (rad/s) 

fig. 4.17 c 

Erreur maximale en 
descendant tq (rads) 

- - 

Tableau 4.12 Indices de performance pour une consigne trapézoïdale (0-60-0) rads - RALF. 

Critères et indices de 
performance 

Erreur maximale en 
montant (radls) 

fig. 4.18 d fig. 4.18 c 

Erreur maximale en 
descendant ~d (radis) 

Dépassement en montant 
4,, (rads) 

Dépassement en 
descendant 4 (rads) 

IAE (rad) 

ISE (rad2/s) 

ITAE (rad-s) 

Les résultats expérimentaux présentés aux fig. 4.16 - 4.18 et les indices de performance calcu- 

lés aux tableaux 4.10 - 4.12 nous permettent de conclure que le RLF est plus robuste que le 

régulateur conventionnel egalement en poursuite et qu'avec le RALF, nous pouvons maintenir 
une excellente performance du système sur une vaste plage de conditions de fonctionnement. 



4.4.4 Rkponse du systbme ii une perturbation de charge 

Dans cet essai, nous avons testé les comportements du système h une perturbation & la charge. 

Le groupe était entraîné la vitesse constante quand nous avons appliqué une charge en éche- 

lon par l'intermédiaire d'un interrupteur (voir fig. 4.2). Les résultats sont rapportés la fig. 4. 

19 pour les trois régulateurs PI, RLF et RALF, oh nous avons pour chaque cas, dans l'ordre de 

haut en bas, les signaux : le cowant iqp la vitesse de référence cadet fa vitesse mesurée a,,,,, 

et l'erreur de vitesse. Nous voyons clairement que le RALF est le plus robuste à une perturba- 

tion de charge. Les erreurs maximales de vitesse sont données au tableau 4.13. 

Tableau 4.13 Indices de performance pour une perturbation de charge (avec d =60 radls). 

Erreur maximale en 12.6 11.5 10.5 1 
appliquant la charge (radfs) 

Critères de performance PI RFL 

Erreur maximale en 
enlevant la charge (rad/s) 

RALF 

2.6 1 .O 0.5 



Figure 4.19 Réponse du systeme iî un changement de la charge RL =O - 30 R - 0, 
(al PI, (b) R W  (cl 



4.45 Récapitulation 

Dans le présent paragraphe 4.4, nous avons testé les le RLF et le RALF que nous avons conçus 

dans les chapitres 2 et 3. Afin d 'h luer  les performances de ces régulateurs, nous les avons 

comparé avec un régulateur PI sous les mêmes conditions de tests. Les performances des dgu- 
lateurs en régime permanent sont testées par une perturbation de charge. Les performances en 

régime transitoire sont testées dans les deux cas: en regdation par une consigne en échelon et 

en poursuite par une consigne en rampe. La consigne en rampe a éîé choisie sous forme trapé- 
zoïdale (0- 60rad/s - O) avec une pente de 35rad/s2 ce qui t r s  raide. Les résultats ex@rirnen- 

taux montrent que le test en poursuite est plus skvtre que le test en régulation. Quand aux 

conditions de fonctionnement, nous avons varié les deux paramètres essentiels: le moment 

d'inertie et la charge. De plus, le coefficient de frottement a été augmenté à 2 fois plus grand 
que sa valeur nominale quand nous avons couplé ensemble les 3 machines. La variation du 

moment d'inertie (jusqu'à 5 fois plus grand, dans notre cas) s'avère plus importante sur la per- 
formance du système. Dans le tableau 4.14, nous résumons des remarques les plus importantes 

du comportement du système à commander avec trois r6gulateurs (PI, RLF et RALF) sous les 
différents tests mentionnes. 

Tableau 4.14 Résumé des performances pour plusieurs essais. 

Consigne 

Grand échelon acceptable bon avec 
(O - 60 I rad/s) avec grand J I grand J 

Permanent 

En poursuite Trapézoïdale 
(35 rad/s2) 

Perturbation de charge 

mauvais 
avec grand J 

acceptable 

acceptable 
avec grand J 

excellent 
avec grand J 

tres bon exceilent 



4.5 CONCLUSION 

Nous avons démontré expérimentalement la supériorité de la commande par logique floue A la 
commande conventiomeiie dans ce chapitre. Au début du chapitre, nous avons décrit le dispo- 
sitif expérimental, & savoir, la machine, la charge, l'onduleur, les régulateurs de courants et le 
système de d6veloppement avec le DSP TMS320C30. Les algorithmes de commande ont étC 
implant& et tese sous plusieurs conditions de fonctionnement, Les performances du RFL et 
du WWL ont été comparées avec celles du dgulateur PI sous les même conditions de tests. 

Nous avons utilise deux méthodes de comparaison: metho.de graphique et méthode de indices 
de performance. Cette dernière a Cté employée davantage dans notre travail, parce qu'elle nous 
permet d'évaluer qualitativement les performances. Les résultats expérimentaux confirment la 
validité des résultats de simulation donnés dans les chapitres 2 et 3 et montrent que le RLF 
adaptatif est très robuste vis-&-vis des changements de conditions de fonctionnement. 



ESTIMATION DE LA RÉSISTANCE ROTORIQUE PAR 
LOGIQUE FLOUE 

5.1 INTRODUCTION 

Comme nous l'avons constag dans le chapitre 1, la rt5sismce rotorique posstde Ia plus grande 
tchelie de variations panni les param5tres de la machine asynchrone en fonction de la tempé- 
rature. Malheureusement, ce param8tre intervient directement dans l'algorithme de commande 
vectorielle. En effet, Ia résistance rotorique est utilisée pour calculer la pulsation de glissement 
dans l'équation (1.43). qui est ensuite nécessaire pour le calcul de la pulsation statorique. La 
résistance rotorique varie selon Ia température et dans les cas extremes, cela pourrait d&&riorer 
le découplage désiré entre le flux et le couple. Dans ce chapitre, nous d o n s  d'abord etudier 
l'iduence des pararnèms de la machine sur la performance du système de commande. 
Ensuite, nous aiions répondre B la question suivante: es t4  nécessaire d'adapter la variation de 
résistance, quand nous avons dkjà un régulateur adaptatif par logique floue qui donne des per- 
formances remarquables au niveau de vitesse tel que dkmontré dans les chapitres 3 et 4 ? La 
réponse peut être tirée B partir de la section 5.3 où nous verrons qu'avec un régulateur adapta- 
tif de vitesse par logique floue, nous sommes assurés d'un bon fonctionnement du système de 
commande pour une plus grande marge de variation de la r6sistance rotmique. Cependant, un 
estimateur de cette demière pourrait améliorer le rapport couple/courant. Un estimateur de 
resistance rotorique par la logique floue sera conçu dans la section 5.5. L'efficacite de cet esti- 
mateur sera testée. 



5 3  ÉTUDES DE L'INFLUENCE DES PARAM~TRES DE LA 
MACHINE 

Nous alions étudier I'infiuence des paramètres de machines asynchrones sur les performances 
du système de commande. Nous consid6rons la résistance statorique R,. la résistance rotonque 
R, l'inductance magnétisante Lm, les inductances propres statorique L, et rotocique L, 

Nous remarquons, B partir des equations (1.43) - (1.45). que seuls les param&tres Lm, L, et R, 
interviennent dans l'algorithme de commande vectorielle indirecte. 

Avec hypothèse que les inductances de fuite statorique Lh et rotonque LI, soient constantes et 
égales, la variation possible des inductances demeure dans Lm. Quant à la resistance statorique 
R,, bien qu'elle ait de l'influence dans d'autres stratégies de commande vectorielle (voir sec. 
1.3.3). eue ne varie autant que la résistance rotorique et son identification est relativement 
facile. 

En résumé, les deux paramètres qui ont de l'influence sur les performances du système de 
commande vectorielle indirecte sont Lm et R, Tandis que R, change selon la température, 
l'inductance Lm varie selon la saturation de la machine. 

En régime permanent, les équations (1.43)-(1.45) peuvent être r&écrites comme suit : 

Considérons que l'inductance Lm varie ii cause de la saturation et que la résistance R, varie en 
fonction de la température, nous dCfinissons les coefficients a et comme suit : 



où l'indice n dénote la valeur nominale des param&tres. Les expressions (5.4) et (5.5) nous per- 
mettent d'étudier indépendamment l'influence de R, et de Lm. 

Plages de valeurs de a et 

Dépendant du type de machine, l'inductance Lm peut varier jusqu'à 20 %, tandis que la résis- 
tance rotorique peut varier jusqu'à 50 % de leur valeur nominale [14], [145], (@ varie de 0.8 A 
1.2, a varie de 0.5 à 1.5). 

Le coefficient a prend la valeur inférieure à 1 ( a  c 1) au début du fonctionnement, quand la 
température n'a pas atteint la valeur supposee pour une opération nominale. En pratique, on 
rencontre plus souvent a >1, quand la machine est plus chaude que la température ambiante 
dans laquelle nous avons déterminé les valeurs nominales de la commande vectorielle. 

La valeur typique de 0 dans la region saturée est d'environ 0.8 et l'opération de la machine 
dans la portion linéaire de la caractéristique B-H augmente à 1.2 11451. À noter que la valeur 
nominale de Lm est mesurée au coude de cette caractéristique. Au contraire de a, le coefficient 

prend en pratique le plus souvent la valeur inférieure B 1. 

5.2.1 L'influence sur la performance en régime permanent 

Dans cette section, nous allons examiner les infiuences de variations des parametres de la 
machine sur la performance de I'entrahement en régime permanent pour plusieurs concifions 
d'opération. 

53.1.1 L'influence sur la performance en boucle ouverte de vitesse 

Pour la commande de vitesse en boucle ouverte. nous avons deux consigna d'entrée : Q et iq, 
qui imposent respectivement le flux de référence et le couple de réfdrence. On appelle sauvent 
ce mode d'opération "mode de couple". Le glissement et le courant statorique sont maintenus 



constants meme si les param&res varient [145] et nous avons : 

(-sr = asln ) et ( i s  = isn) 

Une vaIeur nominale correspond au cas où il n'y a pas de variation des param&tres et elle es1 
désignks par l'indice n. 

En combinant les equations (5.1)-(5.3) et les conditions (5.4)-(5.7), après une série de transfor- 
mations, nous avons les expressions suivantes pour le couple, le flux et le rapport coupIe/cou- 
rant: 

3 

T /i 
2 

T e 4s = a. 1 + (asln 'Tm) 
e = - - +r - -  

i T en / i  qsn 2 
9s + ( ~ s t n  ' 2 Wrn 

Les équations (5.8) et (5.9) nous permettent d'évaluer l'influence de Lm et de R, sur la perfor- 
mance du système de commande. Ii est évident que le couple développé et le flux rotorique 
engendré sont identiques à leurs valeurs de réference seulement quand -1, autrement dit 

quand Lm et R, ne s'tcartent pas de leur valeur nominale. 

La fig. 5.1 illustre l'allure du rapport du couple/couple de réfdrence en fonction de a et f3 avec 
les param&res donnés dans le tableau 4.1. Il est visible que si la résistance rotorique augmente 
avec la température (a > l), la machine ne peut pas développer autant de couple que nous lui 

demandons. La même situation se produit quand la machine est saturée (p < 1). 



Figure 5.1 Relation entre le rapport couple/couple de référence et les variations de résistance 
rotorique et de l'inductance magnétisante. 

5.2.13 L'influence sur la performance en boucle fermée de vitesse 

La situation présentée dans la section précédente est simple, mais elle n'est pas représentative 

pou des opérations typiques. La situation plus courante dans l'entraînement à vitesse variable 

est de travailler avec une boucle de vitesse ou/et une boucle de position (c'est aussi le cas dans 
* 

notre configuration). La composante de couple iP, est alors la sortie du réguIateur de vitesse 

(fig. 1.9). De façon génerale. nous pouvons constater que la composante de couple iq: change 

continuellement grâce au régulateur de vitesse jusqu'à ce que le couple électromagnétique 

actuel égale le couple de charge (y compris le couple dQ au frottement). 

Plusieurs travaux ont été faits pour trouver des formulations qui permettraient de visualiser 

graphiquement l'influence des variations des paramètres [141], [144], [145]. Cependant, les 

formulations n'ont pas 6té clairement indiquées [141] ou, dans l'autre cas, il existait m&me des 

confusions. Par exemple, dans 11451, les auteurs ont utilisé les équations valides uniquement 



pour le fonctionnement en boucle ouverte de vitesse pour examiner les comportements du sys- 
tème en boucle fermée de vitesse- 

Pour étudier les influences des paramttres sur la performance du système & commande en 
boucle fermée de vitesse, nous avons effectue deux approches en parallèle: 

* 
1) continuer notre développement dans la section 5.2.1.1, en mettant o= w et Te=TL. 

Nous sommes arrivés la conclusion que le glissement q, le courant iq9 et le flux 
actuel de la machine varient en fonction de a, et TL. Les formules sont assez 
compiiquées car plusieurs variables inteMement en même temps. 

2) simuier le système en boucle fermée. Cette approche est très avantageuse car nous 
avons dejà le modèle numérique de la machine fiable pour tous les essais (voir 
chapitre 1)- De plus, avec ia simulation numérique, nous pouvons tenir compte de 
toutes les Muences possibles. Nous allons rapporter par la suite les résultats obtenus 
à partir de la simulation (fig. 5.2). 

Nous avons testé le comportement du système lorsque la résistance rotorique varie. Le système 
a été tout d'abord le démarré à la vitesse de 60 rad/s avec un couple de charge de 6.5 Nm (45% 
de la valeur nominale). Pour le but de simulation, nous avons supposé que la résistance rotori- 
que change linéairement A partir de 2s de 125% de sa valeur nominale à 200% en 4 S. Cette 
valeur est maintenue pendant 1 s et redescendue à 125% avec la même pente. En réalité, la 

variation de la résistance rororique est beaucoup plus lente que cette dynamique. Sur la fig. 

5.2, nous avons rapporté les variables suivantes (en l'ordre habituel de gauche à droit et de haut 
en bas): la résistance rotorique réelle et sa valeur nominale utilisée dans l'algorithme de com- 
mande vectorielle; la vitesse et la consigne de vitesse; les composantes du courant statorique 
dans le référentiel synchrone d-q; ies composantes du flux rotorique dans le réfkrentiel d-q; le 
couple (estime et réel); la fonction F (estimée et réelle); le rapport couple/courant (TJIqs); et la 
différence entre les valeurs estimée et r W e  de la fonction F qui sera décrite dans le paragra- 
phe S.S. 

Nous pouvons constater qu'une augmentation de la résistance rotorique entraîne une augrnen- 
tation du courant statorique et du flux rotorique. Le rapport couple/courant (TJIqs) n'est plus 
maximal pour une charge donnée. La commande vectorielle optimale désirée est par consé- 
quent affectée. 
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Figure 5.2 Évolution des variables lorsque Rr varie (essai au ddmamige avec un couple de 
charge constant TL = 6.5 Nm). 



lnjlwme sur h saturation 

Tel qu'illusbé h la figure 5.2, le flux rotorique augmente avec la résistance rotorique, ce qu 
n'est pas desirable pour la commande vectorielle où nous cherchons imposer un flux cons 
tant. Ce phenomhe entraîne une saturation supplementaire du flux & la machine. 

Influence sur lu distribution des pertes àans la machine 

La variation dans Ie flux et dans la composante de couple dans Ia machine se dfléchit évidem 

ment dans la redistribution des pertes dans la machine. Les pertes fer augmentent, ce qui a pou 
conséquence de diminuer le rendement de la machine et d'augmenter son Bchauffement. 

5.23 LWiuence sur la performance en r e m e  transitoire 

Grâce à la boucle de régulation, la vitesse du système reste inchangée en régime permanent 

maIgré la variation des paramktres (voir par exempIe fig. 5.2). Cette variation cause des ondu, 

Iations de couple et de flux. Cependant, ces ondulations n'entraînent pas des ondulations dr 

vitesse @ce au moment d'ineriie du système. Bien que la stabilité du système ne soit pa: 

affectée en général, la réponse dynamique du système est quand meme touchée, comme noui 

le verrons dans Ia section 5.3 : le dépassement augmente dans les cas extrêmes. 



5.3 ROBUTESSE DU FULF VIS-À-VIS D'UNE VARIATION DE LA 
RÉSISTANCE ROTORIQUE 

Dans cette section, nous dons tester les comportements des régulateurs quand la résistanci 

rotorique varie. Pour le faire, nous dons  exécuter trois programmes avec trois valeurs de R 
différentes dans les algorithmes de commande vectoriefle indirecte: 

R , = R ,  

R, = 05R, 

R,= 15R, 

Cessai avec R, = R, sont en fait dkjà fait (chapitre 4). Les deux autres essais sont équivdent! 
au cas où la résistance Rr est mal mesurée ou au cas où Ia R, change de sa valeur nominaie 

Pour tous les deux cas la valeur de la résistance rotorique R, utilisée dans les algorithmes dr 
commande diflère de sa valeur réelle. 

Les essais ont été fait pour J = J ,  et J = 54 ,  et ce pour les trois regulateurs: PI, RFL et RAFL 
Les résultats sont rapportés aux fig 5.3 et 5.4 (pour le PI), fig 5.5 et 5.6 (pour le RFL), et fig S.; 
et 5.8 (pour le RAFL). Les indices de perfomance sont egalement calcul& et rapportés dan' 
les tableaux 5.1-5.6. 

Les resultats montrent que le RLF est plus robuste vis-bis de la variation de R, et que RAFi 
est beaucoup plus robuste que le RLF. En fait, la réponse de vitesse ne changent pratiquerneni 

pas même avec un moment d'inertie très grand (J = 5Jn) (voir fig. 5.8). Cependant, le courani 

statorique est plus grand quand la valeur de R, est mal estimee. CeIa entraîne une augmentation 

importante au niveau de courant en régime transitoire (fig. 5.4b et 5.4~.  fig. 5db et 5 . 6 ~ .  fig. 
5.8b et 5.8~). Nous allons dors concevoir un estimaceur de la résistance rotorique dans la sec- 

tion 5.5. 



Figure 5.3 Repense du réguiateur PI à une consigne trapézoidale de vitesse, avec J=Jn: 
(a) &-est = R, (b) &-a = 0*5R, (cl %-est = 1.5%. 





Figure 5.5 Repense du RLF 2i une consigne trapézoidale de vitesse, avec J=Jn: 
(a) Rr - & = R, (b) %-est = 0.5% (4 &-est = 1.5%- 
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Figure 5.6 Repense du RLF B une consigne trapézoidale de vitesse, avec J=SJn: 
(a) R,-at = R, (b) K-& = O.SR, (cl %-est = 1.5%. 



Figure 5.7 Réponse du RALF h une consigne trapézoidale de vitesse, avec J=Jn: 
(a) &-est = R, 04 %-est = 0.5% (a &-m = 1.5%. 
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Figure 5.8 Repense du RALF B une consigne trapezoidale de vitesse, avec J=SJn: 



Tableau 5.1 Indices de performance pur une consigne trapézoïdale, J = Jn, R, = G. 

Indices & performance PI RLF RALF 

1 Emur maximale en montant E, (radls) 

Erreur maximale en decendant q (rad/s) 

Dépassement en montant d, (rads) 

Dépassement en descendant 4 (rads) 

Tableau 5.2 Indices de performance pour une consigne trapézoïdale, 3 = Jn, R, = OS&. 

Indices de performance 1 PI 1 RLF 1 RALF 

2.5 

2 

O 
1 

3.92 

4.04 

27.84 

4.2 1 

4.07 

30.32 

(rad) 

ISE (rad2/s) 

rrAE (rad.s) 

Erreur maximale en decendant ~d (radls) 1 3.5 1 1.2 1 1.6 

1.2 

1.2 

O 

8.14 

13.10 

65.68 

1 1 1 

1.8 

O 

O 

Erreur maximale en montant (rads) 

Dépassement en descendant L\d (rads) 

1 1 1 

IAE (rad) 

Dépassement en montant L\, (rad/s) 

1 1 1 

ISE (rad2/s) 1 28.63 1 8.39 1 6.71 

1.5 4.0 

2.0 1 1.2 O 

Tableau 5.3 hdices de performance pour une consigne trapézoïdale, J = Jn, R, = 1 .Sb. 

2.6 

Indices de performance 

Emur maximale en montant E, (rads) 

Erreur maximale en decendant ~d (radis) 

Dépassement en montant & (radis) 

Dépassement en descendant 4 (radis) 

IAE (rad) 

ISE (rad2/s) 

PI 

2.2 

1.8 

1.8 

O 

6.49 

8.2672 

RLF 

1.5 

1 .O 

1 .O 

RALF 

1 .O 

1.2 

O 

0.5 

4.29 

3.5030 

O 

3.83 

2.98 



Tableau 5.4 indices de performance pour une consigne trapézoïdale, J = S n ,  R, = G. 

.- 

Erreur maximale en montant F (rad/~) 

Erreur maximale en decendant ~d (rad/s) 

Dépassement en montant 4 (rad/s) 

Dépassement en decendant 4 (rad/s) 

1 ISE (rad2/s) 1 92.30 1 24.10 1 9.45 

RALF Indices de performance 

Tableau 5.5 Indices de perfomance pour une consigne trapézoïdale, J = SJn, R, = OS&. 

PI RLF 

Indices de performance 

1 ITAE (rad.s) 

Erreur maximale en montant E, (rad/s) 

Erreur maxirnaie en decendant ed (rad/s) 

Dépassement en montant 4 (rads) 

Tableau 5.6 Indices de performance pour une consigne trapézoïdale, J = 5Jn, R, = 1.5%. 

PI 

8.7 

7.7 

6.5 

RLF 

Indices de performance 

RALF 

5.5 

4.0 

4.5 

Erreur maximale en montant E, (rad/S) 

Erreur maximale en decendant % (rad/s) 

Dépassement en montant 4, (rad/s) 

1 ITAE (rads) 

1.7 

2.0 

O 

PI 

Dépassement en decendant 4 (rad/s) 

L4E (rad) 

ISE (rad2/s) 

6.5 

5.5 

8.2 

RLF RALF 
- - 

4 

3.5 

5.3 

O 

6.87 

10.25 

- - 

1.9 

24.60 

123.24 

- 

1.9 

2.1 

O 

1.3 

12.33 

33.87 



La vmiation des parameeres de la machine a de l'influence sur les performances du système de 
commande: 

en régime permanent : un couple dkveloppé moins grand que désiré en boucle ouverte 
de vitesse; une augmentation du courant, une saturation supplémentaire de flux 
principal de et une augmentation des pertes en boucle fermée de vitesse; 

en régime transitoire : une moins b 0 ~ e  réponse dynamique. 

Comme la stabilité n'est pas affectée par les variations de pararnetres, nous pouvons toujours 
faire fonctionner le système de commande sans aucune adaptation des parametres. De plus, 
avec le régulateur adaptatif de vitesse par logique floue, une exceilente de vitesse est toujours 
garantie. Les résultats expérimentaux dans les chapitres 4 et 5 confirment notre opinion. 

Cependant, une adaptation des paramètres nous aidera à obtenir deux points importants : 

maintenir le courant statonque à sa valeur nominale correspondant il la charge domde, 
malgré la variation des paramttres. Cela nous permet d'opérer le système 
correctement en tenant compte des contraintes des dispositifs (limite de courant de 
I'onduleur); 

diminuer les pertes dues aux variations des paramètres, le crit&re de rendement du 
système de commande Ctant alors obtenu. 

Dans la section qui suit, nous allons concevoir un estimateur de résistance rotorique en utili- 
sant la logique floue. 

5.5 ESTIMATION DE LA RÉSISTANCE ROTORIQUE PAR LOGIQUE 
FLOUE 

5.5.1 Principe proposé 

Nous pouvons uhliser le principe de la logique floue pour concevoir un estimateur de la résis- 
tance rotorique. 

Les variables d'entrée de I'estimateur doivent porter explicitement ou implicitement l'informa- 
tion reiiée B la variation de la résistance. A partir de la simulation dans la section 5.2, nous 
constatons que le couple pourrait être le candidat. 

Nous pouvons estimer le couple réelle partir du flux statonque. Cette methode est simple 



mais elle n'est pas recommandée pour le fonctionnement à basse vitesse puisque dans cette 

région il est très difficile d'estimer exactement le flux starnique. 

Nous d o n s  utiliser une fonction F, qui est une modification de la fonction utilisée dans [142]: 

Comme la variation de résistance selon la température est très lente, nous pouvons l'estimer en 
régime permanent. Nous pouvons démontrer qu'en régime permanent, la fonction F peut être 
calculée comme suit: 

où Cdr est le flux estimé sur l'axe d. 

La valeur réelle de la fonction F se calcule: 

act 

Dans l'équation (5.13). la fonction F,,, se cdcule à partir de courant et tension statonques. La 
tension rotorique sera disponible pour notre algorithme d'estimation en utilisant le filtrage 
décrit dans la section 4.3. L'évolution de la fonction F est illustrée A la fig. 5.2, qui montre que 
l'erreur eF entre Fe,, et Fa,, représente assez fidèlement la variation de la résistance rotonque. 

variable de detection 

Figure 5.9 Stmcture de I'estimateur de résistance rotorique par logique floue. 



La fig. 5.9 montre Ia configuration de l'estimation de R, [152]. Les fonctions F,, et F,, son 

d'abord caIcuIées. L'erreur entre F,,, et F,, et sa dérivation sont des entrées & l'estimateur e 
eues sont par la suite calculées comme suit : 

EF(k) = Fe#) -Fact(k) (5.14 

CEF (k) = EF (k) - EF (k - 1) (5.15 

La structure inteme de l'estimateur est similaire tt celle d'un RLF, qui consiste en trois étapes 

fuzzification, i&rence, et défuzzification. Les signaux edk) et cedk) sont normalisés et son 

deduits des signaux E d k )  et CEdk) en les multipliant par les facteurs keF et keF 

La table des règles contient 49 r&gles (7 x 7) tel qu'illustré dans le tableau 5.7. 

La valeur estimée de l'incrément de la résistance est obtenue en multipliant la sortie de I'esti 

mateur cR(k) par Ie gain kcR. La résistance est finalement une intégration de l'incrément : 

Rr (k) = Rr (k - 1) + kcR eR' cR (k) (5.16: 

À noter que la valeur initiale de la résistance R, est sa valeur nominale. 

Cette résistance estimée va etre utilisée dans l'algorithme de commande vectorielle indirecte 

pour assurer son fonctionnement optimal. 

Tableau 5.7 Règles pour l'estimation de R,. 



Comme la constante de temps de la variation de résistance en fonction de la température est 
beaucoup plus grande que la constante de temps électrique de Ia machine, nous pouvons esti- 
mer la résistance ca régime permanent, où il n'y a pas de variation de charge ni de changement 
de signal de commande. Cela garantit que les variations des signaux Edk) et CEdk) sont cau- 
sées par la variation de R, seule. 

En remarquant qu'une grande variation de courant iqs arrive quand la charge ou la consigne de 
vitesse changent leurs valeurs, nous pouvons utiliser la condition suivante pour détecter le 
régime transitoire et pour amortir l'algorithme de l'estimation : 

si Ei (k) > A i  dors cR(k) = c R ( k -  1) 
qs 

sinon ( Calcul de cR (k) par ELF ) 

0ù A, est une tolérance de variation de courant pré-définie. Cette condition peut s'énoncer 
comme suit: dès qu'un régime transitoire arrive, l'estimation de la résistance rotorique se 
desactive et l'incrernent estime de la résistance rotorique prend la valeur de la période d'khan- 
riilornage précédente. Nous pouvons exécuter l'estimation chaque 50 ms, étant donnt que la 
résistance varie lentement (selon la température). 

5.5.2 Résultats de simulation 

La réponse du systeme avec l'estimateur de r6sistance rotorique est illustrée h la fig. 5.10, où 
nous avons supposé que la résistance rotorique varie avec la même dynamique que celle 
décrite à la fig. 5.2. Les variables suivantes sont rapportées (tout comme sur la fig. 5.2): la 
résistance rotorique réelle et celle estimée qui est utilisée dans I'algorithme de commande vec- 
torielle; Ia vitesse et la consigne de vitesse; les composantes du courant statorique dans le réfé- 
rentiel synchrone d-q; les composantes du flux rotorique dans le référentiel d-q; le couple 
(estirne et réel); la fonction F (estimée et r6elie); le rapport couple/courant (TJIqs); et la diffe- 
rence entre les valeurs estimée et réeiie de la fonction F. 

Cette figure montre une bonne opération de l'estimateur qui ne dépend pas, de plus, de la 
valeur initiale de R, choisie dans l'algorithme. Cela est très important puisqu'en réalité on ne 
connaît pas la valeur exacte de la résistance au moment ob l'algorithme d'estimation com- 
mence. La convergence de cette méthode est ainsi confirmée. En réalité, la résistance rotori- 
que rgelie varie beaucoup plus lentement, cela signifie que la résistance rotorique estirnte peut 
suivre encore mieux la résistance rotorique réelle. 
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Figwe 5.10 R6ponses du système avec I'estimateur de résistance rotorique - essai avec 45% de 
la charge nominale. 



En comparant cette figure avec la fig. 5.2. nous pouvons confimier que l'estimation de la résis 
tance rotorique nous permet d'obtenir une commande vectoride optimale oa iI y a un décou 

plage parfait entre Le couple et le flux. Le rapport couple/courant (TeJIqs) est alors maintenu 
sa valeur maximale correspondante B une charge donnée. 

L'opération de 1'ELF en régime transitoire est iilustrée à la fig. 5.11 où nous supposons que 1 
valeur réeiie de la résistance rotorique est variée héairement de 100% à 200% de sa valeur e: 
10s. Nous avons démarrer le système à moitié de Ia vitesse nominale (885 t/min ou 92.7 rad/s: 
A 4s nous avons change le couple de charge TL de 6.5 Nm à la valeur de 13 Nm; 4s plus tard ( 

8s)' on redescend le couple de charge TL à 6.5 Nm. Au démarrage et en régime transitoire (à 4 

et 8s) l'incrément estimé de la résistance rotorique est maintenu constant gdce à la conditioi 
logique. Dès que le régime permanent de vitesse est atteint (à 1.6s)' I'EFL force la Rr - est sui 
vre la valeur réelle de Rr. 

Temps [SI 

Figure 5.11 Dynamique de l'estimateur de R, lorsque la charge varie 
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5.6 CONCLUSION 

La question & sensibilid du système de commande aux variations des param&tres de Ia MA i 

&té analysée au début de ce chapitre. Nous avons porté notre attention sur l'influence de Ii 
résistance rotorique parce qu'eue varie le plus en fonction & La température parmi les parami? 
tres de la MA. Les études ont été faites en boucle ouverte et aussi en boucle fermée de vitesse 

Nous avons par la suite testé la robustesse du RAFL vis-&-vis de la variation de la résistanci 
rotorique. Les essais extensifs avec Ies valeurs de résistance rotorique de 50% et 150% de Si 

vaieur nominale montrent que le RLF est plus robuste que Ie régulateur PI et que RALF es 

beaucoup plus robuste que le RLF. C'est donc qu'avec la commande adaptative, nous avoni 

achevé aussi une robustesse partielle vis-à-vis Ia variation de la résistance rotonque. Les cou 

rats  sbtoriques sont cependant plus èlevés quand la résistance rotorique utilisk dans l'algo 

rithme de commande diare de la résistance réelle de la MA. Nous avons alors proposé ui 

estirnateur de cette dsistance en utilisant la logique floue. Cet estirnateur traite Ies informa 
tions calculées ii partir de Ia vitesse de rotation, des courants et tensions statoriques. Les resul 

rats de simulation montrent I'efficaci~ de cet estimateur. La commande vectorielle optimali 

est alors obtenue et le rapport couple/courant est ainsi maintenu ii la valeur maximale corres 
pondante A un couple de charge donné. 



CONCLUSION GÉNÉRALE 

SOMMAIRE ET COMMENTAIRES 

Deux problèmes majeurs liés à la commande de MAS ont été examinés dans cette these. Ces 

deux problèmes concernent la robustesse vis-à-vis des variations des conditions de fonctionne- 

ment et la robustesse par rapport aux variations des paramètres de Ia MA. Pour résoudre ces 

deux problèmes, le principe de la logique floue a été utilisé dans les algorithmes proposés avec 

la commande adaptative de vitesse et avec l'estimation de la résistance rotorique. 

Dans le premier chapitre, nous avons survoié les aspects actuels de la commande de machines 

asynchrones et défini l'approche utilisée pour résoudre les probkmes identifiés. La modélisa- 

tion de la MA en référentiel synchrone d-q a été effectuée. La discrétisation du modèle est un 

travail approfondi afin d'obtenir la fois un modèle discret avec une grande précision et un 

temps de calcul réduit. Ce modèle discret est tri3 utile dans les études de comportement de la 

MA par simulation, dans la conception de l'estimateur de flux rotorique, et dans la conception 

des régulateurs par logique fioue et l'estimateur par logique floue dans les chapitres subse- 

quents. Les p ~ c i p e s  de la commande vectorielle ont par la suite eté bri&ement resumés afin 

de mettre en évidence ces techniques de commande standard pour les machines AC. Les pro- 

blèmes rencontrés dans la commande de MA ont été identifiés et les solutions ont été résu- 

mées. Cette étude bibliographique nous a permis de bien situer notre travail dans le contexte 
actuel de la commande de MAS et de justifier notre objectif de travail. 

L'approche de commande par logique floue a eté choisie dans la thèse. C o r n e  il s'agit d'une 

méthode de commande nouvelle, les notions de bases ont été présentées au début du chapitre 

2. Les principes de la commande par logique floue ont été introduits tout en raisonnant notre 

choix de cette méthode pour commander les MA. Un RLF est par la suite conçu étape par 

étape pour la boucle de vitesse. La configuration du système en utilisant le modtle &rit dans 

le chapitre 1 a été produit avec une discussion sur les méthodes de simuIation. Les dsultats de 



simulation sous plusieurs conditions de fonctionnement ont été rapportés, qui démontrent que 

les performances d'un RLF surpasse un réguIateur conventionnel de type PI sur l'aspect consi- 

dérC, c'est-&-dire la robustesse par rapport aux variations des conditions de fonctionnement tel 

que la charge et le moment d'inertie. LRs essais extensifs sur le RFL conçu a cependant montré 

qu'un RLF, malgré que plus robuste qu'un PI, ne peut pas assurer une haute performance lors- 

que les conditions de fonctionnement changent sur une tres grande plage. Une fome de com- 

mande adaptative est donc souhaitable. 

Les conclusions du chapitre 2 nous ont motivd & investir dans la commande adaptative par 

logique floue, qui est le contenu du chapitre 3. Les principes de la commande adaptative classi- 

que ont d'abord étk résumés et discutks. Les techniques de commande adaptative par logique 

floue ont par la suite Cté analysées. Les avantages, inconvénients et une comparaison sur le 

plan d'implantation ont été soulignt5s. Nous avons choisi la commande adaptative avec un 

modèle de reference dans le mécanisme d'adaptation qui est en parallele avec le RFL direct 

conçu dans le chapitre 2. La conception du mécanisme d'adaptation a été etudiée. Les resultats 

de simulation montrent que le RAtF est très robuste par rapport aux variations de la charge et 

du moment d'inertie et qu'il donne une performance supérieure ii ceile d'un RLF. La simplicitC 

et I'efficaci~ de cet algorithme ont également été confirrnkes. 

Dans le chapitre 4, par expérimentation, nous avons validé Ies conclusions et les résultats de 

simulation des chapitres 2 et 3. Les résultats expérimentaux sont rapportés et analysés. Ce cha- 

pitre a commencé par une description des dispositifs. L'identification des paramétres électri- 

ques de la MA et des paramétres mécaniques du groupe nous a tenu une attention importante 

parce que nous utilisons une machine synchrone comme la charge de la MA et une machine 
CC avec une grande roue d'inertie comme un "variateur de moment d'inertie" pour le système. 

Les mesures et les calculs sont donnés dans I'annexe A. Les paramétres mesurés sont utilises 

dans la simulation des chapitres 2 et 3 et aussi dans l'algorithme de l'implantation. Pour corn- 

mander les courants, nous avons conçus trois régulateurs h hystérésis, qui donnent des répon- 

ses instantanées de courants. Nous avons aussi décrit l'environnement de travail, qui se 

compose d'un système de développement avec DSP TMS320C30 (avec quelques logiciels 

accompagnés), d'un processeur vectoriel AD2S100, un circuit d'enirée/sortie et une carte 

d'acquisition de données. Les essais ont &té effectués sous plusieurs conditions de fonctionne- 

ment au niveau de consigne, de charge, de coefficient de frottement et de moment d'inertie. 

Afin de comparer les performances, les trois régulateurs (RAFL, RLF et PI) ont et6 testés sous 

les mêmes conditions. Les réponses de ces régulateurs sont comparées graphiquement et en 

utilisant plusieurs indices de performances. 



Dans Ie chapitre 5, nous avons conçu un estimateur de résistauce rotorique par logique floue. 
La question de sensibilité du système de commande aux variations des paramerres de la MA a 
eté analysée au début du chapitre. Nous avons porté notre attention sur I'inffuence de la résis- 
tance rotorique parce qu'elle varie Ie plus en fonction de la température parmi les paramètres 
de la MA. Les études ont Cté  fait en boucle ouverte et aussi en boucle fermée de vitesse. Nous 
avons par la suite testé la robustesse du RAFL vis-à-vis de la variation de la résistance rotori- 
que. Les essais extensifs avec des différentes valeurs de résistance rotorique montrent que le 
RLF est pIus robuste que le régulateur PI et que RALF est beaucoup plus robuste que le RLF. 
C'est donc qu'avec la commande adaptative, nous avons achevé une robustesse partielle vis-à- 
vis la variation de la résistance rotorique, à la fois avec la robustesse totale envers des varia- 
tions de charge et de moment d'inertie comme démontré aux chapitres 3 et 4. Les courants sta- 
toriques sont cependant plus tlevés quand la résistance rotorique utilisée dans l'algorithme de 
commande diffère de la résistance réelle de la MA. Nous avons alors proposé un estimateur de 
cette r6sistance en utilisant Ia logique floue. Cet estimateur traite les informations calculées à 

partir de la vitesse de rotation, des courants et tensions statoriques. Les résultats de simulation 
montrent l'efficacité de cet estimateur qui possede une b 0 ~ e  convergence et ne depend pas de 
valeur initiale utilisée dans l'algorithme de commande vectorielle. La commande vectorielle 
optimale est alors obtenue et le rapport couple/courant est ainsi maintenu à la valeur maximale 
correspondante à un couple de charge donné. 

Nous résumons les résultats et les contributions principales de notre travail: 
le modèle discret de la MA est universel et très utile pour la simulation; 

les régulateurs à hystérésis de courants conçus sont fiables; 

la méthode d'&iluation de performance est originale. Eue se compose de 2 Ctapes : 
étabiir les memes eponses de reférence pour tous Ies réguIateurs et calculer les 
indices de performance; 

le RFL est plus robuste que le régulateur conventionnel; 

le RAFL donne une haute performance sur une très grande plage de variation des 
conditions de fonctionnement; 

la partielle robustesse envers la variation de la résistance est aussi obtenue par la 
commande adaptative de vitesse par logique floue; 

l'estimateur de résistance rotorique par logique floue est un des nos travaux originaux. 
il est très efficace et nous garantie une commande vectorielle optimale. 

les algorithmes sont testés par simulation et validés par implantation sur un banc 
d'essai contrôlé par un DSP TMS320C30 sous plusieurs conditions de 
fonctionnement. 



COMPARAISON AVEC LES AUTRES TRAVAUX RÉCENTS 

Tel que mentionne dans le chapitre 1, les travaux dans la commande des MA par logique floue 
n'ont été pas nombreux au moment où la thèse a commencé. Nous avons noté dans la liste dt 
références quelques travaux récents publiés dans les revues ou dans les comptes rendus de con. 
ferences. Ces travaux résolvent principalement le problème de l'estimation de résistance roto 
nque 11531-[159]. Nous allons comparer notre résultats avec deux travaux panni eux, où le! 
auteurs ont aussi utilise la logique floue. 

Liaw et al. [155] ont propos6 un schkrna de commande adaptative par logique floue pour calcu 
ler la pulsation de glissement. Ce mécanisme est activé en régime permanent et il a la capacitt 
d'adapter à Ia variation de la résistance rotorique. Il semble que les résultats ex péri ment au^ 

obtenus sont tri3 intéressants. Mais selon notre opinion, il est difficile de justifier cette appro. 
che. Dans cet article, le bloc d'adaptation traite 2 signaux d'entrée, l'une est la variation de 
courant statorique, l'autre est l'erreur de vitesse. Le deuxieme signal est cependant difficile 2 

détecter parce que la commande de vitesse en boucle fermée nous garantit une erreur de vitesse 
pratiquement nulle quelque soit la variation de résistance rotorique. 

Zhen et Xu [IS9] ont proposé un schkma adaptatif bas6 sur la modification des centres dee 
fonctions d'appartenance de sortie. C'est une alternative intéressante de la commande adapta- 
tive par Iogique fioue. En comparant les fig 11 et 12 de cet article avec nos resultats obtenus 
dans les chapitres 3.4, et 5, nous pouvons constater que notre approche donne nettement une 
meilleure performance en poursuite. De plus, l'ondulation de courant i4, est plus petite avec 
notre stratégie. 

TRAVALX FUTURS 

Ce paragraphe a pour le but de dresser des travaux ou algorithmes qui pourraient être amblio- 
rés: 

11 serait fort intéressant de continuer ii implanter l'algorithme de l'estimation de la 
résistance rotorique que nous avons proposé et testé dans la chapitre 5. En fait, une 
grande partie de ce travail a Cté déjii faite : capter les signaux de tensions statoriques 
(voir chapitre 4 et annexe F), programmation pour le DSP. Nous avons même fait 
fonctionner la MA en régime permanent pendant 15 minutes pour observer 
l'évolution de la fonction F. La variation de cette dernière n'a pas Cté aussi grande que 
prévue. Ceci est dû au fait que nous n'avons pas chargé la MA suffisamment pour 



éviter l'échauffement excessif de l'onduleur. Ii serait mieux d'utiliser une MA h rota 
bobiné pour tester l'algorithme d'estimation parce que nous paumons change: 

rapidement la résistance rotorique à I'aide des résistances auxiliaires connectées ai 

rotor de la MA. 

il serait intéressant d'effectuer une comparaison entre notre approche avec les autre! 

méthodes de La commande par logique Boue. Nous avons dej& testé par simulation ur 
algorithme basé sur la modification les gains d'un RLF (les résultats n'ont pas éti 

rapportés dans la thèse). Nous poumons implanter cet algoritfime et compare1 

expérimentalement avec les résultats de notre méthode. Ce travail est à continuer. 

Ii serait aussi intéressant d'étudier la stabilité d'un RFL. Nous pourrions utiliser deux 

critères de stabilité (critère de Popov et critère de Lyapunov) dans notre étude. Nous 

poumons en consCquence Ctablir un guide de conception qui  permet d'obtenir un RLF 
de haute performance tout en assurant une bonne stabilité. 
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ANNEXE A 

DÉTERMINATION DES PARAMÈTRES DU MOTEUR 
ASYNCHRONE 

A.l Détermination des parametres électriques du moteur asynchrone 

En considérant le moteur asynchrone comme un transformateur oh le secondaire tourne avec 
la vitesse mecmique, nous pouvons le modkliser tel qu'dustrk la fig. A.1. Dans cette figure, 

les indices, et repdsentent respectivement les parambtres du stator et du rotor et g est le glis- 
sement. A partir du circuit equivaient, nous voyons 6 parametres élecûiques 3 déteminer. 

Figure A.1 Schéma monophasé équivdent en étoile du moteur asynchrone. 

Pour obtenir ce schema monophas6 &quivalent en etoile, une des suppositions principale etait 

que le flux est sinusoïdal; les harmoniques sont donc aégligt5es. Par conséquent, nous pouvons 
considém que le circnit magnetique est Linéaire, que les pertes fer sont proportiomtks au flux 



principal et que la saturation est ntghgée. Si nous considérons la variation de la valeur actuelle 
de résistance rotorique, l'analyse devient très compliquée. En fait, dO à I'effet de peau et 

dépendant du type de machine, cette demikre peut varier jusqu'8 50% de sa valeur nominale. 
En conséquence, même si 6 paramètres électriques sont considérés comme constants, le circuit 
équivalent à la fig. A.1 est une approximation [5].  

Les paramttres indiques sur Ies pIaques signaletique des machines sont iIlustr6s aux figures 

~ Lab-Volt SQUIRRIEL INDUCTION MOTOR 

k W  2 
rlrnin 1770 
VOLT AC 120/208 
F.L. AMPS 15-2/83 
PHASES 3 
Hz 60 

SERVICE S l/CONT 
COS@ 0.77 
ENCLOSURE OPEN 
O C  RISE 80 
AMB O C  40 
INC. CLASS B 

Figure A.2 Plaque signalétique du moteur asynchrone. 

Lab-Volt SYNCHRONOUS MACHINE EMS 8507 

r/min 1800 
VOLT AC 1201208 
PHASES 3 
Hz 60 
EXIT (V DC) 120 

MOTOR 
kW 2 
F.L.AMPS 11.8/6.8 
COS@ 1 
AMPS DC 1 

SERVICE SlKONT 
ENCLOSURE OPEN 
O C  RXSE 8 O 
AMB O C  40 
INC. CLASS B 

ALTERNATOR 
kVA 1.5 
F.L. AMPS 7.3/4.2 
COS@ 1 
AMPS DC 0.9 

Figure A.3 Plaque signalétique de la machine synchrone. 



Test ti vide 

Dans cet essai, nous avons branché les enroulements du stator de MA en triangle en raison 

décrite dans le paragraphe 4.1.1 du chapitre 4 et alimenté le moteur par la tension nominale. 

Les résultats de mesure ont été rapportés au tableau A.1 (premiere ligne). 

Tableau A.1 Mesures avec l'essai vide MA. 

La puissance à l'entrée représente les pertes fer et pertes de rotation (dues au frottement la 

ventilation). La séparation des pertes de rotation et des pertes fer peut être réalisée à l'aide d'un 

test simple. Dans l'essai à vide, nous diminuons progressivement la tension à l'entrée en nous 

assurant que la vitesse reste sensiblement constante. Dans cette condition, les pertes de rotation 

sont constantes, tandis que les pertes fer diminuent, parce que la densité de flux est proportion- 

nelle à la tension. À tension nulle, les pertes fer s'annulent, et il ne reste que des pertes de rota- 

tion [5 ] .  Nous pouvons déduire les pertes de rotation par extrapolation: à partir des mesures 

dans le tableau A.1, nous traitons les pertes à l'entrée en fonction de la tension appliquée au 
carré. En prolongeant la courbe jusqu'à la tension nuiie, nous avons la valeur des pertes de 

rotation, tel qu'illustrt 2i la fig. A.4. La valeur des pertes de rotation sera utilisée plus loin pour 
calculer Ies paramisres mécaniques. 



Figure A.4 L'extrapolation de pertes de rotation de la MA. 

Test d rotor bioqud 

Dans cet essai, nous avons tranquillement augmente la tension appliquée au stator en bloquant 
le rotor du moteur et en nous assurant que le courant statonque ne dépassait pas beaucoup de 

sa valeur nominale. Les résultats de mesure ont été rapportes au tableau A.2. 

Tableau A.2 Mesures avec l'essai rotor bloqué. 



Mesure & dsisknce slatorCque 

Figure A.5 Mesure de résistance statorique. 

Nous avons mesuré la r6sistance statorique par la méthode appropri6e en utilisant Ia connexior 
sur la fig. AS. Les mesures ont Cté effectuées "il chaud" et sont présentées au tableau A.3. k 
valeur moyenne de Ia résistance statorique du schéma monophase équivalent en étoile est de 

Tableau A.3 Mesures de résistance statorique. 

Calcul des paraméîres du schéma monophasé équivalent en étoile 

Figure A.6 Transformation des schémas: a) schéma de montage en triangle; b) schéma 
équivalent en étoile 

Nous travaillons avec Ie moteur couplé en triangIe, tandis que le schéma équivalent utilisé (fig. 

A. 1) est en étoiIe. Afin de calculer des paramètres de ce schéma, il nous faut effectuer une 



transformation te1 qu'indiqué sur la fig. A.6. Vu de I'extérieur, la tension Us et le courant I, ni 
changent pas, ce qui impose en conséquence un changement des param$îms d'une phasc 
(résistances, inducrances) dans le schéma équivalent. 

A partir de mesures rotor bloque, nous avons : 

1 
CC 263 O 

%c 
= arccos = arccos = 63.278 

f i - w  + r  
SCC SCC 

f i  - 21.8 . 15.49 

La tension d'un phase dans Ie schéma équivalent fig. A.6 b) est 

v -coscp 
Rs+Rr = scc 

cc - 12.59 - ~0~63.278' = - 
I 
SCC 

15.49 

SCC 

En utilisant Ia hypothése X, = X, nous avons : 

La résistance rotorique réflechie au stator se déduit : 

R = 0.365 - 0.197 = 0.168Q r 

À partir de mesures h vide, nous avons : 



En utilisant le diagramme vectoriel pour Ie moteur asynchrone, nous avons: 

2 
 es^ = J(vo - Rio cos qo -  sin^^) + (xSb corPo - ~ ~ l g  sin%) = 66.34V 

R = Eso - - 
c I coscpo 

66'34 = 62.81R 
O 8.07 cos 82-48' 

X = E S o  - - 66.34 = 8.29Q 
m I singo O 8.07 sin 82-48' 

Finalement, l'inductance propre du stator et du rotor sont : 

En r6sumt. nous donnons les valeurs correspondant aux éléments dans la figure suivante : 

Figure A.7 Schkma monophase equivalent en etoile avec les valeurs des pararn&es. 



A.2 Détermination des paramètres mécaniques 

Paramètres mdcaniques de la MA 

Le couple dQ au frottement a pour forme générale : 

T rot = K o + f - a  

où Ko est le coefficient de frottement sec et f coefficient & frottement visqueux. 

En considtrant Ko comme négligeable, les pertes de rotation (pertes mécaniques) dues au frot. 

tement se cdculent ainsi : 

P = f - R  
2 

rot 

A partir des essais & vide avec la MA et en utüisant la figure A.4. nous pouvons deduire le 

coefficient de frottement de la MA : 

P rot - 3 5 2 
f l = - -  2 = 0.00097kgm /s 

A noter que c'est une valeur approximative du coefficient de frottement, parce que le coeffi- 

cient de frottement sec Ko n'est pas nul en r6alité. Connaissant le frottement fi, le moment 

d'inertie du groupe peut être facilement calculé à l'aide de l'essai de "lâcher" : lorsque le 

moteur a tourné à pleine vitesse (à vide), nous avons coupé I'alirnentation, ce dernier a ralenti 

Librement et la vitesse a été enregistree à la fig. A.8. 

À partir du graphique A.8, nous pouvons determiner le moment d'inertie de la MA au point de 

fonctionnement proche de t = O : 



Figure A.8 Évolution de la vitesse lorsque l'essai de "lâcher" avec MA. 

Paramètres mécaniques du groupe (MA + MS) 
De même maniere, nous pouvons determiner les paramètres mecanique du groupe oh la MS est 
couplee mecaniquement avec la MA. Le courant de dkmarrage & vide dans ce cas est plus 
grand que le celui de demarrage à vide avec la MA seule. Pour cette raison, nous avons con- 
necté les enroulements statoriques de la MA en etoile. Les mesures & vide sont domees dans le 
tableau A.4 

Tableau A.4 Meswes avec l'essai & vide MA + MS. 



Esgai a vida: MA + MS 

1 O000 
Tension c a m e  (9) 

300 

ZJ s250 

e 200 
43 
8 
5 
O 

150 
+ C 

f - 
SI 
3 100 

D n 

50 

Figure A.9 L'extrapolation de pertes de rotation du groupe (MA + MS). 
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Le coefficient de frottement se déduit en utilisant la fig. A.9 : 

P rot f 2 = - =  138 = 0.00389kgrn 2 /s 
2 

( 1 7 9 8 - g )  

A partir du graphique A.10 lorsque l'essai de "lâcher" du groupe (MA + MS), nous pouvons 
determiner le moment d'inertie du système au point de fonctionnement proche de t = O : 



Figure A. 10 Évolution de la vitesse lorsque l'essai de "lacher" (MA + MS) 

Paramètres mécaniques du groupe augmenté (MA + MS + MCC) 

Pour compléter le calcul des paramktres des machines utilisées (voir fig. 4.2), nous avons fail 
les essais vide pour le cas où les trois machines (MA, MS, MCC) sont couplées ensemble. 
Les enroulements statoriques de la MA sont connectés en étoile. Les mesures sont donnkes au 
tableau AS. La courbe des essais de ilcher est sur la fig. A.ll. 

Tableau AS Mesures avec l'essai B vide MA + MS + MCC. 



r -- 
T E K T R O N I X  2 2 3 8  

E a ~ i i v i d m :  MA + MS + MCC 

r r nui=: I . l e su  

Figure A.12 L'extrapolation de pertes de rotation du groupe augmenté (MA + MS + MCC). 
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Figure A. 11 Évolution de la vitesse lorsque l'essai de "llcher" (MA + MA + MCC). 



En utilisant h fig. A.12, nous avons le coefficient de frottement : 

A partir du graphique A.11, nous pouvons déterminer le moment d'inertie du système aug- 

menté: 

Les paramètres électrique et mécanique calculCs sont rapportés dans le tableau 4.4 du chapitre 
4. 

A 3  CalcuIs des valeurs nominales 

Calcul du courant Idr 

La composante I* du courant statorique dans l'axe d peut être calculée à partir de l'essai à vide 

(tableau Al) ,  où I, = 8.07 (A), dont la valeur crête est : 

Étant dome que le couple de charge était nul et connaissant les pertes de rotation (fig. A.4). 

nous avons l'équation suivante pour l'essai à vide en régime permanent: 
n 

Or, nous avons: 

Les deux équations précedentes nous permettent de calculer I* = 11.41(A). 

Caicul du flux nominal 

La valeur nominale du flux rotorique se calcule selon l'expression : 



La valeur nominale du courant IV : 

La valeur nominale du couple Clectromagnétique s'obtient: 
'3 

3 L~ 
m 3 0.02296 

2 
i s i  = - . 2 .  

Te = ?'Pl. r- ds qsn 2 0.022 
- 11.41 - 18.22 = 14.944 rr 15Nm 

r 

Calcul de la iimite de courant 

I1 est indispensable de limiter le courant statorique pour protéger le moteur et l'onduleur. Le 
catalogue du composant IRFK2D450 indique que la valeur maximale de courant continu du 

drain est de 25 A h la température de 2S°C (voir Annexe B), et que cette valeur descend h 14 A 
pour la température ambiante de 100°C. il nous faut prendre une valeur intemi6diaire de 

l6A-17A comme Ia valeur lirnitte. 

Étant dome que le courant nominal de la MA est de 15.2A' nous d o n s  limiter le courant de 

l'onduleur à cette valeur: 

I = I = 18.22A qslim qsn 
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U t  recognised E78996. 
- Eleetncally lsolated Base Plate. 

Easy Assembly into Equiprnent. Ï 
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Part Numbering 

HM-pak Module. 
Number of amis of brldge. 
D - Fast swltching. 
F - Oscillation resistant for sensitive applications. 
Voltage =dû:- 054 - 60V 

150 - 10ov 
250 - 200V 
350 - 400V 
450 - 500V 
CS0 - 600V 



Figure B.l Montage du bloc logique. 



Figure B.2 Montage du driver IR 2110, 



b 

Figure B.3 Montage de protection. 



ANNEXE C 

RÉGULATEURS DE COURANT À HYSTÉRÉSIS 
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M m -  

Figure C.1 Schema du régulateur de courant & hysterésis. 



ANNEXE D 

CONVERTISSEUR VECTORIEL AD2S100 



0 ANALOG 
DEVICES AC Vector Proce 

FEATURES 
Complete Vector Coordinate Transformation on Silicon 
Mixed Signal Data Acquisition 
Three-Phase 120" and Orthogonal 90" Signal 

Transformation 
Three-Phase Balance Diagnostic-Homopolar Output 

APPLICATIONS 
AC Induction and DC Permanent 

Magnat Motor Control 
HVAC, Pump, Fan Control 
Material Handling 
Robotics 
Spindle Drives 
Gyroscopes 
Dryers 
Washing Machines 
Electric Cars 
Actuator 
Three-Phase Power Measurement 

Digital-to-Resolver & Synchro Conversion 

GENERAL DESCRWTXON 
The AD2S100 perforrns the vector rotation of the-phase 120 
degree or two-phase 90 degree sine and cosine signals by tram- 
ferring these inputs into a new refercnce firame whidi is conwiled 
by the digital input angle $. Two transfomis arc kluded in rhe 
ADZS 100. The first is the Clarke transforrn which compures 
the sine and cosine orthogonal components of a three-phase 
input. These signals represent reai and imaginary components 
which then form the input to the Park nansfonn. The Park 
uansfom relates the angle of the input signals to a teference 
frame conuoiied by the digitai input porc. T h e  digital input 
port is a 12-bit parallel b i n q  represenrarïon. 

if the input signals are represented by Vds and Vqs, respecuvely, 
wherc Vds and Vqs are the real and imaginary components, then 
the transformation can be descnbed as follows: 

Vds' = Vds Cos$ - Vqs Siné 
Vqs' = Vds Sin$ + Vqs Cos@ 

Where Vds' and Vqs' are the ourput of the Park transforrn 
and Sin$, and Cos$ are the values ïnccrrially derived by the 
ADZS LOO from the binary digital data. 

The input section of the device can be configured to acccpt 
either chree-phase inputs, two-phase inputs of a three-phase 
system, or two 90 degrec input signais. The homopolar ouput 
detecn the imbalance of a three-phase input only. Under nor- 
mal conditions, thii output wiil be zero. 

REV. A 
Information furnished by Analog Davices is believed to bs aaurate and 
raliable. However. no responsibility is assurnad by Analog Dwicss for its 
use. nor for any infringements of patents or other rights of third parties 
which may result from its use. No liceme is granted by implication or 
otherwisa under any patent or patent nghts of Analog Davices. 

FUNCTIONAL BLOCK DLAGR4M 

The digitai input section wiii accept a resolution of up to 
(AD2S100). An input data smbe signai is required to sy 
nize the position data and load this information into the 
counters. A busy output is provided to idenufy the conv 
status of the ADâS100. The busy pcriod reprcsents the r 
sion Orne of the venor rotation. 

Two anaiog output formars are avaiiable. A two-phase rc 
output hciiimtes multipk rotation blocks. Thrce phase f 
signas are avaiiable for use wirh a PWM inverter. 

PRODUCT HIGELIGHTS 
IIardwarc Peripitral for Standard MicrocontroUm a 
DSP Sptems 
?he AD2S 100 removes the time consuming cancsian m 
mations h m  digitai processors and benchmarks a specd 
provernent of 30:l on standard 20 MHz pmcessors. AD 
transformation Smt = 2 p (typ). 

Field Orientcd C o n m l  of AC and DC Brushless Moto 
The ADZS 100 accommodates aii  rIic necessary functions 
provide a hardware solution for ac vcctor control of indu1 
motors and dc bmhlcss morors. 

h t - P h a s e  Imbabcc Dcccc6on 
The AD2S100 can be uscd to senst overcurrcnt siruarior 
imbalanccs in a thrrt-phase systcm via rhc homopolar ou 

Rcsolver-to-Digital Converta Xnicrfricc 
The ADPSlOO pmvides general purpose interface for pos 
senson used in rhe application of dc bmMcss and ac ind 
motor conaol. 

OM Tœhnoiogy Wiy, P.O. Box 9106. Nomood, MA 02052-91M 
Td: 61713294700 Fax: 61713 



AD2S1 Oû-SPECIFICATIONS k = + 5 V * 5 % : V S s =  - ~ V ~ ~ % A ~ U D = O E ~ ~ O = O V ; T ~ = ~ I P C ~ O  
+85'C, unies otherwisa noted) 

- - . - 

SIGNAL INPUTS 
PWEPI, 2, 3,4 Voltage Level 
PWIPHI, 2, 3 VoIrage Levcl 
Input Impedance 
PWIPI, 2, 3 
P r n l ,  2, 3 
P r n I ,  4 

Gain 
PHm1,2 ,3 ,4  
PWIPHI, 2, 3 

VECTOR PERFORMANCE 
38 Input-Output 

Radius Error (Any Phase) 
Angular ~rror ' .  ' (PHIIP) 

(PWIPH) 
Mono tonicity 
Full Power Bandwidrh 
Small Signal Baadwidth 

- - . ~- 

ANALOG SIGNAL OUTPUTS 
PWOP1, 2, 3, 4 

Output Voltage3 
OffSer Voltage 
Slcw Rate 
Small Signal Step Response 

Output Resistancc 
Output Drive Cuncnt 
Resistivc Load 
Capacitivc Load 

STROBE 
Write 
Max L'~dace Rate 

BL'SY 
Pulse Width 
Von 
VOL 

DIGITAL INPUTS 
DB1-DB12 

VIH 
VIL 

Inpur Currcnt, 1, 
Input Capacicance, Cs 

CONVERT MODE 
(CONVL, CONV2) 

VIH 
VIL 

input Currcnr 
Input Capacitancc 

CONVERT LOGIC 

DGND VD D 

Mill TYP Max 

- 

% 
arc min 
arc min 

kHz 
kHz 

-- 

v P-P 
mV 
V b  
P 

R 
mA 
ks2 
FF 

IiS 

kHz 

Mode 1 Only (2 Phase) Sin & Cos 

P m ,  PHAPH INPUTS 
DC to 50 kHz 
Inputs = O  v 

1" input ro Semie co + 1 LSB 
(Input to Output) 

Outpuu to AGND 

PosinVe Pulse 

Conversion in Process 
IoH= 0.5mA 
IOL = 0.5 mA 

internai 50 kn PuII-Up Rcsistor 

2-Phase Orthogonal with 2 Inputs 
Nominal Input k e l  
3-Phase (O0, 120°, 240") with 3 Inpi: 
Nominal input k c l  
>Phase (O0, 12O0, 240") wirh 2 Inpu 
Nominal input Lcvel 



Parameter 1 Tm Max 1 Units 1 Conditions 

HOMOPOLAR O ü T P ü T  
HPOP-ûurput 

v~~ 
VOL 

HPREFREFERENCE 

POWER SUPPLY 
VDD 
vss 

XOTES 
'Angulu accuncy mcludes o&t and gain errors. Srauomry digitai inpur and maamum ïnaiog fmquuicy mpua. 
'Included in thc angutu c m r  is an aiiowancc for the addinonal m r  caused bg rhc phase dchy as a hinaion of input Bcquency. For uunptc, if 
fh'pv~ = 600 Hz. the contribution CO the crror duc ro phase delay k: 650 as x fmT x 60 x 360 = 8.4 arc minuta. 

'Ourput ~ b j e n  ro input voltage and pin. 

4 
1 

0.5 

100 

4.75 5 5.25 
-5.25 -5 -4.75 

4 10 
4 IO 

Spcciticauom in bo l f i cc  arc producnon tcsred. 
Specifianom subica IO change wirhout notice. 

RECOMMENDED OPERATING CONDITIONS 
Power Supply Voltage (+VDD, -VsS) ......... t 5  V dc f 5% 
Analog Input Voltage (PH/TPl, 2, 3,4) ...... 2 V rms + 10% 
Analog Input VoItage (PWPHl ,  2, 3) ...... 3 V rms + 10% 
Ambient Operatïng Temperarure Range 

Icdusvial (AP) ....................... 4 0 ° C  to + 8 5 T  

Vdc 
Vdc 
V dc 

kR 

V dc 
Vdc  
mA 
mA 

ORDERING GUIDE 

bH = 0.5 mA 
b ~ =  0-5 mA 
Homopolar Ourput-inremal 
ISoURCE = 25 pl and 20 kR 
to AGND 
Intemal Resistor with Exremal 
Capacitor = 220 nF 

Quiescent Currcnt 
Quicsccnt Currcnc 

ABSOLUE MAXIMUM RATINGS (TA = +2siCi 

VDo to AGND ....................... -0.3 V to 
....................... VSStoAGND +0.3Vt0 

+ i AGND to DGND ........................... - 
h a i o g  Input Voltage to AGND ............... VS! 
Digirai input Voltage co DGND ... - 4 . 3  V to VDD + 1 

Digiral Output Voltage to DGND ... -0.3 V to VDD + i 
Analog Ourput Voltage to AGND 

VSS-0.3VtoVDn+( ...................... 
AnaIog Ourput Load Condition (PWOPl, 2, 3, 4 

Sine, Cosû) ..................................... 
Powcr Dissipation ............................. 
Operating Temperature 

...................... Indusmai (AP) . 4 0 ° C  rc 
................. Storage Temperature -65'C ro 

............. i e a d  Temperarure (Soldering, 10 sec) 

Mode1 

.4D2S100AP 

CAUnON 
1. Absolure Maximum Ratings are thosc values beyond F 

darnagc ro the device may occur. 

2. Correct potariry voltages musc be maintaincd on the + 
and -VSS p h .  

Temperature Range 

40°C to + W C  

CAUTION 
ESD (elearostatic discharge) sensitive device. Elecnostatic charges as high as 4000 V readily 
accumulate on the human body and test equipment and can discharge without detection. 
Although the AD2S 100 features proprietary ESD protection circuiay, permanent damage may 
occur on devices subjected to hi& energy elearostatic discharges. Therefore, proper ESD 
precautions are recommended to avaid performance degradation or loss of functionality. 

Accutacy 

18 arc min 

Optiont 

P-44A 



- 
Pin 

STROBE 
VDD 
vss 
PHIOP4 
PHfOPl 
PWOP3 
PWOP2 
AGND 
p m 4  
PHIIpH3 
P m 3  
PWiPH2 
P m 2  
PHrnH 1 
P H m l  
vss 
HPREF 
HPOP 
HPFLT 
CONVI 
c o w 2  
COS 
SIN 
DB12 
DB 1 
VDD 
DGND 
BUSY 

Description 

Begin Conversion 
Positive Power Supply 
Ncgative Power Supply 
Sin (8 + Q )  
Cos (0 + Q)  
Cos (0 + 240" + Q)  
Cos (0 + 120° + Q )  
Analog Ground 
Sin 8 input 
High Level Cos (0 + 240") Input 
Cos (0 + 240") Input 
High Levtl Cos (0 + 120") input 
Cos (0 + 120") Input 
High Level Cos 0 Input 
Cos (8) Input 
Ncgative Power Supply 
Homopolar Reference 
Homopolar Output 
Homopolar Filter 
Select Input Format (3 Phase13 W K ~ ,  Sin 0 
Cos 01Input, 3 Phase12 Wirc) 
Cos Output 
Sin Output 
(DB 1 = MSB, DB12 = LSB 
Paralel Input Data) 
Positive Power Supply 
Digital Ground 
Conversion in Progtess 

Sqnd inpua h"iP and PHAPH on Pin Nos I I  uimugh 17. 
'90' orthogonal signais = Sin O, Cos 0 (Rnohra) = PH/IP4 and PWIPI. 
'hirce phase, 120'. het-WC s~gnnLc 
= Cos 8. Cos (0 + L20E), Cos (0 + 240"). 
= PHflPI, PHqP?. PHIP?. 
High k l =  PWIPHI, PWIPH2. PHIIPH3. 

%ce Phase, 120'. NO-wuc sigmk = Cos (0 + 120'). Cos (0 + 240') 
= PHflPZ, PWIP3. 

In aU casa ahcrc any of the anpur Pins 1 1  h u g h  17 arc not uscd, chey m u t  
be leh unconntcrcd. 



THEORY OF OPERATION 
A fundamental requircmcnt for high qualicy induction motor 
drives is that the magnitude and position of the rotaring air-gap 
rotor flux be Imown. This is nonnaüy carried out by measuring 
the rotor position via a position sensor and establishg a rotor 
refcrcnce frame that can be relatcd to stator currcnt coordinates. 

To generate a £lux componenr in the rotor, stator currcnt is a p  
plied. A build-up of rotor flux is conduded which m u t  be 
maintained by controliing the stator currcnt, id, parallei to the 
rotor flux. i 3 e  rotor flux m e n t  component is the magneming 
currcnt, &. 
Torque is generated by applying a m e n t  component which is 
perpendicular to the magnetizing current. This current is nor- 
maliy caiied the torque generating m e n t ,  Gs. 
To orient and conuol both the torque and flux stator m e n t  
vecton, a coordinate transformation is carried out to establish a 
new reference frame related to the rotor. This compltx calcula- 
non is carried out by the AD2S100 vector processor. 

Ta expand upon rhe vector operator a description of a single 
vector rotation is of assistance. ifit is considercd rhat the mod- 
d i  of a veaor is OP and that through the movcment of rotor 
position by +, we require the new position of this vector it can 
be deduced as follows: 

Let original vector OP = A (Cos 0 + jSIN 0) where A is a 
constant; 

so if OQ = OP @ ( 1 )  
and: d4= Cos 4 + iSin 4 

OQ = A (Cos (0 + Q )  + jSin (0 + 4)) 
= A  [Cos 0 Cos+-Sin0 Sin+ +;Sin 0 Cos4 + jCos0 Sin41 

= A [(COS 0 +]Sin 0) (Cos 4 + iSin $)] (2) 

Figure 1. Vector Rotation in Polar Coordinate 

The compluc: stator current vector can be rcpresuited as i, = i, 

placed by rectangular coordinates as 
. . 
1, = l* +& 

In this equation h, and h, represent the equivaient of a two- 
phase stator winding which establishes the sarne magnitude of 
MMF in a three-phase systcm. These inputs can be scen afier 
the t b p h a s e  to wo-phase aansformation in the ADZS 100 
block diagram. Equation (3) therefore represents a thtee-phase 
to two-phase conversion. 

To nlatc t h ~ e  stator cameni to tht rtfctmcc framt the 
m e n a  asnime rhe samt tcctangular coordinates, but ; 
rotatcd by the operator &, whcre @ = Cos + + iSin +. 
Hcrc the t a n  vector rotator cornes into play whcre the 
curent vector oin be rcprcscnced in rotor-based coordi 
vice versa 

The AD2S 100 uses &' as the core operator. Here Q repi 
the digitai position angic which rotates as the rotor movi 
tmns of the marhmiaticai function, it rotates the orchog 
and iqs componenrs as follows: 

ikl + ji& = (I* + jIqJ @ 
whcre &,', 4' = stator currents in the rotor rcfcrence h 

P = Cos+ +;Sm+ 

= (Ih + jIqJ (Cos + + jSin 4) 
The output h m  ttie ADZS100 raices rhc fonn of: 

id' = Id Cor 4 - IqI Sin + 
i& = Id, Sin + + IqI Cos + 

The manix equation is: 

COS + - Sin + r:i= rShQ  cos^ [:I 
and it is shown in Figure 2. 

Figure 2. ADZSlOO Vector Rotation Operarioi 



CONVERTER OPERATION 
The architecture of the AD2S100 is illusuated in Figure 3. The 
AD2S100 is configured in the forward transformation which ro- 
tates the stator coordinates to the rotor rcferuice frame. 

Fanvard Rotation 
In this configuration the 3+2$ Clark is bypassed, and inputs arc 
fed direccly into the quadrature (PHIIP4) and direct (PHI PI) 
inpurs to the Park nansfonn, c", whcrc Q is d e k e d  by the 
AD2S10OYs digitai input. Position data, Qy is loadcd into the in- 
put latch on the positive edgc of the suobe puise. (For detail on 
the timing, please refer to the "timing diagram.") The ncgative 
cdge of the smbe signi6cs that conversion bas commcnced. A 
busy puise is subsequently produced as data is passed from the 
input latchei to the Sin and Cos muitipliers. During the loading 
of the multiplier, die busy pulse remaias high to ensure sirnulta- 
neous serthg of Q in both the Sin and Cos registers. 

The negative cdgc of the busy pulse signifies that the mulapliers 
are sec up and the orthogonal malog inputs are muinplicd real 
time. The resultanr w o  outpurs are acccssed via the PWOPI 
(Pin 7) and PWOP4 (Pin 6),  altematively thcy can bc directly 
applied to the output Clark nansform. The Clark output is the 
vector sum of the analog input vector (Cod  (PH/OPI), Cos (0 + 
120°) (PH/OP2), Cos (8 + 240") (PHtOP3) and the digital in- 
put venor Q. 

For other contigurarions, please refer to "Forward and Reverse 
Transformarion. " 

CONNECTiNG THE CONVERTER 
Power Supply Connecdon 
The power supply voltages conneaed to VDD and Vss pins 
should be +5 V dc and -5 V dc and musc not be revened. Pin 4 
(VDD) and Pin 41 (VDD) should both be connected to +5 V; 
similarly, Pin 5 (VSs) and Pin 19 (Vss) should both be con- 
nccttd ro -5 V dc. 

It is recommended that dccoupling capaciton, 100 nF (ceramic) 
and 10 pl? (tantalum) or other high qualiry capacitors, are con- 
necred in parallel benvecn rhe power lime VDD, VsS and AGND 
adjacent to the converter. Separate decoupling capacitors should 
be used for each converter. The connedons are shown in Fig- 
ure 4. 

ANALOG SIGNAL INPUT AND OUTPUT CONNECTION 
Input Amdog Signais 
AU analog signai inputs to AD2S 100 arc voltagcs. There are r 
different voltage leveki of thrte-phase (Oo, 120a, 240') signai ii 
puts. One is rhe nominal Ievd, which is f 2.8 V de or 2 V rms 
and the corrcsponding input pins are PHIIPl (Pin 17), P m  
(Pin 15), PH/IP3 (Pin 13) and P m 4  (Pin 1 1). 

The hi& ltvcl inputs can accommodate voltagcs h m  nomina 
up to a maximum of IVDdVss. The corrcsponding input pins 
are PHlIPHl (Pin L6), PWIPH2 (Pin 14) and PHIIPH3 (Pin 
12). The homopolar output can only bc used in the thrce-pha! 
connecrion mode. 

The convmer can accept both two-phase format and threc- 
phase format input signals. For the twephase format input, th 
rwo inputs must be orthogonal to each othcr. For the thrce- 
phase format input, rhere is the choicc of using ail three inpuc! 
or using two of the three inputs. In the latter case, the third in. 
put signai wilt be gcnerated inttrnaily by using the informatior 
of adter two inputs. The hi& level input mode, howevtr, can 
only be selecicd with threc-phasdthrec-input format. AU these 
diffcrcnt conversion modes, inciuding nominai/high input leve 
and rwolthtee-phase input format can be selected using two se 
lea pins (Pin 23, Pin 24). The funcrions are summarizcd in 
Table 1. 

Table 1. Convarion Mode Se1 

D d p d o n  

2-Phase Onhogoilp1 with 2 Laputs 
Nominal input Lrvel 
3-Phase (O0, 1 20°, 240') with 3 Inputs 
NominaüHigh input Lcvcl* 
3-Phase (O0, 120°, 240') 6 t h  2 Inputs 
Nominal input Levcl 

7 h e  hi& lcvel inpur mode CUI oniy be wlecred Mrh MODEZ. 

DGND 

MODEI: 2-Phad2 Inpuu with Nominai Input Level 
In this mode, PH/IPl and PH/IP4 are the inputs and the Pins 
12 rhrough 16 must be left unconnectcd. 

VDD 

MODE2: 3-Phfuel3 Inputs with NomhdHigh Input Lcvel 
In this mode, eithcr nominal or high level inputs can be used. 
For nominal level input operation, PHAP1, PHAP2 and PWIP 
are the inputs, and there should be no connections to PHAPHl 
PHIIPH2 and PH/IPH3; similarly, for high lwel input opera- 
Son, rhe PHAPH1, PHAPHZ and PWTPH3 are the inputs, anc 
there should be no connections to P m 1 ,  PH/IP2 and PHIIP: 
In both cases, the PHIIP4 should be left unconneaed. For hi& 
level signal input operation, select MODE2 oniy. 

MODE3: 3-Phad2 Inputs with Nominal Input Level 
In this mode, P m 2  and PHAP3 are the inputs and the third 
signal will be gcnerated intcrnally by using the information of 
0th- KWO inputs. It is recommended that PH/IPl, PH/IPHl, 
PHIIPHL, PHm4 and PH/IPH3 should be left unconnected. 

Figure 4. ADZSlOO Power Supply Connecfion 



Output Analog Signais 
There are three forms of analog output h m  the AD2S100. 

SinICos orthogonal outpur signais arc derived from the Clark/ 
three-to-rwo-phase conversion beforc the Park angle rotation. 
These signals are avaiiabie on Pin 25 (Cos 8) and Pin 26 (Sin 
8), and occur before Park angle rotation. 

Three-Phase Output Si- 
(Cos (0 + $), Cos (+ + 0 + 120°), Cos ($ + 8 + 240a)), where 
g repracnts digital inpur angle. ?bese si- are available on 
Pin 7 (PWOPI), Pin 9 (PWOPZ) and P i  8 (PH/OP3), 
respectively. 

Two-Phase (Sin (0 + O), Cos (8 + $1) S i p t i s  
These represcnt the outpur of the coordinare transformation. 
These signais are available on Pi 6 (PWOP4, Sin (9 + 0)) and 
Pin 7 (PHIoPl, Cos (8 + @)]. 

HOMOPOLAR OUïPUT 
HOMOPOLAR Refcrence 
In a rhrce-phase ac sysrem, the sum of the &cc inputs ro the 
converrcr can be used to indicate whethcr or nor the phases are 
baianced. 

If VsUM = PWIPl + PMP2 + P M P 3  (or PWrPHl+ 
P W H 2  + PH/IPH3) rhis can be rewrinen as VsUM = [Cod, + 
Cos (8 + 120") + Cos (0 + 240°)] = O. Any imbaiances in the 
line will cause the sum VSUM f O. The AD2S100 homopolar 
output (HPOP) goes hi@ whcn VSuM > 3 x Vu. The voltage 
level at which the HPOP indicaces an imbalance is determined 
by the HPREF threshold, V,. This is set intemally at f 0.5 V dc 
(20.1 V dc). The HPOP goes high whm 

where V is rhe nominai input voitage. 

Wirh no extemal componena VSUM m u t  excecd f 1.5 V dc in 
order for HPOP to indicatc an imbaiance. The sensiuvity of the 
Uireshold can be rcduccd by connecring an exremal resistor be- 
rxcen HPOP and ground in Figure 5 where, 

REXT = R 
V, = V dc. 

Example: From the equipalcnt circuit, it can be seen t h  
dusion of a 20 id2 rcsistor wiU rcducc V, IO f 0.25 V dc. 
corresponds ro an imbalancc of kO.75 V dc in the inputs 

Homopoiar Fiterhg 
The equarion Vm = Cos8 + Cos (8 + 120') + Cos (8 + 
= O denotes an imbalance wben VmM + O. There are con 
howevcr, when an acnial imbaIance will occur and the cc 
tions as defincd by VmM wiU be valid. For example, if th 
phase was open &cuit whcn 0 = 90" or 270°, the first ph 
vaiid at O V dc. VSUM is valid, thcrefore, whcn Cos8 is clc 
In order to dctect an imbaiaoce 8 has to move away h m  
270°, i.e., when on a b h t t d  iine Cos 8 # 0. 

Line imbaiance is derencd as a funnion of HPREF, cithc 
by the user or intcrnaiiy set at k0.5 V dc. This conesponl 
dead zone when 4 = 90" or 270" + 30°, Le., VmhI = 0, 
rhercforc, no indicattd imbalance. If an extemal20 IrR rc 
is addcd, this haives V, and reduccs the zone ro f 15". NN~ 
urample only applics if the fint phase is dccached. 

ln order ro prcvent this falsc uiggering an exremal capaci 
nec& to be placed irom HPFILl to ground, as shown in 
5. This averages ouc the pcrcciveû imbdancc over a c o q  
cycle and will pnvent the HPOP bom aIrernatively indic; 
balance and imbalance ovcr 8 = O" to 360". 

For 

Note: The slower the input rotational speed, the larger thi 
constant required over which IO average the HPOP outpu 
of the homopolar output at slow rotational specds becomc 
impractical with respect to the inacascd rduc  for Cm. 

I 1 I ON0 - - - 
Figure 6. ADZSlOO Homopolar Output Connecrio, 

Figure 5. The Equivalent Homopolar Reference Input 
Circuitry 



TfMLYG UiAtiHAMS 
B u ~ y  Output 
The srarc of converter is indicated by die smte of the BUSY out- 
put (Pin 44). The BUSY output will go HI at the ncgarive edge 
of the STRûBE input. This is used to synchroaizt digital input 
data and load die digital angular rotation information into the 
device counter. The BUSY ourput wii i  remah Hl for 2 p, and 
go LO und rhe ncxr strobe negative edge ocam. 

Strobe Input 
The width of rhe positive S'IROBE pulse should be at least 
100 ns, in order to successfuiiy start the conversion. The maxi- 
mum kequuiq of STROBE input is 366 &, i.e., rhere should 
be at least 2.73 p from the acgative tdgc of one STROBE puIse 
to thc nexr rising edge. niis is iiiustratcd by rhe foiiowing Bm- 
ing diagram and table. 

Figure 7. AD2S100 Timing Diagram 
Noce: Digital data should be stable 25 ns before and &cl posi- 
tive saobe edge. 

TabIc II. ADZS 100 T i g  TabIc 

Parameter ( Min 1 Typ 1 Max ( Condidon 

STXOBE Pulse Widrh 
STROBE to BUSY f 
BUSY PuIse Width 
BUSY 1 ro STROBE f 
BUSY Pulse Rise Time 
with No L a d  
BUSY Pulse Rise Time 
wirh 68 pF Load 
BUSY Pulse Fall T i e  
widi No Load 
BUSY Pulse F d  Time 
with 68 pF L a d  

TYPICAL CRlCUTT CONFIGURATiON 
Figure 8 shows a typid circuit configuration for the AD2S 1 
in a three phase, nominal lcve1 input mode (MODE2). 

Figure 8. Typical Circuit configuration 

APPLlCAnONS 
Forraaid and RevcrseTransfonnation 
The AD25100 can pcrform borh forward and reverse transfo 
mations. The section "Theory of Operation" expiairis how th 
chip operares wirh the corc operator e**, which perfoms a fo 
ward aansformaàon. The reverse aansformation, e*, is not 
menrioned in rhe above sections of the data sheer simply to 
avoid the confusion in the functionality and pinout. However 
the reverse nansfomation is very usefui in many different apl 
cations, and the AD2S100 c m  be easiiy configured in a revcr 
transformation configuration. Figure 9 shows four diffcruit 
phase inpur/ourput connections for AD2S100 reverse tramfoi 
mation operation. 

3 PHASE- 3 P M E  

Figure 9. Reverse Transformation Connections 



dIn Figure 9, "-1" operator performs a 180' phase shift opcra- 
tion. It can be illustrated by a 2-phase-to-3-phase reverse uans- 
formation. An example is shown in Figure 10. 

b.8 

Figure 10. Two-Phase ro Three-Phase Reverse 
Transformation 

Field Oricnted Control of AC Induction Machine in a Rotor 
Flux Frarnc 
The architecture shown in Figure 11 identifies a simplified 
scherne wherc the AD2S 100 permits the DSP cornpuring corc 
to execute the motor conuol in what is normaiiy tenned the 
rotor refercnce m e .  This rcfercnce frame acmaiiy operates in 
synchronism with die rotor of a motor. This has signifïcant 
benefits regarding motor conaol c5ciency and econornics. The 

calcuiating p o w u  rcquircd in the rotor rcfercncc frame i 
cantly reduced because rhe mrrents and flux arc roratiq 
slip kequency. This permits calcuiaûons ro be carried 01 

t h e  M e s  of, 100 ps, or under by a fixed-point DSP. I 
mark timing in dis type of architecture can attain floatu 
speed ptoccssing wirh a fkd-point proccssor. Pcrhaps c 
est advanrage is in the case with which the rotor flux po! 
can be obtaincd. A large amount of cornpuration time is 
fore, rcmovcd by the AD2SlOO ~ e c t o r  processon duc ro 
splir architecnire shown in Figure I l .  Motor control sysi 
empioying one DSP to cvry out the carrcsian to poIar n 
mations rcquircd for vcctor conml arc, therefore, taskec 
addirional duties due to rhe fact that they nomally opcri 
the flux rcfcrence framc. 
The robusmcss of the conml ~pstun can &O be inmas, 
carrying out the control in rhc rotor referencc frame. Th: 
achieved rhrough the abiiity 10 incrase and improvc bot 
algorithm quality in nonlinear calcuiations atuibizred to I 

tizing inductance and rotor t h e  consranr for example. A 
increase in sampiing rime cm ais0 be conduded with chi 
tecnue by avoiding the additional cornpuring associated , 
number mca t ion  and rounding trron whidi rcduce thi 
to-noise reiection ratio. 

Y m n  
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CONTROL SOFWARE ADSP2101 

SPEED 
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Figure 11. Rotor Reference Frarne Architecture 



S W L E  StIP CONTROL 
In an adjustable-frequtncy drive, the conml suategy must cn- 
sure chat motor operation is resmcted to low slip h q u m c i c s ,  
r e s u l ~ g  in stable operation wirh a high power factor and a high 
torque pet stator ampere. Figure 12 shows the block diagram of 
simple slip conaol using the AD2S100. Here, the sIip aqutncy 
command rù .~ and the currenc amplirude command are sent to 
the miaoprocessar to generate two orthogonal signals, 1 II S i  9 
and 1 II Cos û herc (0 = q-) With the actuai shafr position angle, 
9, (resolver-tdigiral converter) and the orthogonal sipals kom 

0 SET - 
SUP - 

Figure 12. Slip Control of AC Induction Motor with 
AOZSlOO 

the @?, the AD2S100 generates the inverter kequency and am- 
plitude command into a three-phase format. The threc-phase 
sine wave reference currenrs are reproduced in ttie stator phases. 
For gcneral applicauons, both rhe steady-state and dynamic per- 
formance of this simple conaol schcme is satisfactory. For de- 
tailed information about rhis application, pIease rcfer ro the 
bibliography at the end of the data sheet. 

ADVANCED PMSM SERVO CONTROL 
Electronically commutated permanent magnet synchronous 
moton (PMSM) are used in high perfamiance drives for 
machine tools and robotics. When a field orientared control 
scheme is deployed, the r e s u l ~ g  brushiess drive has al1 the 
properties required for semo applications in machine cool fed 
drives, indusmal robots, and spindle drives. These pmperrics 
mclude large torque/ine~ia ratio, a hi@ peak torque capability 
for fast accelerarion and deceleration wich hi& tonional stiff- 
ness at standsdl. 

Figure 13 shows the AD2S100 configured for both forward and 
reverse transformations. This architemm concludes borh d u  
and torque current componenû independcntiy. The additional 
control of Vd (flux component) dows  for the implementation 
of field weakening schemes and maintenance of power factor. 

Figure 13. PMSM Servo Control Using AD2S100 

For more detaiied information, plcase rcfcr to the applicatio: 
note Tcctor  Conml Using a Single Vector Rotation Semici 
ductor for Induction and Permanent Magnet Moton." 

MOTXON CONTROL DSP COPROCESSOR 
AC induction motorç are superior to dc moton with respect 
sizdpowcr ratio, wcight, rotor inerria, maximum rotating vel 
ity, cf6ciency and cost for motor ratings greater than 5 HP. 
Howwcr, because of nonlincar and the higbly interactive mi: 
variable conaol smicturc, ac induction motors have bten Coi 
sidercd dBcult to control in applications dcrnanding variabl 
speed and torque. 

Field oricnuited conwl thcory and practice, under dcvelopn 
since 1975, has offcred the same level of conaol cnjoyed by i 
ditional dc machines. Practicd implementation of these dg@ 
r i h s  involves rhe use of DSP and microprocessor based 
architecrues, ï h e  AD2S 100 removcs the needs for software 
implementation of the rotor-tc-stator and wtor-10-rotor trar 
formations in the DSP or pP. The reduction in rhroughput 
times from rypically 100 p (pP) and 40 p (DSP) to 2 ps in- 
creases system bandwidths while also allowing additional fea- 
turcs to be added to the CPU. The combinarion of the &cd 
point mSP-2101 and the AD2S100, the "advanced motion 
conwI enginen shown in Figure 14, enables bandwidths prel 
ously attainable only through the use of floating point device: 

For more derailed information on the AD2S 100 veaor contr 
application and on rhis advanced motion conaol engine, plea 
tcfer to application notes "Veaor Control Using a Single Vec 
Rotation Semiconductor for Induction and Permanent Magn 
Motorsn 

MEASUREMEKT OF HARMONICS 
Three-phase ac power systems are widely used in power gene 
cion, transmission and elecnic drive. The quality of the electr 
ity supply is affcaed by harmonics injeaed into the power m; 
In inverrer fcd ac machines, fiuxes and currenû of various fie 
quencies are produced. Predominantiy in ac machines the 5tk 
and 7th hannonics are the most darnaging; their reaaion witk 
the fundamentai flux componcnt produces 6th harmonic torq 
pulsations. The subsequent pulsating torque output may resu 
in uneven motion of the motor, especially at low speeds. 

The AD2S100 can be used to monitor and dctect the presenc 
and magnitude of a particular hannonic on a thrce-phase line. 
Figure 15 shows the implernentation of such a scheme using t 
AD2S 100. Note, the a d  üne voltages will have to be scalec 
before applying to the thrce-phase input of the AD2S100. 

SelecMg a harmonic is achicved by synchronizing the rotatio! 
fiequenq of the park digital input, 0, with the frcquency of th 
fundamental flux cotnponurr and the integer harmonic selectc 
The update rate, r, of the couuters is detamined by: 

He*, r = input dock pulse rate (pulses/second); 
n = the order of harmonics to be measured; 
o = fundamental angulat frequeacy of the ac signal. 



Figure 14. Advanced Motion Control Engine 

n i e  magnitude of the n-di harmonic as wcll as the hndarncntal 
component in the powcr linc is represented by the output of the 
low-pass 6iter, ak. In concert with magnitude of the b o n i c  
the AD2S100 homopolar ourput will indicare whcther the 
three phases arc balanced or not  For more details about this 
application, rcfer to the relatcd applicarion note iisted in the 
bibliography. 

Figure 15. Harmonics Measurement Using ADZSlOO 

MULTIPLE POLE MOTORS 
For mulu-pole moror applications whae a single spccd molvcr 
is used, the ADZS IO0 input has to be codgurcd to match the 
elecmcal cycle of the resolvcr with the phasing of the motor 
windirigs. The input to the AD2SlOO is rhc ourpuc of a resolver- 
ro-digital convencr, cg., PJ32SSOA series. The paralicl ourput 
of die convcrrcr needs to bc muluplicd by Y', whett 
n = rhc numbcr of pole parts of the moror. In pmchce this is 
implementcd by shifcing die parallcl output of h c  convcnet lcfi 
relative to the number of pole pairs. 

Figure 16 shows the generic coniïgurarion of the AD2S80A with 
the AD2S100 for a rnotor with n pole pais.  The MSB of rhc 
AD2S100 is connected to MSB-(n-1) bit of the AD2S80A digi- 
tal output, MSB-1 bit to MSB-(n-2) bit, . . ., LSB bit to LSB 
bit of AD2S80AY etc. 

Figure 16. A General Consideration in Connecting I 
Converrer and ADZS 100 for Multiple Pole Motors 

Figure 17 shows the AD2S80A configurcd for use with a fi 
pole motor, where n = 2. Using the fonnuia described the 
is shifted lcfi once 

Figure 17. Connecting of WD Convefler AD2S80A ai 
ADZS 7ûû for Four-Pole Motor Application 



DIGITAL-TO-RESOLVER AND SYNCHRO CONVERSION 
The AD2S 100 can be configurcd for use as a 12-bit digitai-to- 
resolver (DRC) or synchro convuter (DSC). DRCs and DSCs 
are used to simulate the olitputs of a rcsotvcr or a synchro. The 
sirnulared ourputs are represenred by the nansforms oudined 
below. 

Resolver Outputs 
AsinotcosQ 
Asinot.sinQ 

Synchro Outputs 
Asinwt.sinQ 
Ashotsin (Q + 120") 
Ashot.sin (Q + 240') 

wherc: An*nw = 5xed ac refcrcncc 

Q = digital input angle, i-e., sbaft position 

The waveforms are shown in Figures 18 and 19. 

- - - - - 
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Figure 18. Elecrrical Repreçentafion and Typical Resolver 
Signals 

Figure 19. Elecrrical Represenration and Typical Synchro 
Signals 

Cox6gurhg the ADâSlOO for DRC and DSC opcranon is d 
bp the following. 

DRC-Mut Select Mode 1 
inputs P m 4  Pin 11 AGND 

PHIIPl Pin 1 Rcfercnce Asinot 
Outpua PHIOP1 Pin 7 Asinot Cos@ 

PWOP4 Pin 6 Asinot Sin$ 

DSCMurt Sciect Mode 1 
inputs PWIP4 Pin II Refercnce Asinot 

P M P l  Pin17 AGND 
Outputs PHlOPl Pin 7 -Asinut Sin$ 

PHIOP2 Pin 9 -Asinut Sin (4 + 120") 
PWOP3 Pin 8 -Asinut Sin (Q + 240") 

NOTES 
1. Vaiid idonmûon ü only d t b l t  &a l e  snobe puise and BUSY gu 

For more informarion on DRCs s u  the AD2S651ADZS66 data &cet. 
2. To c o m a  for invase phzriDg of h e  DSC ourpuo the rcfacncc shouii 

invartd, oc the MSB cm be invarcd. 

APPLICATION NOTES LIST 
1. "Vector Conml Using a Single Vecror Rotation Semicond 

tor for Induction and Permanent Magnet Morors," by F. 1 
Flett, Analog Devices. 

2. "Gamana - DSP Vector Coprocessor for Brushless Motor 
ConwI," by Analog Devices and Infosrj Manufacruring 
System. 

3. "Silicon Conrrol Algorithms for Bmhiess Permanent Mag 
Synchronous Madiines," by F. P. Rea. 

4. "Single Chip Vector Rotation Blocks and induction Moto1 
Field Orientcd Conaol," by A. P. M. Van den Bossche an 
P. J. M. Coussuis. 

5. "Thrcc Phase Mcasuremcnts with Vcnor Rotation Blocks 
Mains and Motion Conrrol," P. J. M. Cousscns, ct al. 

6. "Digital to Synchro and Resolver Conversion with die AC 
Vector Proccssor AD2S100," by Demis Fu. 

7. "Eqerimerit widl the .W?S100 Evaluation Board," by 
De& Fu. 

OUIZINE DIMENSIONS 
Dimensions l o w n  in incha and (mm). 

44-Lead Plastic Wrd Chip Carria (P-44A) 
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PROCESSEUR DSP TMS320C30 



1 MS~ZCJG~O Real-Tirne System 
wilt~ Development Support 

PART #600-0 

TMS32ûC3û 6 t h  floating point Digital Signal 
Rocessor. 
DSP-LINK System Expansion Interface. 
128 Kwords (32-bit) Fast SRAM supplied. 
S K w o r d  on-board memory capaaty. 
Memory Expansion Connecter for full-memory 
daughter board. 
Two high-speed &bit ADCç and DACs. 
Two 8.3 Mbp; general purpose seriai ports. 
IBM PC/AT 16-bit bus interface with full DMA. 
Monitor software indudes singlestep, breakpoint, 
code disassembiy and fuii-speed operation. 
SPOXM DSP operating system and applications 
interface. 
Interface function library calable from Microsoft 
programmihg langages. 

The TM320C30 Real-Tie System is a DSP develop 
ment environment based on Texas Instruments' 
lMS320UO 60m floating point DSP coupled with the 
S P Q P  DSP Operating System. 

The hardware is a SPECIRUM TMç320UO Systern 
Board, with two channels of high-speed analog 1/0 on 
board. Concurrent with other SPECTRüM products, 
important ardiitectural featutes of the proceçsor are 
made available to the user to configure per system 
requirements. The board supports the CHI'S 60iis instmc- 
tion cyde, comes with 128 Kwords of high-speed static 
RAM, upgradable on-board to 256 Kwords. A memory 
expansion connector provides a means of exploiting the 
remainder of the 0's 16M memory addressing space 
by use of a daughter-board (P/N 600-00905). 

I/O mapped, the board occupies 16 locations on the PC/ 
AT IGbit bus. Also supported are: DMA fast transfers, 
bidirectional intempts and multiple board installations. 

In addition to two on-board, 1SO kHz anaiog interfa1 
data on also be aquired via the DSP-DX system 
expansion interface. This S p i n  standardized bus is 
featureà on most SPECiRUM products induding u 
&el data acquisition ords. This provide, the fle: 
ity of tailoring a system for s p d c  analog 1/0 
mphnentç. 

The C3û's two high-speed seriai ports are M y  buffc 
and extendeci to a 15-pin D-Type connector for user 
implementation Data rnay be transferred as 8,16,2< 
32-bit words, at rateç up to 8.3 MHz. 

ASSEMBLER/UNKER/C COMPILE1 
AND SWXrM 

The TMS32000 Reai-Tirne System indudes Texas 
Instnunents' Assembler/Linker and C Compiler wi 
SPOPas  an integrai part of the package. High-levc 
language DSP programming is optimized by the SR 
operating system. 

S P O P  provides standard I/O support for C so thai 
exkting C programs on host cornputers such as an ïi 
XT or AT will execute with just recompilation. SPOX 
a h  provides a library of standard DSP systern funa 
which free the w r  from writing low-bel d c  sud 
device drives for managing incoming data. Applica 
tions written in C, under S P O P  are portable to othi 
hardware environments supporting S P O P .  

The TMS320C30 System Board and ail of the softwai 
tools that make up the Real-Tune Systern are a h  sol 
separately by SPECTRUM. Please contact your local 
Sales Engineer for more information. 

SPECTRUM SiGNAL PROCESSiNG INC. EASTERN US lSO8l366-7355 OR 800-323-1842 WESTERN US 800-663-8986 CANADA 16041 421 



1 Memoq Expansion Port ] [ DSP-LINK~~ICI MB~~.S-I ) 
C 

Secondar/ Bus 

Local 
Mernory TMS320C30 * 

192K x 32 Ftoat~ng Point 
* Maximum Processor 

O ws 33 MHz - C fl -- 

PO Mapped 

Pmaswr 
TMS320QO ninning at a 3333 MHz dock rate ( 6 h s  
instruction cyde). 
32-bit fla ting point arithmetic. 
Eight G b i t  accumulators. 
2 Kwords dual-accesç RAM. 
4 Kwords dual-access ROM 

Memey 
Duai port 64K x 32,l waitstate (35ns) RAM, duai- 
porteci between the C3û and the PC bus. . . . . 

C3û Local: 64K x 32, O wait5 ta te (2.51~~1 RAM, :.' 
expandable to 192K x 32 . 

._ . - ._. 
. . 

Off Board: ~ e m o r y  expansion amnecior faciÜktes 
off-bcard -ion to fuii C30 capaciv. 

Analog Input 
Two ldbi t  ADCs with sampld-hold, 153 kHz 
throughput [Burr-Bmwn PCWü ( 5 ~ 1 ,  Burr-Brown 
SHCU20 (15ps)j. 
Fourthader filters. 
Doublebuffered data L a w .  , 
Voltage range: 3V. . _ .  . . . 
CoMections DBlS style. . - . . ..z.--+ _ . 

.. . Andq Output 
T m  Idbit DAC3 IBW-B~OWII KM56 (15p)l. 
Fourth~Fder 6iteR 
Doublebuffefed data lawng. 
Voltage range: I 3V. 
Conneetions DB15 StyIe. . ... 

. . -: ,.-* 

SPECTRUM SIGNAL PROCESSING INC EWERN US: 15081 366-7355 OR -323-1842 WEmRN US: 800-663-8906 CMlADk 16041 421-54: 



ANNEXE F 

SIGNAUX DES CAPTEURS DE TENSION 



Figure El Filtrage de la tension de commande: signal de commande d'un bras 
d'onduleur ul (hâchk) et l'image de tension Uab (sinusoïdaie). 

- . -. - -- - -- -- - -  _ ___ _ . -- * -- ---..-_-. .-- d 

T E K T R O N I X  2230 

Figure F.2 Décomposition de la tension (filtrée) Ub en Va et Vp. 



ANNEXE G 

MONTAGE EXPÉRIMENTAL 



TEST TARGET (QA-3) 
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