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RESUME DE 150 MOTS

Ce projet consiste 2 étudier et 2 appliquer la logique floue 2 la commande de machines asyn-
chrones. Apres la modélisation 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 modele de réfé-
rence. Un estimateur par logique floue est proposé pour identifier la valeur réelle de la
résistance rotorique afin d’obtenir une commande vectoriclle optimale. Les algorithmes de
commande et d’identification sont implantés sur une carte munie d’un processeur de signaux
numériques (DSP) TMS320C30 et testés sur un banc d’essai avec un moteur asynchrone ali-
menté par un onduleur 2 modulation de largeur d’impulsions (MLI) avec courants régulés a
hystérésis. Les résultats de simulation et d’expérimentation confirment la validité et ['effica-
cité du systeme de commande ainsi que sa supériorité par rapport a la performance d’un sys-
téme de commande classique.



RESUME DE 350 MOTS

Gréce aux développements en électronique de puissance et en microprocesseurs, les moteurs
asynchrones remplacent de plus en plus les moteurs a courant continu dans les applications

industrielles.

Un systéme 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 parametres du procédé. Au cours des dernieres décennies, plusieurs
méthodes de commande avancées ont ét¢ développées qui sont applicables pour commander
les machines asynchrones. Cependant, les performances du syst¢me de commande avec la
machine asynchrone n’ont pas toujours été assurées a cause de la complexité des algorithmes
de commande et des caractéristiques trés non-linéaires des machines asynchrones.

Dans le présent travail, nous appliquons les principes de commande par logique floue pour
concevoir des régulateurs adaptatifs pour l'entrainement 2 vitesse variable d’une machine
asynchrone. Deux types d'adaptation sont envisagés : I'une 2 la variation des conditions
d’opération, telles que la variation de charge ou de moment d’inertie; 1’autre 2 la variation des
parametres de la machine.

Pour assurer la premiére 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 congu pour générer un signal de correction. Ce der-
nier est ajouté 2 la sortie du régulateur par logique floue direct pour compenser toutes les per-
turbations au niveau des conditions d’opération.



Les résultats de simulation et d’expérimentation confirment la validité et 1’efficacité du sys
t2me de commande proposé, ainsi que sa supériorité par rapport a la performance d’un syst2m
de commande conventionnel sur une grande plage de charge et une variation du momen
d’inertie importante.

Des essais extensifs montrent que le régulateur adaptatif de vitesse par logique floue propos
est trés robuste vis-a-vis de parametres de la machine, qu'une réponse correcte de vitesse es
toujours obtenue, sans aucun probléme d’instabilité, méme quand la résistance rotorique attein
sa valeur extréme. Cependant, en employant un estimateur de résistance rotorique, nous pou
vons utiliser la valeur réelle de cette résistance dans I'algorithme de commande afin d’obteni
une commande vectorielle optimale, ol il y a un découplage parfait entre le couple et le flux
Par conséquent, le courant statorique reste constant A sa valeur minimale pour une charge don
née malgré une variation de résistance rotorique, le rapport couple/courant maximal est alor.
obtenu. Ceci est démontré par 1’étude approfondie dans la derniere partie de la thése. Un esti
mateur de résistance rotorique par logique floue est congu qui est trés efficace sous plusieur:
conditions de fonctionnement.

Les algorithmes de commande et d’identification sont implantés sur un processeur de signauy
numériques (DSP) TMS320C30 pour des tests sur un banc d’essai avec une machine asyn
chrone de 2.2 kW. Ceite machine est alimentée par un onduleur de tension 2 modulation de lar
geur d’impulsions (MLI) avec les régulateurs de courant A hystérésis.
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INTRODUCTION GENERALE

Les entrainements 2 vitesse variable représentent un domaine multidisciplinaire en génie €lec-
trique, qui regroupe les connaissances dans plusieurs secteurs : machines électriques, électro-
nique de puissance, théorie de commande, microcontrdleurs et microprocesseurs, etc. Les
récents développements dans ces disciplines poussent [’entrainement 2 vitesse variable 2 un
niveau de développement sans précédent, od ['on peut avoir des systémes de commande de
haute performance avec 2 la fois plus de fiabilité et de moindre cofits.

Dans le domaine de I’électronique de puissance, ['apparition sur le marché de nouveaux inter-
rupteurs de puissance (GTO, MOSFET, IGBT) et la mise en oeuvre de configurations avec de
meilleurs circuits de commutation permettent de concevoir des onduleurs trés efficaces 2 prix
compétitifs, pour alimenter des moteurs asynchrones.

Dans le domaine de technologie de microprocesseurs, les développements résident en plu-
sieurs branches: processeurs, architectures, et mémoires (43], qui permettent d'implanter en
temps réel des algorithmes les plus sophistiqués.

Dans le domaine de théorie de commande, plusieurs techniques de commande performantes
ont trouvé leur applications dans une vaste gamme de domaines. En particulier, les cing der-
ni2res années ont témoigné des grands développements de la commande utilisant I'intelligence
artificielle dans les applications techniques et non-techniques.

Gréce 2 ces développements, les moteurs asynchrones remplacent de plus en plus les moteurs
3 courant continu (MCC) dans les applications industrielles. Ils présentent I’avantage d’étre
robustes, de construction simple et peu cofiteux. Par contre, leur commande est beaucoup plus
complexe que celle des moteurs & courant continu. Malgré qu’il semble que les techniques de



commande pour les machines asynchrones soient matures, un systtme de commande pour la
machine asynchrone de haute performance, flexible, fiable et peu colteux reste encore un défi
pour les chercheurs et producteurs. C’est dans ce contexte que nous avons commence le pré-
sent travail de recherche.

Objectif de la thése

Ce projet consiste 2 étudier et appliquer des techniques modemnes dans la commande de machi-
nes asynchrones afin de réaliser et d’implanter un systéme de réglage de haute performance en
utilisant le DSP TMS 320C30. Dans ce travail, nous nous attachons 2 résoudre ce probleme de

robustesse:

* robustesse 2 la variation des conditions de travail : changement de charge, de
moment d’inertie, de coefficient de frottement;

e robustesse 2 la variation des parameétres de machines : résistances,
inductances.

La logique floue et les principes de commande adaptative sont utilisés pour effectuer deux sor-
tes d’adaptation majeures: adaptation aux conditions d’opération et adaptation a la variation
des paramétres. Pour évaluer des performances et les comparer avec celles du systéme de com-
mande conventionnel, plusieurs criteres de perforrnance sont employés.

Structure de la theése

Le chapitre 1 aborde les problémes actuels rencontrés dans la cornmande de machines asyn-
chrones. Nous allons tout d’abord modéliser la machine asynchrone et discrétiser le modele
dans le référentiel d-g. Les méthodes de commande vectorielle sont ensuite résumées. Nous
allons aussi discuter des méthodes et techniques appliquées dans la commande de machines
asynchrones. Une revue de 1’évolution dans la théorie de commande est faite, qui aidera a jus-
tifier notre méthodologie pour atteindre notre objectif de travail.

Dans le chapitre 2, nous allons commencer par une introduction 2 la logique floue. Les princi-
pes de base de la commande 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 congue pour mainte-
nir la performance du systdme 2a travers une vaste variation de parametres d’opération.

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



les chapitres 2 et 3. Ces résultats sont analysés en utilisant plusieurs critéres de performance et
en les comparant avec les résultats obtenus par simulation numérique présentés dans les chapi-
tres 2 et 3. Nous rapportons €galement au début de ce chapitre la description matérielle de

I’'implantation.

Le chapitre 5 porte sur I’étude de 'influence des parametres de 1a machine sur la performance
du syst¢me d’entrainement. Nous mettons 1’accent sur I'influence de la résistance rotorique,
car cette derniére varie considérablement avec la température. Un estimateur de résistance

rotorique par logique floue est proposé.

Une conclusion générale vient cl6turer les S chapitres de cette thése. Une proposition pour les
travaux futurs est également donnée.



CHAPITRE 1

ENTRAINEMENT A VITESSE VARIABLE DE
MACHINES ASYNCHRONES - PROBLEMATIQUES,
PRINCIPES, METHODES ET TECHNIQUES DE
COMMANDE

Comme les machines asynchrones (MA) étaient traditionnellement utilisées dans les applica-
tions & vitesse constante, leurs caractéristiques en régime permanent sont d’'une grande impor-
tance. Grice aux développements dans les domaines d’électronique de puissance, de théorie
de commande et dans la technologie de microcontréleurs et microprocesseurs, ces machines
sont de plus en plus employées pour assurer la variation de vitesse des processus industriels.
La connaissance de leur 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 I'approche employée dans le présent travail. Une révision des méthodes de
commande sera alors faite, oll nous allons détailler la méthode de commande vectorielle. Les
principes de commande conventionnelle seront bri¢vement résumés. Les principes avancés de
commande de MA seront discutés en comparant leurs avantages et leurs inconvénients.



1.1 GENERALITES

Dans le cas le plus fréquent, une MA fonctionne en moteur; elle est alimentée au stator par une
source de tension triphasée, et les enroulements du rotor sont fermés en court-circuit. Les cou-
rants au stator créent une force magnétomotrice (f.m.m.) tournante qui produit un flux magné-
tique dans 1'entrefer qui tourne 2 la vitesse angulaire Q. définie comme suit:

60f,
N 2 —-2n
Q = ¢’ Tl'.= pl =fe'2ﬂ=fl_)£ (11)
€ 60 60 7, Py )

oll N, est vitesse de rotation synchrone en /min, f, 1a fréquence de tension d’alimentation en
Hz, p; le nombre de paires de pdles et w, est Ia pulsation statorique en rad/s ou pulsation syn-
chrone. La vitesse £, (en rad/s) est appelée la vitesse synchrone.

Le champ tournant induit dans le rotor des forces électromotrices (f.€.m.) qui engendrent dans
les 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 2 une vitesse £ (Q < Q,), la vitesse relative entre le rotor et le champ tournant égale 2
(Q.- Q). Le glissement est défini par :

_ Q,-Q 0,0 o

g = —
QG (De me

—~

(1.2)

ol m est pulsation reli€e 2 la vitesse de rotation (nous appelons aussi @ la vitesse électrique) et
@y est pulsation de glissement.

Selon la construction de la machine, nous avons deux sortes de MAs: machine 2 cage et
machine 2 rotor bobiné. On peut considérer la machine asynchrone comme un transformateur
triphasé dont le secondaire est tournant et construire le schéma bloc par phase équivalent, ce
qui est tres efficace pour les €tudes de machines en régime permanent.



. /g)‘ o (18)
s =R, X, T8

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);

X|s = réactance de fuite statorique;

X|s = réactance de fuite rotorique (réfléchie au stator);
Xmq = réactance magnétisante;

R, = résistance représentant les pertes Fer.

L'étude en régime permanent en utilisant le circuit équivalent permet d’établir le couple en
négligeant R, et X,, comme suit [7]:

R V2

T, =3p, L. d (1.3)

g 2 2 2
e (RS+Rr/g) +me(LlS+Llr)

Selon cette expression, on peut remarquer que les moteurs asynchrones peuvent fonctionner
dans les modes suivants [17], [52]:

1) opération a fréquence fixe :
*» commande par le gradateur (pour les MA 2 cage ou 2 rotor bobiné);
*» commande par les résistances auxiliaires (pour les MA 2 rotor bobiné seulement);

» commande par récupération de I’énergie rotorique (pour les MA A rotor bobiné
seulement);

2) opération A fréquence variable (en utilisant les convertisseurs de fréquence)
e convertisseur direct : cycloconvertisseur;
s« convertisseur indirect : redresseur + onduleur (de courant, de tension).



Les explications de ces modes de fonctionnement retrouvent dans une riche littérature [7],[12]-
[17]. Il est évident qu’il est préférable de faire fonctionner ces machines dans le mode de fré-
quence variable pour assurer un entrainement de haute performance parce que ce mode de
fonctionnement nous permet de varier la vitesse sur une vaste plage (théoriquement de quel-
ques ¢/min 4 la vitesse maximale).

Pour situer la problématique de la commande numérique de la MA, examinons la fig. 1.2, qui
donne le schéma général de la commande. Elle est structurée en plusieurs blocs fondamentaux
[68]. La machine est alimentée par un onduleur qui peut étre de type de tension ou de courant,
selon les applications. La grandeur v qui intervient dans ia machine représente la perturbation
(charge, moment d’inertie). La machine est instrumentée de capteurs, en particulier: de cou-
rant, de vitesse. L'onduleur comporte trois bras d’interrupteurs d'électronique de puissance
(MOSFETs, GTOs, ou IGBTs) qui fonctionnent toujours en commutation. Les signaux de
commande u,, pour 1’onduleur proviennent du régulateur de courant. La commande de cou-
rant est la boucle de commande interne de la machine. La boucle de commande externe est
appelée commande éloignée. Nous portons principalement notre attention principale sur ce
bloc commande, qui représente soit un régulateur classique, soit un contrleur avancé ol nous
appliquons les principes de commande modemne afin d’obtenir les spécifications désirées. Ce
bloc traite I’écart entre le signal a 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.

el b

+ . € commande; 4 commande; Um dnduleur MA
- €loignée R de courant %

v

mesure
de courant

mesure de 1a vitesse
et de la position

Figure 1.2 Configuration générale d’un entrainement de machine asynchrone.



1.2 MODELISATION DE MACHINES ASYNCHRONES

Tel qu’illustré A la fig. 1.2, dans I'entrainement 2 vitesse variable, la machine constitue norma-
lement un élément dans une boucle avec retour, donc son comportement dynamique doit étre
considéré. La performance dynamique d’une machine est trés complexe en raison du couplage
entre les phases statorique et rotorique, qui dépend de la position du rotor. Le modele de
machine asynchrone peut donc étre 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 méme lorsque la machine est alimen-
tée par un onduleur), on a intérét 2 utiliser la théorie des deux axes [1], [6], [7]. Dans cette
théorie, les variables et parametres sont représentés sur les axes direct (d) et quadrature (g) qu:
sont perpendiculaires (ou couplés mutuellement). On peut résumer qu’il existe trois choix de
référentiel de deux axes :

» référentiel stationnaire (immobile par rapport au stator) : axes d*-q°, (exposant
s signifie srationnaire), plus courant sous le nom axes o—f;

e référentiel tournant :

« référentiel fixé au rotor (référentiel tournant a la vitesse égale a pulsation w)
+ référentiel fixé au champ tournant (référentiel tournant a la vitesse de pulsation
synchrone @,).

1.2.1 Transformations des référentiels

Pour transformer les grandeurs dans le référentiel a-b-c en grandeurs dans le référentiel d-q et
vice-versa, nous utilisons les transformations des référentiels. Il existe plusieurs variantes dans
le choix des axes pour la définition 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 [1].

La représentation schématique simplifi€e de la machine est donnée a la fig. 1.3, ol 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 g est
choisi de telle sorte qu’il est en avance par rapport a 1’axe d dans le sens de rotation. L'angle
entre 1'axe d et I'axe a est désigné 6.
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Figure 1.3 Définition des axes des référentiels pour la MA.

La transformation des grandeurs dans référentiel a-b-c en grandeurs dans référentiel d-q a été
originellement établie pour décomposer la f.m.m. créée par le stator selon deux axes [1]. Etant
donné que les f.m.m. sont proportionnelles aux courants statoriques, on peut déduire directe-
ment les relations suivantes [1]:

F 2w 2r 1
; cosee cos(ee - —3-) cos(ﬂe + T) ia
2] . rX AT 2my| |,
il =3 —smee —sm(Be - -3-) —sm(ee + —5—) ', (1.4)
‘o 1 1 1 ‘e
| 2 2 2 i

Dans I'équation précédente, i, i), et i. sont respectivemnent les courant des phases a, & et ¢ du
stator; iy et i, représentent les composantes des courants statoriques selon les axes d et q.
Comme les courants iy et i, produisent correctement le champ magnétique, la troisiéme varia-
ble iy ne doit engendrer aucun champ principal dans 1’entrefer. Le courant ij; est défini comme
le courant de la séquence zéro ou la composante homopolaire de courant. Le coefficient 2/3 a
été choisi parce qu’il entraine les relations des variables plus simples entre les valeurs numéri-
ques associées aux deux systtmes de référentiel. En raison de sa commodité, ce coefficient
introduit d&s 1’origine par Park a été conservé préférentiellement dans la littérature technique
[6]. La relation (1.4) est ainsi appelée transformation de Park. Le référentiel d-q tourne 3 une



vitesse arbitraire par rapport au référentiel a-b-c. Il est avantageux de travailler avec le référen-
tiel d-q qui tourne 2 la vitesse de pulsation synchrone w, (référentiel synchrone) parce que le:
variables apparaitront comme des composantes continues si la source est sinusoidale. Nous tra-
vaillons davantage avec le référentiel synchrone, et nous adoptons que le référentiel d-q signi-
fie le référentiel tournant 2 la vitesse de pulsation synchrone w, . Dans ce cas, I'angle entre les
deux référentiels se calcule: 6, = w.t.
Nous pouvons réécrire 1'équation (1.4) sous forme matricielle condensée:
iqu =T- iabc (1.5
ob T est la matrice de transformation. Nous pouvons trouver les expressions similaires pour les
autres grandeurs (tensions et flux).

La transformation inverse se déduit directement 2 partir de 1’équation (1.5):

X pe = Tl.x dq0 (1.6)
avec:
[ cosﬁe —sinee 1-
T_I = cos(ee—%’f) -sm(ee-%’-‘) 1 (1.7)
cos(6e+23—n) -sin(9e+-23f) 1

od T'! est 1a matrice de transformation inverse et X représente les matrices de courants, de ten-
sions ou de flux, selon les cas.

C iculiers de transformations :
Transformati ohasé-biphasé et biphasé-riphasé -

Considérons un enroulement triphasé (a, b, c) au stator. On peut lui substituer un enroulement
diphasé (a, B), I'axe o étant confondu avec ’axe a. La transformation s’obtient directement a
partir de la transformation de Park (équ. 1.4), en remplagant simplement 6, par 0.



_1 0 —l-
Xa , ; } Xa
— < 3 3. 1.8
X 3 0 = Xb (1.8)
X 111 %
2 2 2
ou sous forme matricielle condensée:
X80 = T1 Xabe (1.9)

Les composantes a, B, O sont appelées composantes de Clark et nous avons la dite transforma-
tion de Clark. La transformation inverse de Clark s’exprime :

-1
Xabe = T1 " Xapo (1.10)
avec:
(1 0 1
-1 143
T, =3 2 ! (1.11)
1 43,
2 2

ouT;et Tl’lsont des matrices de transformation de Clark directe et inverse.

Passage du biphasé aux axes tournant et inversion:

Nous pouvons maintenant faire une transformation des variables dans le référentiel o—f sta-
tionnaire au référentiel d-q qui tourne a la vitesse de pulsation synchrone o, tel qu’illustré a la
fig. 1.4.

p
q, * 0. = ot
: I

Figure 1.4 Transformation des axes : stationnaires o — f§ aux tournants d - q.
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Les relations (1.12) et (1.13) s’obtiennent en projetant les composantes selon les axes a - f sur

les axes d-q et inversement.

Exd cosB, sinee 0 |Xg
X | = |_qi -1 X 1.12
q smee cosBe 0 B ( )
X, 0 o 1 %,
X cos@_-sin@ 0| |X
e e
X, | = | X 1.13
B smBe cosee 0 q (1.13)
X, 0 o 1 |X,
Nous les avons sous forme matricielle condensée:
quo = Tz'xaﬁo (1.14)
-1
xaso = Tz 'quo (1.15)

od T; et Tz'lsom des matrices de passage directe et inverse.

Remarques:

1) La transformation triphasé-diphasé et le passage du diphasé au référentiel tournant corres-
pondent 2 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=T,. Ty et T'= T, L. T, ;

2) Quant le systtme est équilibré, la composante X, est nulle.

1.2.2 Modele dynamique dans le référentiel d-q

Nous pouvons écrire les équations de tensions statoriques sous forme vectorielle dans le réfé-
rentiel a-b-c :

5

S s d“v_g

. =R_-I

s sl v (1.16)

L'exposant * dans I'équation (1.16) signifie que les variables sont prises dans le référentiel sta-
tionnaire, tandis que 1'indice  signifie qu'il s’agit des variables statoriques. ¥, I, P sont res-
pectivement les vecteurs de tension, de courant et de flux.
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Dans le référentiel synchrone, I'équation (1.16) s’exprime :

) _ dy, B (1.17)
v, = s-zs+a—t +o, X §,

o le produit , x _ est défini comme la f.e.m. de rotation due 2 la rotation du référentiel.
Nous écrivons 1'équation (1.17) en composantes de d et g :

. dyy,
Vas = Rs'lds+z s_me qs
(1.18)

— R - gs
Vos = R, los +E + oy,
Si le rotor tourne 2 la vitesse €lectrique a, le référentiel d - g fixé au rotor tourne 2 vitesse (w, -
) par rapport au référentiel synchrone. Nous en dé€duisons donc les équations pour les ten-
sions rotoriques pour une machine avec double alimentation :
dwdr
Vg = R0y +— —(coe-co)\yqr

at (1.19)

. dy
Vor = Rr-19r+zqr+ (o, -0}y,

On peut aussi exprimer les flux en fonction des courants comme suit [7]:
Yas = Llsids +Lm (ids + idr) = Lsids + Lmidr (1.20)
Ve = Llridr + Lm (ids + idr) = Lridr + Lmids

vy =Li +L (i +i )=Li +L i
qs Is'qs m\'qs  “qr s5'qs m qr (1.21)

]

Yor L,rtqr+Lm(qu+zqr) = Lrlqr'i-Lmlqs

ol :

L, L; sont respectivement les inductances propres d’une phase du stator et du rotor (réfléchie
au stator);

L, est I'inductance magnétisante ou I’inductance mutuelle entre une phase rotorique et statori-
que;

Lis (= Lg - L) est I'inductance de fuite d’une phase du stator;

L, (=L, - L) est I'inductance de fuite d'une phase du rotor (réfléchie au stator);

igs, igs» 1gn 1gr SONE respectivement les courants d'une phase du stator et du rotor (réfléchie au
stator) dans le référentiel synchrone.

Yas» Wds» Wqr War SONt respectivement les flux propres d’une phase du stator et du rotor (réfié-
chie au stator) dans le référentiel synchrone.



Combinant les expressions (1.18) et (1.19) avec les équations (1.20) et (1.21), nous avons ie
modele dynamique électrique de la MA :

Vs R_+sL, -o,L, sL,, -o, L ige
Ve oL, R +sL, oL, sL,, . iqs (122)
L sL ~-(o,-w)L, R +sL, -(coe-co)Lr iy
Vor _(coe—m)Lm sL,, (o,-w)L, R _+sL, ] _iqr_

od s représente 1’opérateur de Laplace. Dans I’équation (1.22), si la machine est alimentée seu-
lement au stator, les tensions rotoriques sont nulles.

Pour compléter la description dynamique des machines, il faudra traiter la vitesse €lectrique
comme une variable. L'équation de mouvement s’exprime :

J dw

T,-T,-T,=J2" = o (1.23)
ol :
T, est le couple électromagnétique;
T; est le couple résistant représentant la charge;
Tyest le couple de frottement;
J est le moment d’inertie du systéme.
On peut exprimer le couple électromagnétique dans le référentiel synchrone [7]:

3 L, . :
T, = 35p L (Wapigs=Warias) (1.24)

Combinant (1.23) et (1.24) et en supposant que Ty est linéaire en fonction de la vitesse (T¢ =
f.0), nous avons 1’équation pour la vitesse :

. _P P, [3 L . .
@ = 71 : [Te-TL -fro] = 7£ : [iplL_m (Wdr'qs-wquds) _TL -f 0)] (1.25)
r

ol fest le coefficient de frottement visqueux du systéme.

Les équations (1.22) et (1.25) donnent un modele complexe des dynamiques €lectromécani-
ques d’une machine asynchrone.



1.2.3 Modéle discret de la machine asynchrone

Pour étudier les comportements de 1la machine en régime permanent, ou transitoire, par
simulation numérique, ainsi que pour I'implantation des algorithmes de commande sur un pro
cesseur numérique, il est indispensable de disposer d’un modele discret. Pour ce faire, il fau
d’abord ré-écrire les équations du modeéle dynamique (1.22) et (1.25) sous forme de variable:

d’état et les discrétiser.

En considérant le flux rotorique, le courant statorique et la vitesse du rotor comme les variable:
d’état, et la tension d’alimentation comme !’entrée, nous pouvons ré-écrire 1’équation (1.22

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

k R k o
_L(R . sz) © rr e
ol s rr € oL L ol
— - s ) r Ry
i'
ds 1 2 krm k"Rr
. @, -—|R_+&R
gs| _ L ) rr clL O’LSL
, - r
wdr Rr
_“"qr_ kR 0 —L—r (o, - ©)
Rr
0 kR, -(0,-0) -1
L r
2
L L L
Ou:k =2 k =ZL c=1-kk =1--2
5 L: r ‘Lr s r Ler
Ou sous forme matricielle :
A,, A
x = 1 lzx-&-[ IjIVS=AX+BV
Ay Al [0

ol :

T
X = [i S \ur] vecteurs d’état

T T
is = [l ds iqs] courants statoriques v, = [w dar ¥ dr;-, flux rotoriques

T
V¢ = [Vds vqs] tensions statoriques

(1.27)



5  1-o _ (1
All —(E‘F p Jl—coeJ A12 = k(_r—I-COJ)
S r r
Lm 1
Ay =71 Ay =-Tl-od
r r
Bl : —l-—I I = 10 J = 0-1
oL, 01 10
L L
T =L k= m
r R ol L
r sr
ol :

o est le coefficient de liaison;
T, est la constante de temps rotorique;

La méthode classique de la construction du modele discret de la machine asynchrone est
d’introduire un bloquer d’ordre zéro (BOZ) a 1'entrée de (1.27) [26]. Cette procédure demande
d’une discrétisation numérique pour chaque période d’échantillonnage puisque (1.27) est
I’équation d’état en fonction du temps (la présence de la vitesse de rotation @ dans la matrice
A). Cet approche demande beaucoup de temps de calcul. Afin de réduire le temps consommé
dans la procédure de cette discrétisation, nous adoptons I’approche approximative décrite par
Bottura et al. [56]. Selon cette méthode, nous pouvons décomposer la matrice d’état A dans
(1.27) en deux parties : matrice constante A, et matrice A, qui varie avec le temps:

R
{—s + 1= °)I k1
ol o1 T
A = s r r
‘ Lm i
—I -—I
T T

A

\ 4

-meJ -koJ
O -msl'l

Cette décomposition nous permet de simplifier la procédure de discrétisation, puisque que
nous pouvons placer la matrice A, a I'extérieur de la procédure de discrétisation qui contient le
BOZ. L’équation d’état discréte finale des machines asynchrones dans le référentiel syachrone

est obtenue 2 partir de 1’équation (1.27) sous forme [133]:



(k+1) dli_ (k) d
+B . (k) (1.28)
v (k+1) y_ (k)
ol:
A%_ar B +(1-l)lnd bl a%_a9+ 1g8
d 1 c 2 1 2 ¢ 72
A = r r (1.29)
1.,d d 1.d
Lm-;_BZ Az‘r_BZ
d
B¢ = |2B, (1.30)
0
et:
d cos| @ T sinl @ T
Al = € e (1.31)
-sinl® T cos| T
e e
cosf @ . T sinf  ,T
Ag = sl s (1.32)
-sinf @ ,T cos| @ ,T
sl sl
1 cne l-cos(coeT)
— (1.33)
@, l - cos( TD sin(coeT)
1—cos(co T)
= —L st (1.34)
@ l-cos D sin(cn T
sl
eta = L b = Lm
oL LL —L2
s T

Pour compléter le modele discret des machines asynchrones, nous pouvons discrétiser 1'équa-
tion mécanique (1.25) comme suit :



f pl i f P T 35
ok+1) = o(k) -exp ——J———-T +7 1-exp -—J—T [Te (k) - L(k)] (1.35
Dans les équations précédentes, T est la période d’échantillonnage. Ce modele discret nous
permet de simuler le syst¢éme dans un temps réduit, tout en conservant une précision accepta-
ble. II est tres utile pour concevoir un observateur de flux en boucle fermée et pour étudier les

comportements du systéme par simulation.

1.2.4 Caractéristiques d’un systéeme de commande de MA

Apres la description de la machine asynchrone par les équations différentielles (1.22) et (1.25),

ou par les équations d’état discretes, nous pouvons identifier les caractéristiques d’un systéme
de commande de MA :

1) Un systéme d’asservissement de MA est un syst¢me de commande multivariable

(nous avons 5 équations différentielles). Les entrées sont la tension et la fréquence,

et les sorties peuvent étre la vitesse, la position, le couple, le flux magnétisant, le

courant statorique, ou une combinaison de celles-ci. Les expressions (1.26) ou (1.27)
ne sont qu’'une fagon de présenter le systéme.

2) Le modele de machines est non-linéaire di i la présence du terme @ dans la matrice
d’impédance dans (1.22) et du terme de multiplication dans (1.24).

3) Lavariation des paramétres de la machine en fonction de la température et de ’effet
pelliculaire contribue 2 la non-linéarité.

4) Le systtme est aussi discret selon le temps, di 2 la nature des convertisseurs
alimentant les machines.

En raison des caractéristiques multivariables, fortement non-linéaires et discrétes d’un systdéme
d’asservissement avec MA, la commande est extrémement complexe. Pour surmonter le pro-
bléme reli€ au couplage entre le couple et le flux, on applique 1a méthode de commande vecto-
rielle, expliquée dans la section suivante. Les problémes reliés 2 la variation de parametres de
la machine seront abordés dans les sections 1.3 et 1.4 et analysés en détail dans le chapitre 5.
Parmi les paramétres de la machine, c’est la résistance rotorique qui varie le plus et qui exige
beaucoup d’efforts afin de maintenir la performance désirée du systtme de commande.



1.3 COMMANDE VECTORIELLE DE MACHINES ASYNCHRONES

La difficulté majeure rencontrée dans la commande de la vitesse d’une machine asynchron
réside dans le fait que le couple et e flux sont des vartables fortement couplées et que tout
action sur I'une se répercute sur l'autre.

Cette difficulté peut étre surmontée en appliquant la méthode 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 umn
haute efficacité pour une grande plage de charge en régime permanent. La machine asynchron
est alors commandée comme une machine a courant continu 3 excitation indépendante.

I existe deux méthodes générales de la commande vectorielle [7]: méthode directe (méthods
de F. Blaschke) et méthode indirecte (méthode de K. Hasse). La nature des méthodes se ratta:
che a la fagon dont on génére les signaux du vecteur unitaire cosw,? et sinw,t.

Les méthodes de commande vectorielle ont ét¢ développées pour la premiére fois au début de:
années 70 et sont devenues rapidement des techniques de commande standards grice 2 leurs
grands avantages par rapport aux techniques de commandes scalaires (commande V/f cons-
tante , commande par récupération d’'énergie de glissement, etc.).

A P'aide du modele diphasé de la machine asynchrone de la section 1.2, le courant statorique
peut étre décomposé en deux composantes : composante de flux iy (plus précisément compo-
sante magnétisante qui produit le flux), et composante de couple iy . Ces deux composantes
sont découplées et commandées séparément. En général, la composante de flux iy, varie trés
lentement, tandis que la composante {4 varie rapidement.

Ainsi, suivant les opérations désirées pour le flux, nous pouvons diviser la commande vecto-
rielle en trois stratégies [14] :

- commande vectorielle de flux rotorique;

- commande vectorielle de flux statorique;

- commande vectorielle de flux d’entrefer (ou de flux magnétisant).

Nous allons résumer les principes de base des méthodes de commande vectorielle directe et
indirecte et les comparer suivant leur complexité et leur efficacité.



1.3.1 Meéthode directe de commande vectorielle

Le schéma bloc de la méthode directe avec un onduleur 2 modulation de largeur d’impulsions
(MLI) (en anglais pulse-width-modulated PWM) 2 courants imposés est montré 2 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 (cosw,t et sinw ) sont calculés a partir de I’information
de flux. Le flux magnétisant peut étre mesuré directement 2 1"aide de capteurs basés sur ['effet
de Hall ou estimé 2 partir des signaux de tensions statoriques et de courants.

l‘i’ml Commande
de flux
i*4s
i*y
Transformation™ % Régulateurs ONDULEUR
i"‘,:ls d-q—> a-b-c i*, de courants MLI
_ Commande co%e sinBé 7
T de couple € e
) Calcul de
SIN, COS
]ﬁ, l Yam Capreurs
m J 2 2 de flux
y Yam™* Yem| YBm
\ y o
Calculdu | fe.l, ke
couple

Figure 1.5 Méthode directe de commande vectorielle avec un onduleur MLI 2 courants
imposés (inductance de fuite rotorique négligée)
La commande directe a la figure 1.5 est réalisée en négligeant 1'inductance de fuite rotorique
(qui correspond 2 la commande vectorielle de flux magnétisant). On peut démontrer que
I"inductance de fuite rotorique produit un effet considérable qui ne peut étre négligée. Blaschke
a démontré que la commande vectorielle utilisant le flux magnétisant peut causer un probléme
d’instabilité indésirable. Il n’est pas pratique d’utiliser des capteurs de flux en raison de leurs
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cofits élevés. Un estimateur de flux rotorique peut étre congu a partir de 1'équation (1.26) :

— R, - - Rr
- 0 - L -— 0 .
v L ( € ) v m L U
dr = r dr + r R dS (1-36)
Y R v i
qr. _ _ _r qr ._riLes
(coe m) : R

La discrétsation de 1'équation (1.36) se déduit directement en utilisant 1’équation (1.28),
sachant que I'entrée est un courant statorique :

ﬁlr(k+ 1) = ﬁldﬁtr (k) + ﬂdis (k) (1.37)
ol :
d _ d 1.d
a = A2 —1—32 (1.38)
r
d _ 1,.d
B Lm-l;;BZ (1.39)

et Y correspond aux variables estimées.

A partir de (1.37) nous pouvons constater que pour connaitre 1’information du flux 2 ’instant
(k+1), il est nécessaire de connaitre les courants iy, iqs et la pulsation wy 2 I'instant k. L'esti-
mateur que nous utilisons ici est dans la boucle ouverte. Un observateur de flux peut éwre
employ€é pour améliorer la précision. Sa conception est cependant complexe et le succeés
dépend du choix optimal des valeurs propres de la matrice de retour [26]. Un simple correcteur
de type proportionnel-intégral (PI) est normalement utilisé pour garantir la précision de flux
estimé.

Le module de flux rotorique , et les vecteurs unitaires sont calculés comme suit :

0] = J W)+ (g ® = W+,

W
cos@, t = ﬁ (1.40)
sinw,t = ;1;—5]
r

On peut également travailler avec le flux statorique, qui peut étre estimé 2 partir de 1'équation
(1.18).



1.3.2 Meéthode indirecte de commande vectorielle

La figure 1.6 illustre le principe de la méthode indirecte 4 1’aide du diagramme de phase. A
n’importe quel instant, I’axe électrique d est dans la position angulaire 6, par rapport 4 1'axe a.
L'angle 6, est donné par la somme de la position angulaire du rotor et de la position angulaire
de glissement comme suit :

8,=0+6, (L.41)
o =ol+oyl= (0+a )t

ol :
0 et o sont la position et la vitesse angulaire du rotor;
B et cg; sont la position et Ia vitesse angulaire de glissement.

adxe B

Figure 1.6 Diagramme vectoriel pour commande vectorielle indirecte.

Le flux rotorique ., qui comprend un flux magnétisant et un flux de fuite rotorique, coincide
avec I'axe d tel qu'illustré 2 la fig. 1.6. Donc, pour la commande avec découplage, la compo-

sante de flux statorique du courant iy, coincide avec I’axe d et celle du couple du courant igs
coincide avec 1'axe q.

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

\pq’ = E =0
V¥, = ¥, = constant (1.42)
d_wdr

dt



En utilisant ces deux premiéres conditions et les équations (1.19)-(1.21) et (1.24), nous avon
les équations principales de commande vectorielle indirecte :

Lm Rr
W ,= =— " —"I (143
sl v, Lr qs
l:—’-@’a-‘ =L i (1.44
Rr & " Yr T mlas T
T =3 L—”’z g (145,
e =3P L 'gs v, e

Le schéma bloc du syst¢me de commande de vitesse utilisant la méthode indirecte est illustré 2
la fig. 1.7. La composante de flux du courant statorique ids* correspondant au flux rotorique

1';\:, désiré est déterminée 2 partir de 1'équation (1.44). Dans ce cas, elle est maintenue cons-
tante. La différence entre les méthodes directe et indirecte réside dans la maniére de calculer
les vecteurs unitaires. Dans la méthode indirecte, on les calcule suivant la position du rotor et
le glissement tel qu’illustré aux figures 1.6 et 1.7.
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Figure 1.7 Syst2me de commande de vitesse par méthode de commande vectorielle indirecte.



1.3.3 Comparaison entre les méthodes directe et indirecte

Apres la révision des méthodes directe et indirecte de commande vectorielle, nous pouvons les
comparer suivant leur complixité et leur robustesse par rapport aux parametres, tel qu'indiqué
dans le tableau 1.1.

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

Directe Indirecte

Calcul de I’angle | A partir de la position du flux A partir des pulsations oget@
6,
Estimateur de Nécessaire Pas nécessaire
flux
Plage de fonc- 0-,,,4, (avec estimateur de ;) 0-0pmg,
tionnement 0.10,-0,,,, (avec estimateur de )
Influence des R, (avec estimateur de y,) R,
parametres R, (avec estimateur de )
Boucles de com- | - Courant statorique - Courant statorique
mande - Vitesse - Vitesse

- Flux - Flux (optionnel)

11 est important de souligner qu’un estimateur de flux est nécessaire pour la commande vecto-
rielle directe, tandis qu’il ne I’est pas dans le cas de la commande vectorielle indirecte. Parmi
les parametres des machines, ¢’est la résistance rotorique qui varie le plus selon la température.
Par conséquent, elle a la plus grande influence sur la performance du systéme de commande,
car cette grandeur est utilisée pour calculer {a pulsation de glissement dans le cas de commande
vectorielle indirecte et pour estimer le flux rotorique dans le cas de commande vectorielle
directe. Pour éviter ce probleéme, un estimateur de flux statorique peut étre 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 2 haute vitesse parce qu'il est trés difficile
d’estimer le flux de maniére précise a basse vitesse a partir des signaux de tension [7]. De plus,
des capteurs de tension sont nécessaires pour cet estimateur de flux statorique.

En général, la méthode indirecte est plus simple que la méthode directe, mais le choix de
méthodes ainsi que les stratégies varient d’une application 2 I’autre. Les combinaisons possi-
bles entre les configurations et les stratégies de commande vectorielle sont données dans le
tableau 1.2 [14]. Le symbole “o = réalisable” signifie que la méthode de commande peut étre



réalisée et le symbole “** = recommandé” signifie que la méthode est trés convenable pour la

stratégie de commande.

Tableau 1.2 Stratégies de commande vectorielle de machines asynchrones

Stratégics C°m$a“de C°mgfnde Combinaison | Méthode | Méthode
courant I tension V (TetV) indirecte | directe
— — — ———

Commande vectorielle *% o *% ** o

de flux rotorique

Commande vectorielle o ** 0 o **

de flux statorique

Commande vectoriclle % o} 0 o **

de flux magnétisant

o = réalisable ** = recommandé

PROBLEMES RENCONTRES DANS LA COMMANDE DE LA

14
MACHINE ASYNCHRONE ET LES SOLUTIONS ENVISAGEES

L'objectif de la commande en général et de la MA en particulier est d’obtenir un syst¢me de
haute performance. Plusieurs criteres de performance peuvent étre définis [18], [22], [23], [31],

A savoir:

1) précision en poursuite;
2) précision en régulation :

* temps de montée;
* temps de réponse;
» dépassement;

o stabilité;

3) robustesse vis-a-vis des perturbations (charge, moment d’inertie);
4) sensibilité a la variation de paramétres.

A partir de ce point de vue, nous pouvons analyser les travaux déja effectués dans la littérature,
qui réfletent les différentes techniques de la commande vectorielle et 1'utilisation de principes
avancées de la théorie de commande.



Variantes de commande vectorielle de MA

Dans la commande vectorielle, plusieurs techniques ont €té proposées afin d’obtenir un décou-
plage parfait entre le couple et le flux. Dans la commande vectorielle directe, un estimateur ou
un observateur de flux est nécessaire. Les observateurs de flux en boucle fermée s avérent trés
robustes 2 la variation des paramétres du systémes [70], [75] - [77], [79]. La commande sans
capteurs de vitesse est une variante intéressante dans la commande vectorielle qui nous permet
d’éliminer le capteur de vitesse mécanique (tachymetre). L’information de vitesse peut étre
déduite du mod2le de MA en utilisant le crittre Popov [70], ou le crittre de Lyapunov [76].
Pour optimiser le fonctionnement de la MA sur une vaste plage de vitesse, plusieurs auteurs
ont travaillé dans la région de défluxage ol un choix optimal de flux est envisagé [65], [69].
[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 ol une
réponse rapide et précise du couple est nécessaire. La commande est cependant plus complexe
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 évolution dans les dernieres décennies. De la
commande linéaire 2 la commande non-linéaire, de la commande SISO (Single-Input Single-
Output) 2 la commande MIMO (Multi-Input Multi-Output), de la commande classique A la
commande adaptative et 2 la commande par I’intelligence artificielle, il existe aujourd’hui des
algorithmes 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 1'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 systtmes SISO et linéaire
en fonction du temps. Gréce 2 la technique de commande vectorielle (section 1.3), le modele
non-linéaire et multivariable des machines asynchrones peut étre linéarisé et, dans le cas de la
commande vectorielle idéalis€e, nous pouvons travailler avec des boucles de commande indé-
pendantes. Les compensateurs classiques comme les compensateurs PI peuvent alors étre
employés dans ces systémes d’asservissement et donnent des performances raisonnables. Le
fait que les régulateurs de type Proportionnel-Intégral-Dérivée (PID) soient les plus utilisés
dans I'industrie peut &tre expliqué par la simplicité€ de ces régulateurs.



Commande par I’intelligence artificielle :
- Commande par logique floue
- Commande par réseaux de neurones

e

Principes de commande avancés :
- Commande optimale

- Commande robuste

- Commande adaptative

- Commande non-linéaire

.

d

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

il

Principes de commande classiques :
-PI

- Compensateur par avance de phase
(Lead-lag compensator)

- Compensateur par retard de phase

(Lag-lead compensator)

Figure 1.8 Evolution des méthodes de commande applicables aux machines asynchrones

Des systémes multivariables (linéaires, non-lin€aires ou variants selon le temps) peuvent étre
bien analysés en utilisant la théorie de commande moderne basée sur le concept des variables
d’état [26], [31]. Les spécifications de performance comme le temps de réponse, le dépasse-
ment, etc., sont remplacés, dans plusieurs cas, par des indices de performance optimale comme
le temps minimal, le colt minimal et I'efficacité maximale [28]. Les lois de la commande opti-
male complexe [28] et de la commande adaptative [3], [30] sont toutes basées sur la théorie de
la commande moderne. La théorie de la commande moderne analyse et congoit des systtmes
dans en temps réel et utilise beaucoup les ordinateurs numériques. 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’états ou de sorties) de telle sorte que les lois de com-
mande soient satisfaites [26], [31]. Ces méthodes donnent de meilleures performances par rap-
port aux méthodes classiques; elles 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 trés complexes 2 cause du volume de calcul nécessaire.

Dans le deuxidme groupe - groupe de méthodes avancées - on fait appel 2 des méthodes de
commande optimale, commande robuste, commande adaptative, commande non-linéaire. Cha-
que méthode a des avantages et des inconvénients. 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 concrétes, des performances désirées et du
rapport colt/performance.

L’utilisation de ces techniques a beaucoup amélioré les performances d’un syst¢me de com-
mande des MA. Lee et al. [84] ont utilisé la commande par retour d’état et la technique de pla-
cement de pbles dans la conception des régulateurs de courants. Le principe de commande
optimale a ét€ utilisé par plusieurs auteurs pour la commande de vitesse [51], [93], [100]. Ces
régulateurs ont donné des performances supérieures 2 celles des régulateurs P1. Mais pour une
grande variation de conditions de fonctionnement et des parametres, quelques criteres de per-
formances n'ont pas €€ garantis. Pour ces cas, la commande adaptative convient le mieux
[92], [98].

Commande par ’intelligence artificielle

Systéme expert, logique floue et réseau de neurones appartiennent a la famille de I’intelligence
artificielle (IA), une discipline majeure du génie informatique [44]. L'intelligence artificielle
trouve ses applications dans une vaste gamme de domaines, incluant la commande.

Le systtme expert est un ordinateur intelligent avec la capacité d’intégrer 1’expertise de
I’homme dans certains domaines. Le systéme expert a récemment trouvé des applications dans
la commande de procédés industriels, la médecine, la technologie spatiale, etc. Cependant, ses
applications dans le domaine des asservissements & vitesse variable et de 1'électronique de
puissance sont limitées.



La logique floue est une autre forme de 1’intelligence artificielle, mais son histoire et ses appli-
cations sont plus récentes que le systéme expert. Elle a trouvé des applications dans beaucoup
de domaines, y compris le domaine de commande. Le principe de cette méthode et son applica-
tion pour la commande de machines asynchrones seront discutés au fil de cette thése. Au
moment od le travail de cette thése a commencé, quelques régulateurs par logique floue ont été
congus pour commander les machines électriques [119]-[130]; cependant, I'application aux
machines asynchrones était limitée.

Le réseau de neurones (RN) (ou réseau de neurones artificiels) est 1’interconnexion de neuro-
nes artificiels qui tentent de simuler le syst¢me neuronal du cerveau humain. Le RN a la capa-
cité d’apprentissage grice aux mémoires associatives. Dans les domaines techniques, les
applications du RN se retrouvent dans les problémes de commande et d’estimation, surtout
pour les problémes complexes comme la vision numérique.

Les réseaux neuronaux flous sont des syste¢mes qui appliquent les principes du réseau neuronal
au raisonnement flou. En principe, cela imite un régulateur par logique floue. Ce type de régu-
lateur par logique floue a des avantages : il peut générer automatiquement les regles floues et
régler les fonctions d’appartenance selon chaque probleme concret.

En général, on prévoit que la technologie de I’intelligence artificielle aura des impacts signifi-
catifs sur notre société dés prochain siécle.

1.5 OBJECTIFS ET METHODOLOGIE DE LA THESE

L'objectif de cette thése est d’étudier des méthodes avancées appliquées 2 la commande des
machines asynchrones et de les implanter afin d’obtenir un systtme de commande de haute
performance. Tandis que les critéres de temps de réponse, de dépassement et d'erreur statique
peuvent tre assurés par les techniques de commande conventionnelles, le crittre de robustesse
demeure un défi pour les électrotechniciens. Ce critére ne peut étre satisfait qu'en appliquant
des techniques avancées de commande. Dans ce travail, nous nous attachons a résoudre ce
probiéme de robustesse. On peut distinguer deux sortes de robustesse, & savoir :

* robustesse vis-a-vis des variations des conditions de travail : changement de
charge, de moment d’inertie, de coefficient de frottement;

* robustesse vis-a-vis des variations 2 la variation des parametres de machines :
résistances, inductances.

Dans une premiere étape, nous avons étudié deux stratégies modemes de commande. 11 s’agit
de compensation par retour d’état et de commande optimale.



Dans la méthode de compensation par retour d’état nous avons établi la loi de commande ?
partir du retour d’une combinaison linéaire de toutes les variables d’état en utilisant le modele
discret de machines asynchrones décrit dans la section 1.2.3. Un observateur d’ordre réduit ¢
été construit & partir de 1'équation (1.36) pour estimer le flux rotorique, non-accessible par lz
mesure. Les valeurs propres des matrices de retour et de I’observateur ont été calculées 2 1'aide
de la technique de placement de pdles.

Dans la méthode de commande optimale, les poids P, Q ont ét€ calculés pour atteindre les per-
formances désirées [28], [S1], [100]. Dans cette configuration, un modele de référence a été
utilisé. Ces deux techniques de commande ont ét€ 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’averent limitées. Ces limites peuvent étre surmontées par la commande adapta-
tive.

La commande adaptative utilisée dans ce travail vise a résoudre deux probldmes:

* adaptation aux variations de charge et de moment d’inertie : I'approche
d’adaptation par modele de référence est appliquée. Les détails de cette
méthode seront décrits dans le chapitre 3;

* adaptation 2 la variation de résistance rotorique, la plus importante variation
parmi les paramétres de machines. Cette technique compose le chapitre 5.

Tout au long de cette these, la logique floue est utilisée. 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 méthodes dans la commande de
machines asynchrones :

* un régulateur par logique floue (RLF) est un régulateur non-linéaire, ce qui
convient parfaitement a ]la commande de machines asynchrones, un procédé
fortement non-linéaire;

* le RFL est plus robuste que les régulateurs conventionnels, ce qui convient 2
notre objectif.

Configuration du systéme de commande

Nous avons choisi une configuration avec les spécifications suivantes :

» commande numérique : les algorithmes de commande sont implantés sur un processeur de
signaux numériques (digital signal processing DSP) a 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 2 la fois tous les criteres de performance qui étaient auparavant
considérés comme des criteres en conflit: par exemple, la rapidité et la robustesse.



* onduleur PWM avec les composants MOSFET et les régulateurs de courant a hystérésis :
ces dispositifs fournissent une réponse instantanée de courant en utilisant la capacit¢ 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 sévéres (vitesse de référence en échelon ou trapézoidale), nous ne
travaillons généralement pas avec des vitesses supérieures 2 la vitesse nominale. Tel qu’analysé
dans la section 1.3.3, cette méthode de commande vectorielle convient bien 2 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 contrleurs a
hystérésis) pour que le flux soit constant. L'influence de saturation (sur L,,) est négligée dans
cette implantation. Nous supposons par la suite que la machine ne sera pas saturée pendant

notre essal.

* un simple bloc de look-up table peut Etre introduit pour fournir le flux de référence dans la
région de défluxage si nous désirons fonctionner dans la région supérieure 2 la vitesse nominale.

* la présence du tachymetre : comme nous travaillons avec la commande de vitesse, il est
préférable d’avoir de I'information précise sur la vitesse, plutdt que de I'estimer 2 partir de la
position de flux. De plus, dans la commande vectorielle indirecte, nous calculons la pulsation
statorique 2 partir de la pulsation de glissement et de la vitesse de rotation. A défaut d’une
notation explicite, nous allons travailler davantage avec la vitesse électrique (o = py. Q), sous-

entendu vitesse, qui est définie comme pulsation reliée 2 la vitesse de rotation.

* le découplage parfait entre le flux et le couple est assuré par ’adaptation de résistance

rotorique.

En résumé, dans cette theése, nous appliquons les principes de Ia logique floue et de la com-
mande adaptative afin d’obtenir un systtme de commande de haute performance,
robuste aux variations des conditions de travail et de parametres. La configuration du sys-
teme de commande étudié est illustrée a la fig. 1.9.
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Figure 1.9 Configuration du syst¢tme de commande.



1.6 CONCLUSION

Dans ce chapitre, nous avons survol€ les aspects actuels de la commande de machines asyn-
chrones et défini 1’approche utilisée pour résoudre les problémes identifiés. Aprés avoir modé-
lisé la machine dans le référentiel synchrone d-g, nous l'avons présentée sous forme
d’équations d’état et nous les avons discrétisées. Il ne s’agit pas d’une répétition des matiéres
qui existent dans la littérature. Le modle discret que nous allons introduire est un modgle uni-
versel, qui convient pour les deux types d’alimentation (onduleurs en courant et onduleurs en
tension). Ce modele est trés utile pour la simulation numérique du systéme de commande avec
une machine asynchrone dans les 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, a
savoir, non-linéaire, multivariable, et discréte. Nous avons aussi résumé les principes de base
de la commande vectorielle et comparé différentes stratégies de cette méthode de commande
sur les aspects de complexité, d’applications et de sensibilité envers les parametres. Une revue
de 1'évolution des techniques de commande appliquées aux machines asynchrones a aussi €té
présentée. L'étude bibliographique nous a permis de bien définir notre objectif de travail. Dans
les chapitres suivants, nous allons développer les techniques pour atteindre notre objectif.



CHAPITRE 2

COMMANDE DE MACHINES ASYNCHRONES PAR
LOGIQUE FLOUE

2.1 INTRODUCTION A LA LOGIQUE FLOUE

La logique floue (en anglais fuzzy logic) est de grande actualité aujourd’hui. En réalité elle
existait déja depuis longtemps et nous pouvons diviser son histoire de développement en trois
étapes [35]. Ce sont les paradoxes logiques et les principes de I’incertitude d"Heisenberg qui
ont conduit au développement de la “logique a 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 I’échelle des valeurs vraies {0, 1/2, 1}, pour classer les éléments ou symboles.

Les bases théoriques de la logique floue ont &t€ établies en 1965 par le professeur Lofti Zadeh
dans son article “Fuzzy Set” [101]. A cette époque, la théorie de la logique floue n’a pas été
prise au sérieux. En effet, les ordinateurs, avec leur fonctionnement exact par tout ou rien (1 ou
0), ont commencé 2 se répandre sur une grande échelle. Par contre, la logique floue permettait
de traiter des variables non-exactes dont la valeur peut varier entre 1 et 0. Initialement, cette
théorie a ét€ appliquée dans des domaines non-techniques, comme le commerce, la jurispru-
dence ou la médecine, dans le but de compléter les systémes experts et afin de leur donner
I’aptitude de prise de décision.

K1)



Des 1975, on trouve les premitres applications au niveau des syst2mes de réglage. A partir de
1985 environ, ce sont les Japonais qui commencent 2 utiliser la logique floue dans des produits
industriels pour résoudre des problemes de réglage et de commande. Tout récemment, en
Europe et en Amérique du Nord, une intense activité de recherche a débuté afin d’introduire le
principe du réglage par logique floue.

2.1.1 Ensembles flous

Dans la théorie des ensembles conventionnels, une chose appartient ou n’appartient pas a un
certain ensemble. Toutefois, dans la réalité, il est rare de rencontrer des choses dont le statut est
précisément défini. Par exemple, oll est exactement la différence entre une personne grande et
une autre de grandeur moyenne? C’est 2 partir de ce genre de constatation que Zadeh a déve-
loppé sa théorie. Il a défini les ensembles flous comme étant des termes linguistiques du genre:
zéro, grand, négatif, petit... Ces termes existent aussi dans les ensembles conventionnels.
Cependant, ce qui différencie ces deux théories sur les ensembles provient des limites des
ensembles. Dans les ensembles flous, il est permis qu’une chose appartienne partiellement 3 un
certain ensemble; ceci s’appelle le degré 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 simple d’ensembles flous est la classification des personnes selon leur age en trois ensem-
bles : jeune, moyen et vieux. La fagon d’établir cette classification est présentée 2 la figure 2.1.

Degré u [A)egré

Jeune Moyen Vieux Jeune L Moyen Vieux

0 > 0 >
30 33 45 60 ige 30 33 45 60 ige
LOGIQUE FLOUE LOGIQUE CLASSIQUE

Figure 2.1 Classification des humains selon leur 4ge



Certte figure montre que les limites entre ces trois groupes ne varient pas soudainement, mais
progressivement. Par exemple, une personne de 33 ans appartient & I'ensemble “jeune” avec
une valeur 4=0.75 de la fonction d’ appartenance et a 1'ensemble “moyens” avec une valeur p=
0.25. La figure 2.1 donne donc le degré d’appartenance d’une personne, selon son 4ge, 2 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 I’illustration suivante :

- Variable linguistique : Age

- Valeur 4’ une variable linguistique : Jeune, Moyen, Vieux, ...

- Ensembles flous : “jeune”, “moyen”, “vieux”, ...
- Plage de valeurs : (0, 30, 45, 60, ...)

- Fonction d’appartenance D Hg(x)=a (O<ax<l])

- Degré d' appartenance ta

2.1.2 Différentes formes pour les fonctions d’appartenance

En général, on utilise pour les fonctions d'appartenance trois formes géométriques : trapézoida-
le, triangulaire et de cloche. Les deux premiéres formes sont les plus souvent employées en rai-
son de leur simplicité. L’allure de la forme trapézoidale est completement définie par quatre
points P1, P2, P3, P4 (fig. 2.2). Le triangle peut étre considéré comme un cas spécial du trapdze
lorsque deux points coincident (P2=P3). Méme la forme rectangulaire (pour représenter la logi-
que classique) est comprise dans le trapéze si (P1, P2) et (P3, P4) se trouvent sur une verticale.

P2 P3 P2=P3 P2 P3
Pi P4 P1 P4 P1 P4 PI P4 Pl P4
Trapézoides Triangle Rectangle

Figure 2.2 Fonctions d’appartenance de forme trapézoidale avec 2 cas spéciaux.

Dans la plupart des cas, en particulier pour le réglage par logique floue, ces deux formes sont
suffisantes pour délimiter des ensembles flous. Cependant, la forme de cloche (fig. 2.3) qui
donne dans certains cas une meilleure représentation des ensembles flous, peut étre utilisée.
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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. I s’agit de
fonctions d’appartenance de type I1, A, Z ou S.

1 Type Z /\ Type Lambda
/_\ Type Pi I Type S

Figure 2.4 Fonctions d’appartenance en forme de lettre.

2.1.3 Opérateurs de la logique floue

Une fois les ensembles flous définis, des mathématiques concernant ce type d’ensemble ont été
développées. Les mathématiques élaborées ressemblent beaucoup a celles reliées a la théorie
des ensembles conventionnels. Les opérateurs d’union, d’intersection et de négation existent
pour les deux types d’ensemble. Les opérateurs habituels, soit 1’'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

= NON (a) .1)

o
!
Q

. (x) = 1-p (x) (2:2)



» Opérateur ET
L’opérateur ET correspond 2 I'intersection de deux ensembles a et b et on écrit :

¢c=anb (2.3)

Dans Ie cas de la logique floue, 1'opérateur ET est réalisé dans la plupart des cas par la forma-
tion du minimum, qui est appliquée aux fonctions d’appartenance Ly(x) et [, (x) des ensem-

bles a et b, 4 savoir :

b, = min {1, 1) @4)

ol I, Uy et K. signifient respectivement le degré d’appartenance 2 I’ensemble a, b et c.
On parle alors d’opérateur minimum.

» Opérateur OU
L’opérateur OU correspond 2 |’union de deux ensembles a et b et on €crit :

c=aub (2.5)

1 faut maintenant calculer le degré d'appartenance 2 I’ensemble ¢ selon les degrés des ensem-
bles a et b. Cela se réalise par la formation du maximum. On a donc I’opérateur maximum.

W, = max{p K} (2.6)

[

*y

Figure 2.5 Opérateur ET et OU



* Autres réalisations pour les opérateurs ET et OU
a) Par opérations arithmétiques
* ET = opérateur produit

Ho(x) =R, (x)  p1py (%) 2.7)

* OU = opérateur somme

Ma (x) + l—lb (x)

M. (x) = 5 (2.8)
b) Par opérations combinées
*ET flou
H(x) = ymin[p (x), p, (x)] +—-—[u (x) +py (x)] (29)
Avec le facteur
Y€ [0, 1] (2.10)
* OU flou
H.(x) = ymax[W, (x), 1, (x)] 10 [u (x) +p1y ()] (2.11)

* Opérateur min-max

p (x) = ymin[p (x), 1y (x)1 + (1-y)max[p,(x), K, (x)] (2.12)

* Opérateur y
B = [, (0 1y 17 {1 (g, ] [p, 1)} @13)

Le premier facteur contient I’opérateur produit pondéré avec l'exposant 1-y. Par contre, le
deuxiéme facteur est la somme algébrique pondérée avec I'exposant .

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.



2.2 COMMANDE PAR LOGIQUE FLOUE

La commande par logique floue est en pleine expansion. En effet, cette méthode permet d’ob-
tenir une loi de réglage souvent trés efficace sans devoir faire des modélisations approfondies.
Par opposition a un régulateur standard ou a un régulateur a contre-réaction d’état, le régulateur
par logique floue (RLF) ne traite pas une relation mathématique bien définie, mais utilise des
inférences avec plusieurs régles, se basant sur des variables linguistiques. Par des inférences
avec plusieurs regles, il est possible de tenir compte des expériences acquises par les opérateurs
d'un processus technique.

Dans cette section, nous allons présenter les bases générales de la commande par logique floue
et la procédure générale de la conception d’un réglage par logique floue. Nous allons détailler
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 généraux d’une commande par logique floue

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

Base de

connaissance

. Sortie
Inférence Défuzzification— Procédé >

(1 | (D)

Non-floue Floue Floue Non-floue
(Déterministe) {Déterministe)

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

Comme le systdme a4 commander ne regoit que des valeurs déterministes {non-floues ou crisp),
un RLF devrait convertir les valeurs déterministes A son entrée en valeurs floues, les traiter
avec les ragles floues et reconvertir le signal de commande de valeurs floues en valeurs déter-



ministes pour appliquer au procédé. Les roles de chaque bloc peuvent &tre résumés comme

suit:

1) Le bloc fuzzification effectue les fonctions suivantes :

= établit les plages de valeurs pour les fonctions d’appartenance 2 partir des
valeurs des variables d’entrées;

= effectue une fonction de fuzzification qui convertit les données d’entrée en
valeurs linguistiques convenables qui peuvent étre considérées comme
I’étiquette des ensembles flous.

2) Le bloc base de connaissance comporte une connaissance dans le domaine
d’application et le résultat de commande prévu. Il consiste en “base de données” et
en “base de régles linguistiques (floues) de commande” .

* la base de données effectue des définitions qui sont nécessaires pour établir les
reégles de commande et manipuler les données fioues dans un RLF;

= la base de régles 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 possede la capacité de simuler les
décisions humaines et de déduire (inférer) les actions de commande floue 2 1’'aide de
I'implication floue et des régles d’inférence dans la logique floue.

4) Le bloc défuzzification effectue les fonctions suivantes :

« établit les plages de valeurs pour les fonctions d’appartenance 2 partir des
valeurs des variables de sortie;

= effectue une défuzzification qui fournit un signal de commande non-floue 2
partir du signal flou déduit.

2.2.2 Conception d’un RLF

Les €tapes principales pour concevoir un RLF sont montrées A la figure 2.7. D’abord, il faut
étudier le systeme & régler (procédé€) et en faire une description adéquate. Il ne s’agit pas d’une
analyse afin d’établir un modele mathématique. On doit plutSt déterminer les grandeurs mesu-
rables et analyser les comportements dynamiques du procédé vis-2-vis de la variation de la
grandeur de commande. La description peut faire appel aux variables linguistiques qui peuvent
gtre incorporées aux connaissances de théorie de commande et/ou aux expériences d'opéra-
tion. On peut alors établir les bases de données et de régles nécessaires pour déterminer la stra-
tégic de réglage. On passe par la suite 2 la conception du RLF qui comprend la fuzzification,
les inférences et la défuzzification. Aprés I'implantation, le plus souvent sur un DSP, par le
logiciel, on fait des tests sur ’installation. Il est généralement nécessaire de modifier les fonc-
tions d’appartenance et les régles floues interactivement en plusieurs passages, afin de trouver
un comportement acceptable.
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Figure 2.7 Etapes principales lors de la conception d’un RLF.

Note: a) Modele du procédé disponible
b) Modele du procédé non-disponibie

A noter que dans le cas de la commande par logique floue, il n’est pas nécessaire de connaitre
le modele mathématique du procédé. Cependant si le modele est disponible, on peut I'utiliser
pour tester et modifier la stratégie de réglage 2 I’aide d’une simulation numérique. Cela facilite
évidemment la mise en service sur I’installation réelle. Cette situation est illustrée par les traits
pointill€s 2 la figure 2.7 (cas b). Les €tapes 2 effectuer seront analysées en détail dans la section
2.4 lors de la conception d’un RLF pour commander la vitesse de la machine asynchrone.



2.2.3 Avantages et inconvénients de la commande par logique floue

La comande par logique floue réunit un certain nombre d’avantages et de désavantages. Le:

avantages essentiels sont :

* la non-nécessité d’une modélisation (cependant, il peut étre utile de disposer
d’un modele convenable);

* la possibilité d’implanter des connaissances (linguistiques) de 1’opérateur de
processus;

* la maitrise du procédé avec un comportement complexe (fortement
non-liné€aire et difficile 2 modéliser);

* 'obtention fréquente de meilleures prestations dynamiques (régulateur
non-linéaire);

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

Les inconvénients de 1a commande par logique floue sont :

* le manque de directives précises pour la conception d’un réglage (choix des
grandeurs A mesurer, détermination de la fuzzification, des inférences et de la
défuzzification);

* I'approche artisanale et non systématique (irmplantation des connaissances des
opérateurs souvent difficile);

* I'impossibilité de la démonstration de la stabilité du circuit de réglage en toute
généralité (en I’absence d’un modele valable);

* la possibilité d’apparition de cycles limites 4 cause de fonctionnement non-
linéaire;

* la cohérence des inférences non garantie @ priori (apparition de régles
d’inférence contradictoires possible).

En tout cas, on peut confirmer que le réglage par logique floue présente une solution valable
par rapport aux réglages conventionnels. Cela est confirmé non seulement par un fort dévelop-
pement dans beaucoup de domaines d’application, mais aussi par des travaux de recherche sur
le plan théorique. Ainsi, il est possible de combler quelques lacunes actuelles, comme le man-
que de directives pour la conception et I'impossibilité de la démonstration de la stabilit€ en
I'absence d'un modele valable.

2.24 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 oll la modélisation est impossible ou non-précise (une chaine de
production, par exemple). Pourquoi alors appliguer la logique floue 2 la commande des machi-
nes asynchrones? Quels sont les intéréts de cette approche appliquée 2 cettes machines asyn-
chrones? Les réponses & ces questions peuvent étre résumées comme suit:

» la machine asynchrone est un procédé fortement non-linéaire (section 1.2.4).
Un régulateur non-linéaire peut donner de meilleures performances au
systtme non-linéaire 2 régler par rapport A celles d’un régulateur
conventionnel. Le RLF est un régulateur non-linéaire [40], nous pouvons alors
I’employer afin d’obtenir un syst¢me de commande de haute performance;

e |'implantation de la commande par logique floue est relativement plus facile
que les autres méthodes modemes (commande adaptative classique,
commande par réseau de neurones).

23 COMMANDE DE VITESSE DE MACHINES ASYNCHRONES PAR
LOGIQUE FLOUE

Dans cette partie, nous allons suivre les étapes indiquées dans le diagramme de la figure 2.7
pour concevoir un régulateur par logique floue pour la boucle de commande de vitesse.

2.3.1 Etude et description du comportement de la machine

A partir des analyses dans le chapitre 1, nous pouvons établir la configuration générale de la
boucle de commande de vitesse pour la MA tel qu’illustré a 1a fig. 2.8.
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Figure 2.8 Configuration de la boucle de commande de vitesse.
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Pour étudier le comportement de la machine avec asservissement de vitesse, il suffit d’observe;
la réponse du systéme en boucle fermée de vitesse 2 la suite d’un changement de la consigne
ou de la charge.

La figure 2.9 a) montre un exemple avec la réponse typique 2 un échelon de consigne, ol or
peut distinguer 4 régions : montée, dépassement, amortissement et région de régime perma-:
nent. Nous pouvons facilement déduire de cette réponse que ce sont 1’erreur de vitesse £ (entre
la consigne et la réponse) et le changement (ou la dérivation) de I’erreur CE qui peuvent le
mieux la représenter. Dans le secteur f, par exemple, il y a encore du dépassement, mais I
vitesse a tendance a descendre, E est alors négative et CE est positive.

\é/ o CE+
4
o/ DNs 1

E’ nye:
t
1 P 2

a becd efgh i CE -
E ++ +0 - --0+ 0
CE - ---0+=++ 0

(b)

< 2l ad & a
w L N L} \ g Ll

montée dépasse-  amortissement régime permanent
ment

(a)

Figure 2.9 Etude du comportement du systéme: (a) Réponse du systeme 2 un échelon de vitesse,
(b) Trajectoire E-CE de vitesse.

Nous pouvons également décrire le comportement du syst2me en utilisant la trajectoire dans le
plan de phase. L'évolution commence de 1’abscisse E et, en traversant les quadrants, se termine
A I'origine qui correspond au régime permanent. La description du comportement du systdme
peut étre résumée dans le tableau suivant :



Tableau 2.1 La description du comportement du syst2me & commander.

Sect| E Action Cu

a | ++ L'erreur est tr2s grande et positive, il faut commander une forte | + +
correction 2 la machine.

b + L'erreur est positive et son changement est négatif; comme la +
vitesse se rapproche de la consigne, la correction doit étre faible

c 0 L'erreur est nulle, mais la vitesse tend a s’éloigner de la consi- -
gne, il faut diminuer le signal de commande.

d - L'erreur est négative et tend 4 devenir encore plus négative, il --
faut beaucoup diminuer la commande.

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

f - L’erreur est négative et son changement est positif, comme la -
vitesse se rapproche de la consigne, la correction doit étre faible

g 0 L'erreur est nulle, mais la vitesse tend a s’éloigner de la consi- +
gne; il faut un peu augmenter le signal de commande.

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

i 0 L'erreur est nulie et ne change plus (régime permanent), le 0
signal de commande doit étre maintenu 2 sa valeur actuelle.

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

Comme nous pouvons le constater 2 partir de I’analyse précédente, I’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 2 la sortie, il
est trés commode de choisir I’incrément du signal de commande a appliquer au systéme a com-
mander CU. Nous pouvons établir la configuration de la boucle de vitesse pour la machine
asynchrone 2 partir de la configuration générale (figure 1.9) de maniere qu’elle comporte le
RFL 2 la place d’un régulateur conventionnel PI dans la structure de commande vectorielle tel

qu’illustré 2 la figure suivante.




id;(k)l_,
RLF -
9,“5 () Onduleur MLI

a courant imposé

* o~ : ' s (K)
T ] F H 1 H o e
z " , :

o(k)

\ 4

Figure 2.10 Configuration de la boucle de vitesse avec un RFL.

Tel que montré 2 la fig. 2.10, les entrées du RLF se calculent a I'instant k de la maniere sul

vante:

E () = olk) -ok) (2.14
CEm(k) = Em (k) —Em (k-1) (2.15
Le signal de commande correspondant 4 la composante de couple du courant statorique iqs*( k

s’obtient apres I’'intégration de la sortie du RFL :

iqs (k) = iqs (k-1) +Ciqs (k) (2.16

2.3.3 Fuzzification

A. Opérateur de fuzzification

Cette €tape s’occupe de la transformation des valeurs numériques aux entrées en valeurs floues
en utilisant les bases de données. Comme le traitement de données dans un RFL est basé sur Iz
théorie des ensembles flous, la fuzzification doit étre faite a priori. Pour la fuzzification propre-
ment dite, il faut choisir la stratégie de fuzzification et effectuer 1'opération de fuzzification
qui a pour forme symbolique :

x = fuzzification (xo) (2.17

ol x; est la valeur numérique de 1’entrée et x est un ensemble flou. Cet opérateur calcule le
degré d’appartenance 2 un ensemble flou pour une entrée déterministe (crisp) donnée.



B. Définition de fonctions d’ appartenance

La stratégie de fuzzification comprend le choix des fonctions d’appartenance. Suivant les pla-
ges de valeurs, il existe 2 méthodes de définition : numérique pour les valeurs discrates et fonc-
tionnelle pour les valeurs continues. Dans notre application avec des systémes
électrotechnologiques, les fonctions d’appartenance sous forme fonctionnelle sont avantageu-
sement employées. Comme les données sont perturbées 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 étre suffisamment larges. Tel que mentionné dans
le paragraphe 2.1.2, les fonctions d’appartenance des formes trapézoidale, triangulaire et de
cloche sont les plus souvent employées. Nous pouvons choisir la forme triangulaire en raison
de sa simplicité. L'opérateur de fuzzification (2.17) devient donc une interpolation linéaire.

2.3.4 Bases de données

A. Partition floue des espaces d’entrées et de sortie

Les grandeurs mesurées (vitesse de rotation et consigne de vitesse), aprés la conversion analo-
gique/numérique, sont soumises & un traitement numérique avant d’étre appliquées au RFL. Il
s'agit tout d'abord de chercher ies plages de valeurs des grandeurs d’entrées et de sortie et de
les répartir dans des espaces définis.

Apres plusieurs essais en simulation nous pouvons établir les plages suivantes des grandeurs
d’entrée et de sortie:

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

- changement d’erreur de vitesse CE: (-2, 2) rad/s;

- changement du courant Ciq;: (-0.5,0.5) A,

A noter que nous travaillons avec la vitesse électrique et que la valeur extréme de la plage
E , est choisie ici d’environ 110% de 1a vitesse (électrigue) nominale.

Pour répartir ces données dans les espaces flous, il faut tout d’abord définir des ensembles
flous. En général, on introduit pour une variable x trois, cinq ou sept ensembles. Une subdivi-
sion plus fine, ¢’est-a-dire de plus de sept ensembles, n'apporte en général aucune amélioration
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 z€ro EZ
- positive petite PP

- positive moyenne PM
- positive grande PG

Pour chaque grandeur, la répartition des ensembles flous pourrait étre symétrique ou
non-symétrique, équidistante ou non-équidistante, sans ou avec chevauchement. Aprés plu-
sieurs expériences et plusieurs simulations, nous constatons que, pour augmenter la robustesse
du contrdleur envers les parametres 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 diagramme de répartition
floue pour les grandeurs suivantes: erreur de vitesse E . changement d’erreur de vitesse C
E et changement du courant Ciq;. Tel indiqué 2 la fig. 2.11, la forme triangulaire est utilisée
pour les fonctions d’appartenance (2 I'exception des extrémités de chaque fonction d’apparte-
nance ol la forme trapézoidale est employée) et que la répartition floue est symétrique, et
non-équidistante dans notre choix.

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

Tableau 2.2 Définition des ensembles flous pour le RLF de vitesse

. . . Erreurs de vitesse | ,, Changeme_:nt Changement de
Signification Symbole E_[rad/s] d’erreur de vitesse courant Ci.."[A]
CE, [rad/s] gs
négative grande NG -400 > -125 -2 -->-0.2 -0.5-->-0.1
négative moyenne NM -250 > -40 -0.8 —>-0.1 -0.25-->-0.05
négative petite NP -125->0 02 ->0 -0.1-->0
environ zEro EZ -40 —-> 40 -0.1 ->0.1 -0.05 --> 0.05
positive petite PP 0 —> 125 0->02 0->0.1
positive moyenne PM 40 --> 250 0.1 -> 0.8 0.05 —>0.25
positive grande PG 125 ->400 02 -—>2 0.1 ->0.5
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Figure 2.11 Diagramme de répartition floue: fonction d’appartenance avec les plages de
valeurs.

B. Normalisation des plages de valeurs

11 est évident que les plages de valeurs utilisées dans un RFL sont différentes d’un procédé a
1’autre. Afin de concevoir un RFL universel, nous pouvons transformer les plages de valeurs en
plages normalisées. Par conséquent, les gains d’entrée et de sortie sont introduits:



e, (K)

= 2.18
k, E.(B (
ce (k)
ko= =2 (2.19
ce CE@ (k)
. %
k Cigs 0 (2.20

cu ciq;‘ (k)

Les gains sont déduits directement a partir des plages de valeurs données dans la fig. 2.11 et a
tableau 2.2. Ce sont: k. = 0.0025, k.. = 0.5, k,, = 0.5. La configuration de base d’'un RFL de |
figure (2.10) se transforme en celle montrée dans la figure (2.12).
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Figure 2.12 Configuration de la boucle de vitesse avec un RFL avec I’introduction des gains

Nous pouvons aussi numéroter les ensembles fious selon les niveaux de -3 2 3 correspondan
respectivement au NG et au PG. Le tableau 2.2 peut Etre ré-€crit pour les valeurs normalisée:
comme indiqué au tableau 2.3.

Il est important de bien choisir les plages de valeurs. Un bon choix de plages avec une bonne
répartition peut garantir une conception réussie. En revanche, un mauvais choix entraine de
longues corrections dans les étapes qui suivent; il faut souvent méme redéfinir les plages dx
valeurs afin d’éviter I'échec dans la conception. Un bon choix demande de I’expérience et de 1.
connaissance du systtme i commander.



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

Symbole | Niveau Errm;rs[;zlvsi]tesse d’efr:?i%lzu\:?t?sse S:;naﬁ?ge'lt[ie]
o ce,, [rad/s] s

NG -3 -1 ->-03 -1 —>-0.1 -1 ->-02
NM -2 -0.6 ->-0.1 -0.4 —> -0.05 -0.5 ->-0.1
NP -1 -03-->0 0.1 >0 -02-->0
EZ 0 -0.1 ->0.1 -0.05 —> 0.05 -0.1 ->0.1
PP 1 0 -->03 0 ->01 0 ->02
PM 2 0.1 ->0.6 0.05 -->04 0.1 ->0.5
PG 3 03 -->1 0.1 -->1 02 —>1

Les plages de valeurs et les répartitions indiquées 2 1a figure (2.11) et dans les tableaux (2.2) et
(2.3) ne sont que I’option initiale. On peut les modifier lors de la simulation et/ou de 1’implan-
tation afin d’obtenir les performances du systéme souhaitées.

2.3.5 Bases des régles et établissement des régles d’inférence

La base de régles représente la stratégie de commande et le but désiré par le biais des régles de
commande linguistiques. Les regles proviennent donc des sources suivantes: expériences
d’experts et connaissances de commande, actions des opérateurs de commande et apprentis-
sage du régulateur.

A. Régles d’inférence

A partir de I’étude du comportement du syste¢me en boucle fermée de vitesse dans le paragra-
phe 2.3.1, basée sur les expériences, nous pouvons établir les régles de commande, qui relient
la sortie avec les entrées. Comme nous I'avons constaté, il y a sept ensembles flous, ce qui
implique quarante-neuf combinaisons possibles de ces entrées, d’od quarante-neuf régles. Les
regles sont du genre:
régle 1 : Si E, = NG et CE,, = NG alors Ciy, = NG

ou
régle 2 : Si E,, = NG et CE,, = NM alors Ci; =NG

ou

régle 49 : 8i E,, =PG et CE,,=PG alors Ciy; =PG



B. Description des régles par matrice d’inférence

Les 49 régles décrites précédemments peuvent étre présentes dans une matrice dite matrice
d’inférence montrée dans le tableau suivant, od un exemple pour le regle 35 est illustré :

Tableau 2.4 Table de régles pour le RLF de vitesse.

NG | NG| NG | NG | NG | NM | NP
NG | NG | NG | NM | NP | EZ
NG | NG| NM | NP | EZ | PP | PM
EZ | NG| { NM | NP | EZ | PP | PM | PG
NM
NP
EZ

Ew
NG |NM| NP | EZ | PP PM@
EZ
PP

NP | EZ | PP | PM | PG || PG
EZ | PP | PM { PG | PG | PG
PP | PM | PG | PG | PG | PG

Ex. : Régle 35: Si E, = et CE, =alors Cigs =|PG

En utilisant les plages de valeurs normalisées et la désignation de niveaux, cette matrice d’infé-

rence peut étre ré-écrite:

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

Cw

WlWwWlwi] =] O
Wlwlw|lwlw|l=|o




2.3.6 Choix d’une méthode d’inférence

Comme on I’a démontré 2 la section 2.1, il existe plusieurs possibilités pour réaliser les opéra-
teurs qui s’appliquent aux fonctions d'appartenance. On introduit alors la notion de méthode
d’inférence. Elle détermine la réalisation des différents opérateurs dans une inférence, permet-
tant ainsi un traitement numérique de cette derniere. Pour le réglage par la logique floue, on

utilise en général une des méthodes suivantes :
- méthode d’ inférence max-min,

- méthode d’inférence max-prod,

- méthode d’inférence somme-prod.

» Méthode d’inférence max-min
Pour chaque regle, on obtient la fonction d’appartenance partielle par la relation :

p'RiLCiqS*J = min [uci, uOiLCiqs*J]

i=1,2,..,m
ol ¢ est un facteur d’appartenance attribué A chaque régle R;;

uOi(ciqS*) est la fonction d'appartenance liée 4 I’opération imposée par la régle R; .

La fonction d’appartenance résultante est alors donnée par :

u( ciqs*) = max[pRl(ciqs*J, uRZLciqs*J, ceer p.RmLciqs*J]

= Méthode d’inférence max-prod

Pour chaque régle, la fonction d’appartenance partielle est donnée par ia relation :

H RfLCiqs*J = He, ”Ol Ciqs*)

i=1,2,..,m
Pour la fonction d’appartenance résuitante, on obtient :

11( Ciqs*) = max [uRchiqS*), "LRz( Ciqs*J’ e pRmL ciqs*J]

» Méthode d'inférence somme-prod
Pour chaque régle, on obtient la fonction d’appartenance partielle par la relation :

p’Ri(Ciqs*) = p‘C,-' uO,-LCiqs*J

i=1,2,..m

(2.21)

(2.22)

(2.23)

(2.24)

(2.25)



Enfin, la fonction d’appartenance résultante est donnée par :

u(ciqs*) = [uRlLCiqs*) HLR:L CiqS*J i +uRm(CiqS*J] (2.26,

m

2.3.7 Défuzzification

Lorsque les sorties floues sont calculées, il faut les transformer en une valeur numérique. Afir
d’effectuer cette transformation, il faut définir une fonction d’appartenance pour la sortie. I
existe plusieurs méthodes de défuzzification, mais les plus utilisées sont 1a méthode de centre
de gravité et la méthode des hauteurs [124].

Dans la méthode de centre de gravité, la valeur déterministe (non floue) de la variable de sortie
(ciq; dans notre cas) se calcule 2 partir de la surface totale de toutes les fonctions d’apparte-
nance de la sortie selon I'expression :

. _ C’qs 4“45) d(c'qs ) 227
* f”(”qs) d(c qu |

Dans la méthode des hauteurs (height method), le centre de gravité de chaque fonction
d’appartenance de la sortie est tout d'abord calculé. La valeur résultante ciq;est alors la
moyenne de tous les centres de gravité individuels, divisée par leur hauteurs (degré d’apparte-

ci

nance) :

m

R T
) “R.-(Clqs i) “las i

ci *=i=1 — (2.28)
o
Z“R.-(aqs i)
i=1

oill m est le nombre des fonctions d’appartenance de la sortie.

La différence entre ces 2 méthodes de défuzzification s’illustre 2 la Fig. 2.13 ol I’on fait appel
2 un cas particulier avec deux fonctions d'appartenance de la sortie ciq;: positive petite (PP) et
positive moyenne (PM).



a) Clgs b)

Centre de gravité Podération des hauteurs
de la surface de sortie des fonctions de sortie

Figure 2.13 Défuzification: a) par la méthode de centre 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 I'implantation numérique.

24 RESULTATS DE SIMULATION ET EVALUATION

24.1 Schéma-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 détaillée du schéma général 2 la fig.
1.9. L’association “Onduleurs MLI + 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 statoriques et la vitesse de rotation. On
parle alors du “modele en tension”. Le flux rotorique n’est pas accessible pour la mesure et ses
composantes sont considérées comme des variables internes. Le couple de charge 7; et le
moment d’inertie J entrent dans le systéme comme des perturbations. La résistance rotorique
qui varie vis-a-vis la température est considérée comme une variable interme qui augmente le
degré de non-linéarité du systéme.
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Figure 2.14 Schéma-bloc pour simulation.

La machine asynchrone est représentée par le modele di-phasé a la fig. 2.14. Les trois régula-
teur de courant A hystérésis a la fig. 1.9 sont alors remplacés par deux simples régulateurs de
courant de type PL. En supposant que les réponses de courant sont instantanées, nous avons le
“modele en courant” des machines asynchrones qui est équivalent au cas ol les machines sont
alimentées par des onduleurs de courant.

Les composantes du flux rotorique peuvent étre estimées a partir des courants statoriques et la
pulsation de glissement (voir équ. 1.36) en utilisant les équations (1.37)-(1.39). Autrement dit,
I'estimateur de flux utilise les équations électriques du modele 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 Ia région de défluxage. Quand nous ferons opérer la machine 2
vitesse inférieure 2 sa vitesse nominale, le flux de référence est normalement maintenu cons-
tant. Nous voyons 2 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 évidemment notre attention prin-
cipale. Quant A la boucle de commande de flux, un régulateur de type PI est normalement uti-
lisé, mais c’est optionnel dans la commande vectorielle indirecte. Des essais excessifs en
simulation montrent qu'un régulateur PI de flux permet d’accélérer la réponse de flux (estimé)
de la machine en régime transitoire. Cependant, il n’apporte pas aucune amélioration a la per-
formance générale du systéme. Pour cette raison, on travaille souvent avec le flux contr6lé en



boucle ouverte. Dans ce cas, le courant de référence iy, se déduit simplement 2 partir de flw
de référence et de I'inductance mutuelle (izs = Wy /Ly)-

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

Le bloc “calcul de glissement” assure 1’opération du mécanisme de commande vectorielle indi
recte (équ. 1.43). En effet, la pulsation synchrone w, est calculée 2 partir du pulsation de glis
sement et de la vitesse de rotation (équ. 1.41). Afin d’avoir un découplage parfait dans I
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 d
flux. Le bloc d’identification de résistance rotorique n’est pas inclus dans la figure 2.14.

Les signaux unitaires (sinw,? et cosw,t) sont calculés par le bloc “SIN, COS”. Ils sont utilisa.
bles quand nous voulons observer les variables sinusoidales de tension et de courant.

2.4.2 Méthodes de simulation

Pour la simulation, nous avons utilisé deux méthodes [133]: simulation par les programmes er
C et simulation par le logiciel SIMULINK. Dans la premigre méthode, nous avons écrit les
programmes en langage C en utilisant directement la fig. 2.14. Des données de la simulatior
sont sauvegardées dans un fichier qui est ensuite exploité dans I'environnent de MATLAB
pour tracer des graphiques. L’avantage des programmes C est ce que nous pouvons les utilise:
pour ’implantation sur le DSP puisque ce demier utilise les codes C.

La simulation utilisant le logiciel SIMULINK est par contre trés avantageuse gréce 2 ses inter-
faces graphiques. Nous pouvons de plus simuler les régulateurs 2 hystérésis tel qu’ils sont er
réalité. Il est normal que le temps de simulation par SIMULINK soit plus important que celui
de simulation par programme a cause des régulateurs de courant & hystérésis. Dans la program-
mation en SIMULINK, nous avons construit différentes blocs sous la forme de C Mex-file
S-functions qui permet d’accélérer la simulation: “modele de la machine”, “estimateur de
flux”, “calcul de glissement”. Ces blocs et les autres blocs personnalisés (“transformations de
référentiel”, “régulateurs a hystérésis”, etc.) sont regroupés comme un blockset utile pour la
conception des systtmes de commande. Quant au régulateur par logique floue, un blockser des
régulateurs par logique floue a également ét€ 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 parameétres du groupe “machine + charge’
utilisés sont calculés 2 partir des mesures sur la machine asynchrone au laboratoire. Ils son!
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 ét€ congu 2 partir de la fonction de transfert du
modele 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 parameétres des régu-
lateurs de telle sorte qu’ils aient des réponses semblables a un échelon et avec aucune charge.
Les réponses du régulateur PI et du RLF 2 un échelon de vitesse de 60 rad/s sont illustrées 2 la
fig. 2.15. Nous pouvons constater qu’elles sont trés semblables si 1’on compare les temps de
montée des ces réponses. Dans cette figure, nous rapportons aussi la réponse du régulateur
adaptatif par logique floue (RALF) et du modele de référence (MR). Ces derniers sont décrits
plus loin dans le chapitre 3. Nous les allons les “réponses de référence” correspondant 2 cha-

que régulateur congu.
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Figure 2.15 Réponse des régulateurs 3 un échelon de vitesse.

Les gains des régulateurs sont les suivants:
* pou le régulateur PI: k;, = 0.3; k; = 0.4;
* pour le RLF: k. = 0.0022; k.. = 0.47; k., = 0.5.



Nous pouvons détecter une légere différence entre ces gains du RLF et ceux donnés au para-
graphe 2.3.4.B qui ont été choisis comme des valeurs préliminaires. Sans modifier les parame-
tres des régulateurs, nous allons étudier les comportements de ces derniers sous diverses
conditions d’opération.

2.4.3 Résultats de simulation et analyse

Dans cette étude en simulation, nous allons observer le comportement du systéme avec le RLF
en poursuite et en régulation. Pour le faire, nous utilisons une combinaison des conditions de
fonctionnement et une fagon d’évaluation suivantes:

* une consigne de vitesse trapézoidale;

o faire opérer le systdme a vide (sans charge) avec la valeur nominale du momen
d’inertie et considérer la réponse de vitesse dans ce cas comme la référence;

* faire fonctionner le syst¢me avec différentes valeurs du moment d’inertie (J = 2/, e
J = 5J,) et une perturbation du couple de chargea 1 s;
 comparer les réponses de vitesse obtenues avec celle de référence;

o répéter les tests (sous les mémes conditions) pour le systéme 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 = 2J,

La figure 2.16 illustre la réponse du systéme avec le RLF pour une valeur d’inertie de 0.075
kg.m2 (J=2J,). Nous présentons dans cette figure les grandeurs les plus significatives suivan-
tes (par les traits pleins, dans I’ordre habituel de gauche 2 droite et de haut en bas): la vitesse a
et la consigne de vitesse @ ; le couple électromagnétique 7,; I’erreur de vitesse (e, = o' - o);
et le flux estimé selon 'axe d y -

Tel qu'illustré dans la fig. 2. 16, la trajectoire de la consigne de vitesse se compose de 3
régions: d’accélération de 30 rad/s? , de vitesse constante &gale 2 60 rad/s et de décélération de
30 rad/s?. A s nous avons appliqué une perturbation du couple de charge 7; de 4 Nm. A titre
d’indication, nous notons que le couple €électromagnétique nominal de cette machine est
d’environ 15 Nm (voir I'annexe A.3).

Nous rapportons également dans la fig. 2.16 par les traits en tirtes les réponses du systéme 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” a la consigne trapézoidale utilisée.



Nous pouvons observer que le couple électromagnétique T, augmente en échelon & 1s a cause
de la perturbation du couple de charge 7 et que la réponse de vitesse pour J= 2/, n’écarte pas
beaucoup de la consigne de vitesse et de 1a “réponse de référence”, méme lorsqu’une perturba-
tion du couple de charge arrive.

La fig. 2.17 montrent les résultats de simulation pour le régulateur PI sous les mémes condi-
tions. Nous pouvons détecter dans ce cas une erreur de trainage et une erreur de régulation plus
grandes que celles dans la fig. 2.16. Une premiére conclusion sur la bonne robustesse du RLF
vis-3-vis des variations du moment d’inertie et du couple de charge peut &tre donc tirée. La
supériorité un RLF sur un régulateur conventionnel de type PI est également montrée.
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Figure 2.16 Réponse du systéme avec le RLF 2 une consigne trapézoidale de vitesse et 2 un
changement en échelon de la charge (T est augmenté de 02 4 Nm 2 Is) pourJ =2J.
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Figure 2.17 Réponse du systeme avec le régulateur PI 2 une consigne trapézoidale de vitesse et
a un changement en échelon de la charge (T est augmenté de 0 2 4 Nm & 1s) pour J = 2J,.

Test avec une variation de la charge et un moment d’inertie trés grand J = 5J,

Nous avons dans ce test augmenté le moment d’inertie 2 une valeur trés grande (J = 0.187
kg.rn2 = 5J,). Les réponses du systéme avec le RLF sont données a la fig. 2.18 et celles du sys:
t2me avec le régulateur PI sont montrées i la fig. 2.19. Aussi dans ce cas, le RLF donne une
réponse de vitesse meilleure que celle du régulateur PL.

Nous pouvons constater que la réponse de vitesse du systéme avec le RLF est encore conforme
plus ou moins au profil qui lui est imposé, mais la performance se détériore puisque 1’erreur de
vitesse devient grande.
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Figure 2.18 Réponse du systtme avec le RLF 2 une consigne trapézoidale de vitesse et A un
changement en échelon de la charge (T est augmenté de 0 3 4 Nm 2 1s) pour J = 5J,.
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Figure 2.19 Réponse du systeme avec le régulateur PI A une consigne trapé€zoidale de vitesse et
a un changement en échelon de la charge (T est augmenté de 02 4 Nm 2 1s) pour J = 5J,,.



Les résultats de simulation précédents soulevent quelques conclusions pertinentes. Un RLF es!
plus 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 trés grande variation. Afin de
maintenir une bonne performance sur une large plage de conditions de fonctionnement, nous
avons besoin donc d’utiliser la commande adaptative, qui sera discutée dans le chapitre 3. Une
comparaison de performance entre trois régulateurs (PI, RLF et RALF) sera donnée 2 la fin du
chapitre 3.

2.5 CONCLUSION

Les notions de bases de la logique floue ont été présentées au début de ce chapitre. Les princi-
pes de la commande par logique floue ont ét¢ introduits tout en justifiant notre choix de cette
méthode pour commander les MA. Un RLF est par la suite congu étape par €tape pour la bou-
cle de commande de vitesse. La configuration du systéme en utilisant le modele discret décrit
dans le chapitre 1 a ét¢ introduite. Les méthodes de simulation ont été discutées. Les résultats
de simulation sous plusieurs conditions de fonctionnement ont été rapportés, qui démontrent
qu’un RLF surpasse un régulateur conventionnel de type PI sur I'aspect considéré, c’est-a-dire
la robustesse par rapport aux variations des conditions de fonctionnement telles que la charge
et le moment d’inertie. Comme la commande par logique floue est une technique relativement
nouvelle, il existe encore des discussions sur ses caractéristiques. Quelques auteurs confir-
maient qu'un RFL est un régulateur adaptatif dans sa nature {44]. Les essais extensifs sur le
RFL congu ont cependant montré qu’un RLF - malgré qu’il soit plus robuste qu’un PI - ne peut
pas assurer une haute performance lorsque les conditions de fonctionnement changent sur une
tres grande échelle (/ = 5/, par exemple). Autrement dit, il n’est pas lui-méme un régulateur
adaptatif. Une forme de commande adaptative est donc souhaitable. Les résultats expérimen-
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 ADAPTATIVE CLASSIQUE

Dans un syst2me d’asservissement pratique, les parametres du procédé peuvent varier, cela
entraine des conséquences sur la performance du systéme et I'instabilité peut survenir dans les
cas extrémes. On peut résoudre ce probléme par la technique de commande adaptative. En
commande adaptative, le régulateur s’ adapte aux conditions de fonctionnement du procédé.,
Il existe plusieurs techniques de commande adaptative [3], [30]:

» régulateurs 2 auto-réglage;

» systémes adaptatifs avec modele de référence;

» avec les gains programmés;

* 2 structure variable.

Dans un régulateur a auto-réglage, les parametres de régulateur sont réglés pour s’adapter aux
variations de paramétres du procédé. Son principe peut s'énoncer comme suit : les parametres
du régulateur suivent les parametres du procédé de telle maniere que les p6les, z€ros et gains
soient maintenus identiques pour n’importe quelle condition de fonctionnement. Dans le dia-
gramme 2 la fig. 3.1, 1'algorithme de I’observateur des parametres de procédé résout le modele
du procédé sous la forme discréte et donne les informations sur les parametres du procédé.



L algorithme de réglage agit alors sur les parametres du régulateur a partir de ces informations

Cette méthode donne une robustesse 2 la variation des parameétres du procédé.

Calcul des Observateur
parametres des parametres
de régulateur de procédé
u
Commande y
+ Régulateur »  Procédé -
Retour

Figure 3.1 Schéma-bloc de la régulation par auto-réglage des parametres.

y
Modele z
Parametres
du réguiateur Mécanisme
d’adaptation |*
Référence| u d
Régulateur Procédé >
Retour

Figure 3.2 Schéma bloc du systéme adaptatif avec modele de référence.



Dans un systéme de commande adaptatif avec modele de référence, le modele de référence
définit comment le procédé doit idéalement répondre 2 un signal de commande [30]. Le
schéma bloc de cette méthode de commande est donné 2 la fig. 3.2. Le régulateur comprenc
deux boucles. La boucle interne est en fait une boucle de commande ordinaire avec retour. Lz
boucle externe ajuste des parameétres du régulateur de telle sorte que I'erreur entre la réponse
du procédé et la sortie du modele soit minimale.

Dans plusieurs cas, il est possible de trouver de variables mesurables qui correspondent aux
changements dans le procédé. Ces variables peuvent étre utilisées pour modifier les paramétres
du régulateur. Cette approche est appelée programmation des gains [30] et son principe es!
illustré sur la fig. 3.3. Les gains du régulateur peuvent étre changés ou programmés de telle
sorte qu’ils puissent compenser les variations des parametres du procédé. Dans le cas le plus
simple, la programmation des gains peut étre implantée sous forme de look-up table.

Parametres Conditions de
du régulateur | fonctionnement
Programmation
des gains |
Signal de
Référence commande
+
Régulateur " 0 Procédé y Réponse
Retour

Figure 3.3 Schéma bloc du systtme avec les gains programmés

La derniere variante de la commande adaptative est le mode de glissement (ou régulateur a
structure variable). Un régulateur 2 mode de glissement force le syst¢me 2 suivre (a glisser)
une trajectoire prédéfinie dans 'espace d’état, malgré les variations des parameétres, du
moment d’inertie ou les perturbations de charge. Cet algorithme est relativement plus simple
que les trois premiers et il s’avere trés convenable pour la commande de machines alternatives;
ses performances sont cependant modestes par rapport aux autres méthodes.



3.2 TECHNIQUES DE LA COMMANDE ADAPTATIVE PAR
LOGIQUE FLOUE

Les configurations de la commande adaptative classique présentées dans la section précédente
(2 I'exception du mode de glissement) demandent normalement un grand volume de calcul
parce que leurs algorithmes sont trés complexes. Comme nous 1’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. Il existe deux catégories dans la commande
adaptative par logique floue:

» commande adaptative classique par logique floue;

» commande adaptative par logique floue “pure”.

Dans la premire 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 1’efficacité.

Dans la deuxieme catégorie, 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 étre utilisée dans trois configurations différentes:
* Logique floue pour adapter les paramétres du régulateur

j——— Réglages
Logique floue j&———— flous

Réglage
Commande u y
N Régulateur Procédé >
conventionnel
Retour

Figure 3.4 Logique floue pour adapter les parametres du régulateur conventionnel.



® | ogique floue pour adapter le signal de sortie du régulateur

¢———— Réglages
Logique floue [ flous

I*

+ Régulateur Procédé »

Commande conventionnel

Retour

Figure 3.5 Logique floue pour adapter le signal de sortie du régulateur conventionnel.

* Logigue floue pour adapter le signal d’entrée du régulateur
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Figure 3.6 Logique floue pour adapter le signal d’entrée du régulateur conventionnel.



3.2.2 Commande adaptative par logique floue “pure”

De fagon similaire, nous pouvons établir trois stratégies d’adaptation dans la configuration
“RLF + MALF™:
* Logique floue pour adapter les paramétres du RLF
Le principe de cette stratégie est illustré 2 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 régles floues.

Mécanisme
d’adaptation

Procédé —»

Figure 3.7 Logique floue pour adapter les parametres du régulateur par logique floue.
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Figure 3.8 Logique floue pour adapter le signal de sortie du régulateur par logique floue.

* Logique floue pour adapter le signal d’entrée du RLF
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Figure 3.9 Logique floue pour adapter le signal d’entrée du régulateur par logique floue.



3.3 DESCRIPTION DU MECANISME D’ADAPTATION PAR
LOGIQUE FLOUE

33.1 Configuration

Dans le chapitre 2, nous avons travaillé avec une configuration ol un RLF est employé€ 2 Iz
place d’un régulateur classique PI dans la structure de commande vectorielle indirecte. II es
donc souhaitable d’utiliser ce RLF dans notre configuration d’adaptation. Deux approches sont
envisagées dans la conception d’un régulateur adaptatif par logique floue (RALF): i) adapter
les parametres 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 systéme quelques soient les variations des conditions d’opération et/ou des parameétres. Les
études par simulation montrent que les deux approches donnent de trés bons résultats. Nous
choisissons la deuxieéme configuration pour sa simplicité. L’approche 3 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
parallele [130], (132], [152]): une boucle d’asservissement de vitesse avec un RLF direct et une
boucle d’adaptation, qui se compose d’un modele de référence et d’'un mécanisme d’adapta-
tion. Le principe de fonctionnement de Ia boucle d’adaptation s’écrit comme suit.

Pour une consigne d’entrée @, le mod2le de référence produit un signal oy, qui est la réponse
que nous allons demander au syst¢me A commander. Autrement dit, nous utilisons le modele de
référence pour définir la performance désirée qui correspond aux crittres 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 modele de référence wp, sera com-
parée avec la réponse du procédé afin de produire un signal de correction pour réduire la
différence. Il y a deux signaux qui entrent dans le bloc de mécanisme d’adaptation par logique
floue (MALF) : I'erreur entre la sortic du modele de référence et la vitesse du moteur, et la
dérivation de cette erreur, qui sont calculés 2 I'instant k comme suit :

€ om k) = @ (k) - (k) 3.1)
e om (k) = €om (k) - €om (k-1) (3.2)

Ces grandeurs d’entrée seront traitées par le syst¢éme d’adaptation en utilisant les régles de la
logique floue pour produire un signal d’adaptation ciqsz'(k) qui est ajouté 2 la sortie du RLF
direct :



ciqs* (k) = Ciqsl* (k) + ciqsz* (%) 3.3)

Le courant de référence s’obtient en intégrant ce signal :

i ;'(lc) = iq;(k- 1) +ciq;(lc) = iq;(k-l) +[ciq;l (k) +ci,,* (k)] (3.4)
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Figure 3.10 Configuration proposée pour la commande adaptative par logique floue.

3.3.2 Choix du modeéle de référence

Le choix du modgle de référence dépend de plusieurs facteurs : parametres du systdme & com-
mander, limitation des dispositifs. Par exemple, si le moment d’inertie de la charge est 5-10
fois plus grand que 1'inertie de la machine seule, nous ne pouvons pas lui imposer 2 suivre une
trajectoire de référence avec une constante de temps trés petite, parce que la sortie du régula-
teur risque facilement de saturer a la valeur limitée au démarrage ou si la consigne change
brusquement.



Par définition, le modele de référence représente les dynamiques du procédé avec les parame
tres nominaux. Pour un syst2éme complexe comme la commande de machines asynchrones, ;
est trés difficile de construire des dynamiques nominales exactes 2 cause de son ordre élevé ¢
de sa non-linéarité. Pour cette raison, il est préférable de remplacer le modele de référence pa
une réponse désirée d'une fonction de transfert (généralement de 1°¥ ordre ou 2° ordre).

Nous pouvons aussi concevoir un modele de référence 2 partir d’'une commande vectoriell
idéalisée tel qu’illustré 2 la fig. 3.11, ol le régulateur PI de vitesse est remplacé par un régula
teur 3 hystérésis.

=" . T T 7

| ld4s L, !

t T PIsL, /R, +l [
.| - Q !
LI L 3 Ly : D
P »>

| — 2 lLr Js+f : I

| Régulateur |

| a hystérésis :
L o o e e e e e -

Figure 3.11 Commande vectorielle indirecte idéalisée.

Dans cette commande idéalisée, le flux et le couple sont supposés étre completement décou
plés et sont calculés 2 partir des composants id,* et iq,* de courant statorique en utilisant le:
équations (1.44) et (1.45). La simulation démontre que le modele de référence utilisant la fig
3.11 n’apporte pas de grandes différences par rapport au modele de référence défini par une
fonction de transfert de 2° ordre. Par conséquent, nous pouvons choisir un modele référence de
2° ordre de la forme suivante :

MR(s) = —90 _ = 1 35

(s+4)% 0062552 +05s+1

Les spécifications que nous demandons au syst2me sont définies & travers de ce modele. Ce
sont :

- constante de temps : T =0.534 s;

- temps de montée : ¢, =0.972 s;

-temps de réponse: 1, =1.186s;

- dépassement : A= 0%.



La réponse du modele de référence 2 un échelon est illustrée 2 la figure 3.12.
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Figure 3.12 Réponse du modele de référence a un échelon.

3.3.3 Conception du mécanisme d’adaptation par logique floue

La structure interne du bloc MALF choisie est identique a celle d’un RLF direct, c’est-a-dire
qu’elle se compose de trois blocs : fuzzification (F), inférence (I) et défuzzification (D) tel
qu’indiqué aux figures 2.6 et 2.10.

Modele de|] + ;
™ référence

Cigea' )

CE,®) Geqm®

(k)

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 RFL. Les principales caractéristiques sont :

= les entrées : I'erreur entre la réponse désirée (la sortie du modele de référence
®,,) et la réponse actuelle (w) et la dérivation de cette erreur;

« la sortie : I'incrément du signal de correction Ciggp;

= les ensembles flous : 7 pour les entrées et 7 pour la sortie;
= e nombre de régles : 49 (7 x 7);

e I'inférence : méthode de max-prod;

= la défuzzification : méthode des hauteurs;

= les plages de valeurs de e, ce,n, and ciqs; sont normalisées et définies
respectivement comme (-1, 1) [pu], (-1, 1) [pu] et (-1, 1) [pul;

= la partition floue des espaces normalisées pour les entrées et la sortie sont:
(-1,-0.5,-0.2,-0.1,0,0.1,0.2,0.5, 1)

« les gains des entrées de la sortie : k,,,;, kcom €t Kcym-

Les régles pour le mécanisme d’adaptation sont données dans le tableau 3.1.

Tableau 3.1 Table des régles pour MALF.

-2 -3 -3 -3 -2 -1 0 1
-1 -3 -3 -2 -1 0 1 2
0 -3 -2 -1 0 1 2 3
1 -2 -1 0 1 2 3 3
2 -1 0 1 2 3 3 3
3 0 1 2 3 3 3 3




3.4 RESULTATS DE SIMULATION ET EVALUATION

Apres plusieurs essais en simulation, nous avons choisi les gains du MALF: k., = 1 Keep =
10; keym = 0.1. Nous allons étudier le comportement du systéme avec le régulateur adaptatif
par logique floue (RALF) de méme fagon que pour le RLF décrite au paragraphe 2.4 du chapi-
tre 2. Les mémes conditions des tests ont €té€ établies:

* la consigne de vitesse trapézoidale;

* le moment d’inertie: J = 2J,ouJ =57,

* la perturbation du couple de chargede 4 Nma ls.

3.4.1 Résultats de simulation

La figure 3.14 illustre les réponses du systéme avec le RALF pour une valeur d’inertie de
0.075 kg.m? (J= 2/, »)- Nous présentons dans cette figure les grandeurs suivantes: la vitesse w et
la sortie du modele de référence wy; le couple électromagnétique 7,; I'erreur de vitesse (e, =
Wy, - ©); et le flux estimé selon 1'axe d y -

Les réponses du systéme avec le RALF pour le moment d’inertie nominal et sans perturbation
de charge sont également données dans cette figure (par les traits en tiret). Nous pouvons
remarquer que malgré les variations au niveau de moment d’inertie et de couple de charge, la
réponse de vitesse suit trés bien la trajectoire qui lui est imposée. En fait, comme illustré a la
fig. 3.14 la vitesse, la “réponse de référence” et la sortie du modele 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 J,) sont donnés i Ia fig. 3.15 qui montrent bien qu’une excellente perfor-
mance du systéme est toujours obtenue avec le RALF.
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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 été effectués sous les mémes 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 considérés.

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 les performances de ces trois régulateurs
en utilisant quelques critéres de performance. Les résultats donnés au tableau 3.2 ont été calcu-
lés a partir des fig. 2.16 & 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 trapézoidale avec une accélération de 30
rad/s? 2 la vitesse constante de " =60 rad/s et une décélération de 30 rad/s? sous différentes
conditions de fonctionnement. Dans ce tableau A, signifie le dépassement en montant et Ay le
dépassement en descendant.

Tableau 3.2 Comparaison des performances des trois régulateurs.

Tests Criteres de performance Pl RFL RALF
avec J=Jnet Erreur de trainage max (rad/s) 3.97 3.11 0.15
sans charge Ap, (rad/s) 2.23 1.59 0
Aq(rad/s) 2.24 1.67 0
avec J=2Jn et Erreur de trafnage max (rad/s) 549 3.11 0.15
un échelon de A, (radls) 2.55 1.34 0
charge de 4 Nm | Ay (radis) 3.70 1.63 0
als Erreur max. due au TL (rad/s) 743 421 0.69
avec J=5J et Erreur de trainage max (rad/s) 8.92 6.39 0.15
un échelon de Ay, (radfs) 7.20 5.67 0
charge de 4 Nm Ag (rad/fs) 8.19 548 0
als Erreur max. due au T} (rad/s) 9.59 3.78 1.05
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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 ét
analysées. Les avantages, inconvénients et une comparaison sur le plan d’implantation ont ét
soulignés. Nous avons choisi la commande adaptative avec le modele de référence dans Il
mécanisme d’adaptation qui est en parallele avec le RFL direct congu dans le chapitre 2. L«
conception du mécanisme d’adaptation a été étudiée. La performance du RALF a ét€ test€ er
simulation et comparée avec celles du RLF et du régulateur PI sous les mémes conditions de
fonctionnement. Les résultats montrent que le RALF est trés robuste par rapport aux variations
de la charge et du moment d’inertie et qu’il donne une performance supérieure 2a celle d’ur
RLF. La simplicité et 1’efficacité de cet algorithme ont également ét€ confirmées.



CHAPITRE 4

REALISATION MATERIELLE, EXPERIMENTATION
ET EVALUATION

4.1 DESCRIPTION DES DISPOSITIFS

La figure 4.1 (identique 2 la fig. 1.9) montre la configuration matérielle pour I’implantation di
systtéme de commande par DSP. Les programmes écrits en langage C sont compilés et ensuite
chargés dans le DSP TMS320C30 pour I’exécution. L'interface du DSP et I’ordinateur perme
la communication entre 1’opérateur, le DSP et le systtme 2 commander. Le montage expéri-
mental est montré 2 I'annexe G. Dans les sections suivantes, nous allons décrire ces dispositif;
avant de rapporter les résultats expérimentaux et les évaluer.

83
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4.1.1 Ensemble moteur - charge - “variateur de moment d’inertie”

La fig 4.2 montre le couplage de 1'ensemble “moteur asynchrone - machine synchrone -
machine CC”. La machine synchrone (MS) sert 4 réaliser un couple de charge pour le moteur
asynchrone (MA). Il s’agit d’une charge linéaire qui peut &tre changée par les valeurs des résis-
tances de charge R;. La machine 2 courant continu (MCC) disponible au laboratoire qui pos-
sede une grande roue d’inertie est couplée quand nous avons besoin de changer le moment
d’inertie total du systéme. Nous i’appelons un “variateur de moment d’inertie”.

RS
R, Rp
COMMANDE ONDULEUR L
L, Interrupteur
L,
O ma MS MCC
Tachymetre
Ul J, I3
f) f, £

Figure 4.2 Couplage de I’ensemble moteur - charge - variateur d’inertie.

Les parametres donnés sur les plaques signalétique (annexe A) ne sont que des parameétres
d’opération. Il nous faut encore déterminer les parametres électriques du moteur asynchrone
(Rg, R, L, L, L,) et mécaniques du systeme (J;, f;, J2, 2, /3. f3)-

Connexions électriques

Selon la plaque signalétique du moteur asynchrone (voir fig. A.3 dans I’annexe A), la tension
nominale d’une phase est de 120 V, dont la valeur créte est de 170 V. Comme le moteur est ali-
menté par 1'onduleur, la tension ligne-ligne du moteur doit étre égale A la tension 2 courant
continu (CC) de la source. En raison de la modulation de largeur d’impulsions (MLI) et des
pertes de commutation dans les composants MOSFET, il nous faut alimenter I'onduleur avec
une tension CC d’au moins 10 % supérieure  la valeur calculée. Pour cette raison, il est conve-
nable de connecter les enroulements du moteur en triangle (voir annexe A.l). De plus, cette
connexion supprime les harmoniques d’ordre multiple de trois. Pour la charge, la connexion en
étoile des résistances de charge est normalement utilisée.



Diétermination des paramétres électriques

La résistance statorique R, se détermine par la mesure statique avec une source CC. Les autres
parametres électriques sont calculés A partir des tests 2 vide et 2 rotor bloqué. Les processus de
ces tests et les calculs sont rapportés dans I’annexe A. Nous résumons ici seulement les résul-
tats.

Tableau 4.3 Paramatres électriques de la machine asynchrone.

Résistance du stator R, =0.197Q
Résistance rotorique réfiéchie au stator R, =0.168 Q
Inductance mutuelle Lnp=22mH
Inductance de fuite du stator L, =0.96 mH
Inductance de fuite du rotor réfléchie au stator Ly =0.96 mH
Inductance du stator L =22.96 mH
Inductance rotorique réfiéchie au stator L, =22.96 mH

Détermination des paramétres mécaniques

Contrairement aux mesures des parametres €lectriques, qui sont considérées fondamentales,
I'identification des parametres mécaniques est plus difficile et nous avons souvent adopté des
méthodes approximatives.

Tableau 4.4 Parametres mécaniques du systéme.

Coefficient de frottement de la MA f, = 0.00097 kg.m%/s
Moment d’inertie de la MA J, =0.0137 kg.m?
Coefficient de frottement total du systtme (MA+MS) f, = f, =0.00389 kg.m?/s
Moment d’inertie total du systtme (MA+MS) J,=7J,=0.0375 kg.m?
Coefficient de frottement total du “syst®me augmenté” f3 = 0.00759 kg.mZ/s
MA+MS+MCOC)

Moment d’inertie total du “systéme augmenté” J3=0.1728 l(g.m2
(MA+MS+MCC)

Les mesures et calculs des paramétres mécaniques sont également rapportés dans 1’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.



Lorsque nous couplons la MCC avec le groupe (MA + MS) le coefficient de frottement total du
systéme est augmenté 2 2 fois de la valeur nominale (soit d’environ 8 fois plus grand que le f,
de la MA seule) et le moment d’inertie total du systéme est augmenté de presque 5 fois plus
grand que sa valeur nominale (soit d’environ 13 fois plus grand que le J; de la MA seule).

Calculs des valeurs nominales et de la limitation

Les valeurs nominales de la limite du moteur asynchrone ont été calculées dans I'annexe A.3
Les résultats sont donnés dans le tableau suivant :

Tableau 4.5 Valeurs nominales et de la limitation.

Iis (A | Ln(A) | Lggm (A) | $a [W] J

——————

11.41 18.22 18.22 0.25

Calcul du gain du tachymétre

Etant donné que la tension fournie par le tachymatre est de 1.751 V pour une vitesse de 1799 ¢
min, le gain K, de ce dernier est de 1/1027.4 (V/rpm) ou de 1/107.6 (Vs/rad).

4.1.2 Onduleur

Le schéma-bloc d'un phase de 1’onduleur est donné dans la fig. 4.3. Nous pouvons distinguer
plusieurs fonctions:

* un bloc concernant les MOSFETS;

* un bloc concernant le driver IR 2110;

* un bloc de la logique de commande du driver;

* un bloc de module LEM;

* un bloc de protection.

Bréve description du fonctionnement

Nous utilisons les IRFK2D450 de la compagnie International Rectifier. Dans chaque boitier,
on trouve 4 MOSFETSs avec leurs diodes anti-paralleles. Ces 4 MOSFET sont groupés en deux
groupes de deux, branchés en paraliéle, de maniere a doubler la puissance. Les géchettes des
MOSFET sont commandées a travers un syst2me driver IR 2110. A chacune de ses entrées, le
driver IR 2110 regoit un signal de commande issu par le circuit logique (0 ou 5V) sous forme
de MLI, qui est ensuite transmis aux deux sorties sur une échelle 0-15V. Le circuit de protec-
tion assure une double fonction : il s’agit d’une protection en surintensité et aussi d’une protec-



uon dans le cas de défaillance de I'alimentation +5V des circuits TTL. Dans le schéma-bloc 2
la fig. 4.3, le module de LEM est un capteur de courant qui est basé sur le principe de la com-
pensation des champs magnétiques. Cette image de courant sert comme signal de retour aux
régulateurs de courants décrits dans la sous-section 4.1.3 et elle est nécessaire pour la protec-
tion de surintensit&.

Max.
] 300V DCI
' LEM
I Cogique * Driver Bras Ol
IR 2110 | MOSFET 1 Vers le moteur
Protection

Défaillance
de I’alimentation

Figure 4.3 Schéma-bloc de 1'onduleur.

4.1.3 Régulateurs de courant a hystérésis

La régulation de courant a pour but de permettre d’obtenir les valeurs désirées pour les cou-
rants dans le bras de I'onduleur. A partir de la fig. 4.1, nous pouvons décrire le fonctionnement
de ces régulateurs: les courants qui circulent dans chacun des bras sont mesurés en permanence
et ils sont ensuite comparés aux valeurs de référence fournies par DSP 2 travers un processeur
vectoriel AD2S100. Un signal créneau va étre généré et il va servir 2 commander le driver IR
2110 des MOSFET:. Le courant traversant chaque bras est forcé 2 suivre la référence avec une
tolérance fixée par la bande d’hystérésis pré-définie. Le circuit de ces régulateurs de courants
est donné dans I’annexe C.

Modélisation de I’ensemble “régulateurs de courants + onduleur”’

Etant donné que les régulateurs de courants sont des régulateurs A hystérésis et que 1’onduleur
est de type MLI, les réponses de courants sont instantanées. Pour cette raison, 1’ensemble
“régulateurs de courants + onduleur” est appelé onduleur MLI A courants imposés et nous le
pouvons modéliser comme un amplificateur de courant idéal avec un gain pur K. Le gain du



module LEM est de 2, le gain d’entrée des régulateurs a hystérésis est de 4 (voir le circuit dans
I’annexe C), le gain X est, par conséquent, de 8. C’est-2-dire une consigne de 1V a I'entrée des
régulateurs de courants produit un courant de 8A alimentant la machine.

La figure 4.4 montre ’allure de courant de référence et de courant de la machine dans le méme
phase lors d’un démarrage avec un échelon de vitesse de 60 rad/s. Nous pouvons constater que
le courant suit trés bien la consigne de référence. La fig. 4.5 illustre 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 2 la bande d’hystérésis. Nous pouvons bien vérifier le
gain de 8 sur les deux figures.
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Figure 4.4 L’allure de courant d’une phase au démarrage:
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4.1.4 Processeur vectoriel AD2S100

Les sorties du algorithme de commande sont les courants iy, et #,;. Ces signaux de référence
sont ensuite transformés en i,, iy et i, et appliquer aux régulateurs de courant. Les transforma:
tions peuvent &tre facilement réalisées par le DSP en utilisant les équations données dans I
chapitre 1. Cependant, la solution matérielle nous permet d'épargner le temps total d’exécu-
tion. Le temps alloué 2 la transformation des courants iz et i g aux courants i, iy et i, par k
programme est d’environ 35 s, qui est réduit 2 seulement 2 pis en utilisant un processeur vec-
toriel AD2S100. Ses caractéristiques et quelques applications se trouvent dans I’annexe D. Le
lecteur doit cependant faire attention 2 une erreur dans le catalogue (voir annexe D). L'équa-
tion de transformation devrait étre:

. 2 (. . 2,

I, = 3 . (las+atbs+a zcs)
La figure 4.1 montre I'utilisation de ce processeur dans notre configuration. La connexion des
broches du processeur dans notre application est illustrée 2 la fig. 4.8 (b).



4.2 SYSTEME DE DEVELOPPEMENT AVEC DSP TMS320-C30

Comme sytdme de développement du DSP, nous utilisons la carte “TMS320C30 Real-Time
System™ de la compagnie SPECTRUM Signal Processing [45], [46]. La carte est munie d’ur
processeur de signaux numériques (Digital Signal Processing - DSP) TMS320C30 de la com-
pagnie Texas Instruments. 1l s’agit de la troisi®me génération de la famille de TMS320, qui &
les performances suivantes:

* 60 ns: temps d’exécution d'une instruction;

* 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 2 la fig. 4.6.

Memory Expansion Port || DSP-LINK™ (10 Mgytesssec)

ADC
Secondary Bus @ oo s Analog
Merg fle]
Local I
Memory TMS320C30 oS
192K x 32 Flaating Point tong
Maximum Processor S ——
0 ws 33 MHz 8 3 Moavise (syrctvonous) Serial
Interface

Dual Port Memory
64K x 32 O/t ws

Primary Bus

110 Mapped

ﬂ PC Interface (16 bit)

Figure 4.6 Configuration du syst2me de développement avec TMS320C30 (source [46]).



Bréve description

Un des grands avantages du DSP TMS 320C30 est de nous permettre d’opérer avec les pro
grammes €crits en langages C et aussi des programmes écrits en langage d’assembleur. Un pro
gramme écrit en langage C est compil€ par le compilateur C et ensuite linker avec les fichier
Jib pour générer un fichier exécutable (Executable COFF Object File). Ce fichier exécutabls
est finalement chargé dans le DSP TMS320C30 par le debuger SDS30 pour commander le sys
teme. La fig. 4.7 montre le diagramme de développement de logiciel.

Macro
Source Flles "

|
|
|
|
}
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| Macro Libraries
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| |
| |
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a0 hb l Llnkef l
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libraries } i '
: | .{ Executable 3
| | COFF Object :
I L Flle ! object
! | Format
} I Converter
|
. B 3 I
|
XDS | | ™™s320¢3x _ EPROM
Emulator : TMS320C4x : Simulator Prog or
t |
.

l
|
|
|
|
|
[ .

Figure 4.7 Développement de logiciel pour TMS320C30 (source {49]).



4.3 CIRCUIT D’ENTREE/SORTIE

La maquette d’entrée/sortie a été congue pour:

* capter et limiter le signal de référence de vitesse &2 3 V qui correspond a la
tension maximale de I'interface d’entrée/sortie et 2 la vitesse maximale du
moteur;

* capter le signal de retour de vitesse, et le transformer de 1'échelle (0 - 1.75 V)
en échelle (0 - 3 V) pour la méme raison que dans le point précédent, le gain
de capteur de vitesse devient donc K, = 1/62.77 (Vs/rad) (comparer avec le

paragraphe 4.1.1);

» distribuer les signaux d’entrée A I'interface d’entrée/sortie A I’aide d'un
multiplexeur. En effet, il n’y a que 2 canaux d’entrée/sortie analogiques

disponibles, mais nous avons 4 signaux d’entrées: o', Opress Ve €T Vg, dont 2

derniers sont nécessaires pour I’algorithme d'identification de résistance
rotorique décrit plus loin dans le chapitre 5.

. . & ., » . x L, ox . ® .
* wransformer les signaux de sortie iy, et iz en i, iy ef i, 2 l'aide du
processeur AD2S100 pour commander le systéme;

* filtrer les signaux de tension pour l’algorithme d'estimation de résistance
rotorique.

Les trois premitres fonctions sont assurées par le circuit illustré 2 la fig. 4.8.a. La connexion
des broches du processeur AD2S5100 est montrée 2 la fig. 4.8.b. Le demier point est réalisé 2
I’aide du circuit donné dans la fig. 4.8.c qui fournit I’information de tension pour 1’algorithme
d’estimation de résistance rotorique dans le chapitre S.
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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 de I’onduleur triphasé [39], nous pouvens &crir
pour les trois tensions ligne-ligne Uy, Up,, U,,, dans la connexion de la MA en triangle:

Usp = (V2" -"1") K,

= *_yo*.
Upe = (V3" -¥2") K,
= *_ypo*).
Uca - (Vl V3 ) K,
od V,%, V,", V3" sont des signaux de commande de chaque bras d’interrupteurs de puissanc

MOSEFET et X, est le gain de I’onduleur. En utilisant les transformations des référentieis, nou
pouvons démontrer que:

= *_U *
Va = V2 V1
* * *
B J- (2V V2 —V1 )

Les expressions précédentes sont réalisées par un simple montage 3 amplificateurs opération
nels. Les gains 0.56 et 0.57 ont été choisis en considérant I’échelle (-3 V, +3V) de I'interfac
d’entrée/sortie. Ces signaux sont ensuite filtrés en utilisant deux filtres passe-bas MF6 (MF
6th order switched capacitor butterworth lowpass). Les signaux filtrés sont présentés dan
I"annexe F. Dans 1'algorithme d’estimation, il suffit de les transformer en variables dans I
référentiel d-q pour étre utilisés dans équation (5.13).

056 Valpha Fiitree
3 __ 35
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? -2v3) g Honset Cx it
Commance {Sore des réguiatewrs A hysiérésis) Lsht -Vee
10K 12| 10
SV b
20K Oifset 20K o

-5V

Figure 4.8 c. Filtrage des signaux de tension.



4.4 RESULTATS EXPERIMENTAUX ET EVALUATION

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’illustré aux figures 4.1
et 4.2. Le choix des parametres des régulateurs est fixé par notre stratégie de commande. Nous
avons déja mentionné dans la section 1.5 qu'un des nos objectifs de travail est d’atteindre les
criteres de robustesse aux conditions de fonctionnement. Cela veut dire que nous concevons
des régulateurs de telle sorte qu’ils aient les mémes (ou presque les mémes) réponses sur une
grande plage de variation de conditions d’opération. La méthodologie de conception pour
atteindre cet objectif est la suivante :

* Nous allons choisir les parametres des régulateurs de telle sorte qu'ils aient
sensiblement les mémes réponses en essai sans charge et 2 moment d’inertic nominal.
Ces réponses seront considérées comme des “réponses de référence™;

» Sans modifier les parametres 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 mémes conditions pour
trois régulateur PI, le RLF et le RALF;

* Nous allons alors évaluer les performances de deux ou plusieurs régulateurs en
comparant les écarts entre leurs réponses sous une conditions donnée avec leurs
réponses de référence correspondantes.

Apres plusieurs essais, nous avons choisi les parametres tel qu’indiqués dans le tableau 4.6, qui
different 1égeérement des valeurs établies en simulation (voir chapitre 2).

Tableau 4.6 Parametres des régulateurs en implantation.

PI RLF RALF
kp=0.1;k;=0.15 | ke=0.0022; kee =0.25:ky =0.35 | ke = 1; ke = 10; Ky = 0.1

Avec ces parametres, les réponses de trois régulateurs PIL, le RLF et le RALF au démarrage
avec une consigne de vitesse @ = 60rad/s sont illustrées 2 la fig. 4.9. Les temps de montée
sont sensiblement égaux: Ty, = 1.1s pour le régulateur PI et T, = 1.0s pour le RLF et 1, = 0.97s
pour le RALF.
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Figure 4.9 Normalisation de réponses.

Les tests suivants ont été effectués:
* avec une consigne rectangulaire de vitesse;
» avec une consigne trapézoidale de vitesse;
= avec une consigne constante de vitesse.

Pour les deux premiers tests, une combinaison suivante a été 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 testé les comportements des
régulateurs en appliquant une charge et en I’enlevant.

Plusieurs criteres et indices de performance sont employés pour comparer les performances de
ces régulateurs. Nous allons les décrire en détail dans le paragraphe qui suit.



44.2 Réponse du systeme pour une consigne rectangulaire de vitesse

Dans ce test, nous avons appliqué une consigne rectangulaire (0 ~ 60 rad/s - 0) & fréquence
fixée 2 I'entrée de chaque régulateur. Les mesures sont enregistrées 2 1’aide d’un carte d’acqui:
sition de données simple et d’un programme du SIMULINK. I s’agit de 1a carte CIO-DASO0¢
de la compagnie ComputerBoards. Des données sont ensuite employées pour tracer des cour-
bes en utilisant le logiciel MATLAB. Les résultats sont présentés dans les fig. 4.10, 4.11, e
4.12 respectivement pour les régulateurs PI, RLF et RALF, et ce, pour plusieurs conditions
d’opération.

A 1a fig. 4.10 a) nous avons les réponses du systéme avec le régulateur PI pour les conditions
suivantes: moment d’inertie nominal, sans charge (essai au démarrage 2 vide). Nous y présen-
tons trois signaux représentatifs en fonction de temps : Igss Dref (=0") et @ppes (=w). Le signal
i4s €st mesuré 2 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 données et multiplié par le facteur de 8 (K = 8, voir
paragraphe 4.1.3) pour étre affiché en ampére (A). C’est I'image de la composante statorique
igs sur I'axe q. Le signal o,rest la consigne de vitesse en voit (V), le signal @,,,; est mesuré par
tachymetre. Ces deux signaux sont affichés en rad/s en multipliant par le facteur de 62.77 (K|,
= 1/62.77 Vs/rad, voir paragraphe 4.3. La fig. 4.10 b) illustre les réponses du systéme avec la
charge linéaire réalisée par la machine synchrone qui débite sur les résistances de valeur totale
par phase de 60€2 La fig. 4.10 c) montre les réponses du systéme avec un moment d’inertie de
S fois plus grand que la valeur nominale en couplant 1a MCC avec le groupe MA + MS. Fina-
lement, 1a fig. 4.10 d) montre les réponses du systéme avec un moment d’inertie J = 5/, et avec
la charge R; =60Q

Nous pouvons constater que le courant Igs N'est pas saturé dans le 2 premiers cas, et il I'est
dans les deux autres cas. La limite de courant a été établie 2 18.22 A (voir tableau 4.5) pour
protéger 1'onduleur (voir annexe A). Quant 2 la vitesse, nous pouvons remarquer un dépasse-
ment 2 la fig. 10. ¢). 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. 4.11 et 4.12 peuvent &tre décrites de fagon similaire. Pour le RALF, nous rapportons
aussi la réponse du modele de référence (voir fig. 4.12).
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Analyse des résultats

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. Afin de comparer les performances de plusieurs
régulateurs, nous appliquons les deux méthodes sutvantes : comparaison des graphiques et
comparaison des indices de performance.

a) Méthode graphique :

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 réponses de
vitesse des fig. 4.10, 4.11 et 4.12 aux fig. 4.13, 4.14 et 4.15. En comparant cettes dernieres,
nous voyons clairement que le RLF est plus robuste que le régulateur PI, et que le RALF est
encore meilleur que le RLF.



a) J = Jn, sans charge (fig. 10 a)

b) J =Jn, avec charge (fig. 10 b)

. ¢)J =5]n, sans charge (fig. 10¢c)
d) J = 5In, avec charge (fig. 10 d)
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Figure 4.13 Réponse du régulateur PI au démarrage.

. a) J =Jn, sans charge (fig. 11 a)
b) J = Jn, avec charge (fig. 11 b)
c¢) J = 5Jn, sans charge (fig. 11 c)

d) J = 5Jn, avec charge (fig. 11 d)
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Figure 4.14 Réponse du RLF au démarrage.
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o .d) J = 5Jn, avec charge (fig. 12 d) |
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Figure 4.15 Réponse du RALF au démarrage.



b) Méthode de indices de performance :
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, a savoir IAE
(Integral of Absolute Error), ISE (Integral of Square Error) et ITAE (Integral of Time by Abso-
lute Error).

Etant donné que les essais ont été effectués sous les mémes conditions pour les régulateurs PL
RLF et adaptatif RLF, nous pouvons calculer les indices de performance de chaque régulateur
et les comparer. Nous nous intéressons alors 2 1'écart entre la réponse pour une condition
d’opération donnée et celle de référence. Par exemple, la réponse du PI avec la charge donnée
A la figure 4.10 b) doit étre comparée avec celle donnée 2 la figure 4.10 a). Le réponse a la
4.10 a) correspond au cas sans charge et elle est considérée comme la réponse de réfé-
rence pour la consigne rectangulaire dans le cas du régulateur PIL

Les indices de performance IAE, ISE et ITAE étaient définies originellement pour traiter
'erreur entre la consigne et la réponse. Dans ce paragraphe, nous utilisons la forme modifiée
de ces indices. Définissons les indices de performances modifiés de maniére suivante :

IAEm = J‘ |E| dt 4.1)
ISEm = f ’q‘zdt (4.2)
ITAEm = j’ |E| tdt (4.3)

ol & est 1'écart entre la réponse en question et la réponse de référence et la lettre m signifie
modifié.

Définissant € 1'erreur entre la consigne et la réponse, nous pouvons chercher, par exemple,
I"écart entre une réponse avec J=5J, et 1a réponse de référence de fagon suivante:

Esy_17 = @55- @y (4.4)
Etant donné que:
- ¥
e, = 05 -ay, (4.5)
et:
— L3
Eyg = O gy (4.6)

et que nous avons les mémes consignes pour les deux cas o* 57 = o* 1J» hous pouvons



écrire :

sy 1y = W5 =@y = €, Eg @.7

L'équation (4.7) signifie que pour chercher 1’écart entre la réponse en question et la réponse de
référence, nous pouvons utiliser des erreurs entre ces réponses et les consignes, qui peuvent
étre calculées 2 partir des données sauvegardées.

Dans les tableaux 4.7, 4.8 et 4.9 nous avons les dépassements pour les consignes en montant et
en descendant et les indices de performance calculés respectivement 2 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 - PL.

Criteres et indices de

performance fig. 10 b) fig. 10 c) fig. 10 d)
Dépassement en 0 1.8 1.5
montant A, (rad/s)

Dépassement en 0 0 0
descendant A4 (rad/s)

IAE,, (rad) 24.84 43.65 31.75
ISE,, (rad%/s) 674.29 952.66 771.47
ITAE, (rad.s) 215.71 364.17 254.54

Tableau 4.8 Indices de performance pour une consigne rectangulaire (0-60) rad/s - RLF.

Criteres et indices de

performance fig. 11 b) fig. 11 ¢) fig. 11 d)
Dépassement en 0 0 0
montant Ay, (rad/s)

Dépassement en 0 0 0
descendant Aq4 (rad/s)

IAE,, (rad) 13.48 19.38 25.87
ISE,, (rad?/s) 55.45 125.49 245.28
ITAE (rad.s) 107.53 163.13 213.84




Tableau 4.9 Indices de performance pour une consigne rectangulaire (0-60) rad/s - RALF.

Criteres et indices de

performarnce fig. 12 b) fig. 12¢) fig. 12 d)
Dépassement en 0 0 0
montant A, (rad/s)

Dépassement en 0 0 0
descendant A4 (rad/s)

IAE, (rad) 2.95 12.96 15.11
ISE,, (rad%/s) 2.17 88.13 112.45
ITAE, (rad.s) 23.44 106.42 119.90

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 testés les performances
des régulateurs avec une condition trés dure (démarrage a grand €chelon de consigne et de
plus, avec un moment d’inertie trés grand et avec une charge). Nous pouvons remarquer les
régions de saturations de courant sur les figures 4.10 ¢, d, 4.11 ¢, d et 4.12 ¢, d dues 2 la limita-
tion de courant pour protéger I’onduleur.

44.3 Réponse du systéme a une consigne trapézoidale de vitesse

Dans les essais précédents, nous avons testé le systeme en régulation en utilisant un signal de
référence en échelon. Les comportements du systdme & commander en poursuite peuvent étre
vérifiés le mieux par une consigne en pente {22], [28]. Les comportements des régulateurs avec
une consigne trapézoidale de vitesse (0 - 60 ras/s - 0) a fréquence fixée a4 1’entrée de chaque
régulateur sont représentés 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 région: d’accélération de 35 rad/s?, de vitesse constante égale 2 60 rad/s et de décéléra-
tion de 35 rad/s?.

Nous avons enregistré les signaux suivants:

* courant iy, la consigne et la réponse de vitesse, et I'erreur de vitesse pour le
régulateur Pl et le RLF;

* courant iy, la consigne, les réponses de vitesse du modzle de référence et du
systeme, et I’erreur de vitesse pour le cas du RALF.
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Les indices de performance sont données aux tableaux 4.10, 4.11 et 4.12. Dans ce cas, nous
pouvons utiliser les erreurs de trainage pour le calcul des indices de performance, qui son
maintenant définis comme suit:

IAE = (|elat (4.8
. 2

ISE = {e"dr 4.9)

ITAE = (|eltd: (4.10)

ol:

E=® -® pour le régulateur PI et le RLF;

€ = Wy, - @ pour le RALF.

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 (équ.
(4.1)-(4.3)).

Dans les tableaux 4.10, 4.11 et 4.12, nous donnons également d’autres critéres de performance,
telle que les erreurs maximales en montant €, et les erreurs maximales en descendant g4.

Tableau 4.10 Indices de performance pour une consigne trapézoidale (0-60) rad/s - P

Critéres et indices de fig.4.16a | fig.4.16b | fig. 4.16c | fig.4.16d

performance

Erreur maximale en 3.5 3.0 7.0 7.0
montant &, (rad/s)

Erreur maximale en 2.5 3.0 6.5 7.0
descendant g4 (rad/s)

Dépassement en montant 2 1.5 6.5 53
Am (rad/s)

Dépassement en 0 0 2.2 2.0
descendant Ay (rad/s)

IAE (rad) 8.14 9.61 21.31 23.88
ISE (radzls) 13.10 17.45 92.30 105.32

ITAE (rad.s) 65.68 76.03 169.73 200.45




Tabieau 4.11 Indices de performance pour une consigne trapézoidale (0-60-0) rad/s - RLF.

Criteres et indices de

. .4, .4.17d
performance fig.4.17a | fig.-4.17b | fig. 4.17c | fig. 4.17
Erreur maximale en 2 2 4.9 5.0
montant £, (rad/s)
Erreur maximale en 1.2 1.0 3.8 40
descendant €4 (rad/s)
Dépassement en montant 1.2 1.2 4.0 3.8
Ap, (rad/s)
Dépassement en 0 0 1.6 1.2
descendant Ay (rad/s)
IAE (rad) 421 5.23 9.93 11.54
ISE (rad%/s) 4.07 5.07 24.10 29.53
ITAE (rad.s) 30.32 41.23 77.61 83.90

Tableau 4.12 Indices de performance pour une consigne trapézoidale (0-60-0) rad/s - RALF.

Criteres et indices de

performance fig.4.18a | fig. 4.18b | fig.4.18¢c | fig. 4.18d
Erreur maximale en 1.5 1.5 1.5 1.6
montant e, (rad/s)

Erreur maximale en 1.8 1.8 1.8 2.2
descendant g4 (rad/s)

Dépassement en montant 0 0 0 0
A, (rad/s)

Dépassement en 0 0 0 0
descendant Ay (rad/s)

IAE (rad) 3.92 4.99 6.91 6.98
ISE (rad%/s) 4.04 5.14 9.46 10.60
ITAE (rad.s) 27.84 40.31 54.26 54.86

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 également en poursuite et qu’avec le RALF, nous pouvons maintenir
une excellente performance du systéme sur une vaste plage de conditions de fonctionnement.



4.4.4 Réponse du systéme A une perturbation de charge

Dans cet essai, nous avons testé les comportements du systéme 3 une perturbation de la charge.
Le groupe était entrainé 2 la vitesse constante quand nous avons appliqué une charge en éche-
lon par I'intermédiaire d’un interrupteur (voir fig. 4.2). Les résultats sont rapportés 2 la fig. 4.
19 pour les trois régulateurs PI, RLF et RALF, ol nous avons pour chaque cas, dans I'ordre de
haut en bas, les signaux : le courant iz, la vitesse de référence w,ret la vitesse mesurée @y,
et I’erreur de vitesse. Nous voyons clairement que le RALF est le plus robuste A 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 ©° =60 rad/s).

Criteres de performnance Pl RFL RALF
Erreur maximale en 2.6 1.5 0.5
appliquant la charge (rad/s)

Erreur maximale en 2.6 1.0 0.5
enlevant la charge (rad/s)




(@)

i
a3

] S

() -s& +

-
Tampsa (a)

Figure 4.19 Réponse du systtme a un changement de la charge Ry =0-30 Q -0,

(a) PI, (b) RLF, (c) RAFL



4.4.5 Récapitulation

Dans le présent paragraphe 4.4, nous avons testé les le RLF et le RALF que nous avons congus
dans les chapitres 2 et 3. Afin d’évaluer les performances de ces régulateurs, nous les avons
comparé avec un régulateur PI sous les mémes conditions de tests. Les performances des régu-
lateurs en régime permanent sont testées par une perturbation de charge. Les performances en
régime transitoire sont testées dans les deux cas: en régulation par une consigne en échelon et
en poursuite par une consigne en rampe. La consigne en rampe a été choisie sous forme trapé-
zoidale (0- 60rad/s - 0) avec une pente de 35rad/s? ce qui trés raide. Les résultats expérimen-
taux montrent que le test en poursuite est plus sévére que le test en régulation. Quand aux
conditions de fonctionnement, nous avons vari€ les deux paramétres essentiels: le moment
d’inertie et la charge. De plus, le coefficient de frottement a été augmenté 2 2 fois plus grand
que sa valeur nominale quand nous avons couplé ensemble les 3 machines. La variation du
moment d’inertie (jusqu’'a 5 fois plus grand, dans notre cas) s’avére plus importante sur la per-
formance du syst2me. Dans le tableau 4.14, nous résumons des remarques les plus importantes
du comportement du systdéme a4 commander avec trois régulateurs (PL, RLF et RALF) sous les
différents tests mentionnés.

Tableau 4.14 Résumé des performances pour plusieurs essais.

Régime Consigne PI RFL R
En régulation|Grand échelon | acceptable bon avec trés bon
Transitoire (0 - 60 rad/s) avec grand J | grandJ avec grand J
En poursuite | Trapézoidale | mauvais acceptable excellent
35 rad/sz) avec grandJ | avec grandJ | avec grand J
Permanent | Perturbation de charge acceptable tres bon excellent




45 CONCLUSION

Nous avons démontré expérimentalement la supériorité de la commande par logique floue 2 la
commande conventionnelle dans ce chapitre. Au début du chapitre, nous avons décrit le dispo-
sitif expérimental, a savoir, la machine, la charge, 1'onduleur, les régulateurs de courants et le
syst¢me de développement avec le DSP TMS320C30. Les algorithmes de commande ont été
implantés et testé sous plusieurs conditions de fonctionnement. Les performances du RFL et
du RAFL ont été comparées avec celles du régulateur PI sous les méme conditions de tests.
Nous avons utilisé deux méthodes de comparaison: méthode graphique et méthode de indices
de performance. Cette dernitre a été 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 trés robuste vis-2-vis des changements de conditions de fonctionnement.



CHAPITRE 5

ESTIMATION DE LA RESISTANCE ROTORIQUE PAR
LOGIQUE FLOUE

5.1 INTRODUCTION

Comme nous 1’avons constaté dans le chapitre 1, la résistance rotorique possede la plus grande
échelle de variations parmi les parametres de la machine asynchrone en fonction de la tempé-
rature. Malheureusement, ce parameire intervient directement dans 1'algorithme de commande
vectorielle. En effet, la résistance rotorique est utilisée pour calculer la pulsation de glissement
dans 1'équation (1.43), qui est ensuite nécessaire pour le calcul de la pulsation statorique. La
résistance rotorique varie selon la température et dans les cas extrémes, cela pourrait détériorer
le découplage désiré entre le flux et le couple. Dans ce chapitre, nous allons d’abord étudier
I’influence des parameétres de la machine sur la performance du syst®me de commande.
Ensuite, nous allons répondre 2 la question suivante: est-il né€cessaire d’adapter la variation de
résistance, quand nous avons déja un régulateur adaptatif par logique floue qui donne des per-
formances remarquables au niveau de vitesse tel que démontré dans les chapitres 3 et4 ? La
réponse peut étre tirée & partir de la section 5.3 ol nous verrons qu’avec un régulateur adapta-
tif de vitesse par logique floue, nous sommes assurés d’un bon fonctionnement du syst2me de
commande pour une plus grande marge de variation de la résistance rotorique. Cependant, un
estimateur de cette demigre pourrait améliorer le rapport couple/courant. Un estimateur de
résistance rotorique par la logique floue sera congu dans la section 5.5. L'efficacité de cet esti-
mateur sera testée.
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52 ETUDES DE L’INFLUENCE DES PARAMETRES DE LA
MACHINE

Nous allons étudier I'influence des parametres de machines asynchrones sur les performances
du systdéme de commande. Nous considérons la résistance statorique Ry, la résistance rotorique
R,, I'inductance magnétisante L,,, les inductances propres statorique L et rotorique L

Nous remarquons, a partir des équations (1.43) - (1.45), que seuls les parametres L,,,, L, et R,
interviennent dans 1’algorithme de commande vectorielle indirecte.

Avec hypothése que les inductances de fuite statorique L, et rotorique L;, soient constantes et
égales, la variation possible des inductances demeure dans L,,. Quant 2 la résistance statorique
Ry, bien qu’elle ait de I'influence dans d’autres stratégies de commande vectorielle (voir sec.
1.3.3), elle ne varie autant que la résistance rotorique et son identification est relativement
facile.

En résumé, les deux parametres qui ont de I'influence sur les performances du systtme de
commande vectorielle indirecte sont L, et R,. Tandis que R, change selon la température,
Pinductance L,, varie selon la saturation de la machine.

En régime permanent, les équations (1.43)-(1.45) peuvent étre ré-€crites comme suit :

Rr iqs 1 iqs
®,=—"L£==.--L 5.1)
st Lr ‘s Tr 'ds
ﬁfr = Lmi ds (5.2)
L2
T =3-p -2 -i (5.3)
e 2 Py Lr gs ds )

Considérons que ’inductance L, varie a cause de la saturation et que la résistance R, varie en
fonction de la température, nous définissons les coefficients & et § comme suit :



Lr Lm
Z—-— L——- = ﬁ (5.4‘

rn mn

Rr
L -a (5.5
R rn
ol I'indice n dénote la valeur nominale des parametres. Les expressions (5.4) et (5.5) nous per-
mettent d’étudier indépendamment !’influence de R, etde L,,.

Plages de valeurs de et

Dépendant du type de machine, I'inductance L, peut varier jusqu’a 20 %, tandis que la résis-
tance rotorique peut varier jusqu’a 50 % de leur valeur nominale [14], {145], (B varie de 0.8 A
1.2, a varie de 0.5 A 1.95).

Le coefficient a prend la valeur inférieure 2 1 (& < 1) au début du fonctionnement, quand la
température n’a pas atteint la valeur supposée pour une opération norninale. En pratique, on
rencontre plus souvent & >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 B dans la région saturée est d’environ 0.8 et ’opération de la machine
dans la portion lin€aire de la caractéristique B-H augmente B a 1.2 {145]. A noter que la valeur
nominale de L,, est mesurée au coude de cette caractéristique. Au contraire de o, le coefficient
B prend en pratique le plus souvent la valeur inférieure 2 1.

5.2.1 L’influence sur la performance en régime permanent

Dans cette section, nous allons examiner les influences de variations des parametres de la
machine sur la performance de I’entrainement en régime permanent pour plusieurs conditions
d’opération.

5.2.1.1 L’influence sur la performance en boucle ouverte de vitesse

Pour la commande de vitesse en boucle ouverte, nous avons deux consignes d’entrée : iy et iy,
qui imposent respectivement le flux de référence et le couple de référence. On appelle souvent
ce mode d’opération “mode de couple”. Le glissement et le courant statorique sont maintenus



constants méme si les parametres varient [145] et nous avons :

(msl = Oy p )et (ls = lsn) (5.

ol :
. 2 2 :
I, = lqs+lds (5.7

Une valeur nominale correspond au cas ol il n'y a pas de variation des parametres et elle es
désignées par |’indice 7.

En combinant les équations (5.1)-(5.3) et les conditions (5.4)-(5.7), apres une série de transfor-
mations, nous avons les expressions suivantes pour le couple, le flux et le rapport couple/cou-

rant:
2
T 1+ (@ ‘T )
7_-_e = a- > sin rn (5.8
en )4 (o ‘T )2
B sin rn
A 2
_WL = o - 1+(O)SIn .Trn) = a'_T_e; (5.9
' )2 2 I\/ T .
" (6) + (g T.,) o
. 2 ,.
Te _ Te/lqs _ 1+ (msln .Trn) _ Vr
Ll =g =a- = = (5.10)
{ s Te"/lqsn a)? . 2 rn
1 B + (msln Trn)

Les équations (5.8) et (5.9) nous permettent d’évaluer I'influence de L, et de R, sur la perfor-
mance du syst2me de commande. Il est évident que le couple développé et le flux rotorique
engendré sont identiques a leurs valeurs de référence seulement quand a=8=1, autrement dit
quand L, et R, ne s’écartent pas de leur valeur nominale.

La fig. 5.1 illustre 1’allure du rapport du couple/couple de référence en fonction de a. et f§ avec
les paramétres donnés dans le tableau 4.1. Il est visible que si la résistance rotorique augmente
avec la température (¢t > 1), la machine ne peut pas développer autant de couple que nous lui
demandons. La méme situation se produit quand la machine est saturée (f < 1).
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Figure 5.1 Relation entre le rapport couple/couple de référence et les variations de résistance
rotortque et de I’inductance magnétisante.

5.2.1.2 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 I’entrainement 2 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 iq; est alors la sortie du régulateur de vitesse
(fig. 1.9). De fagon générale, nous pouvons constater que la composante de couple iq; change
continuellement grice au régulateur de vitesse jusqu’a ce que le couple électromagnétique
actuel égale le couple de charge (y compris le couple dd au frottement).

Plusieurs travaux ont ét€ faits pour trouver des formulations qui permettraient de visualiser
graphiquement I'influence des variations des parametres [141], [144], [145]. Cependant, les
formulations n’ont pas €t¢ clairement indiquées {141] ou, dans 1’autre cas, il existait méme des
confusions. Par exemple, dans [145], les auteurs ont utilisé les équations valides uniquement



pour le fonctionnement en boucle ouverte de vitesse pour examiner les comportements du sys-

téme en boucle fermée de vitesse.

Pour étudier les influences des parameétres sur la performance du systéme de commande en
boucle fermée de vitesse, nous avons effectué deux approches en paraliele:

1) continuer notre développement dans la section 5.2.1.1, en mettant 0= & et T,=T}.
Nous sommes arrivés 2 la conclusion que le glissement @, le courant i, et le flux
actuel de la machine varient en fonction de a, P et T;. Les formules sont assez
compliquées car plusieurs variables interviennent en méme temps.

2) simaler le syst2me en boucle fermée. Cette approche est trés avantageuse car nous
avons déja le modele numérique de la machine fiable pour tous les essais (voir
chapitre 1). De plus, avec la simulation numérique, nous pouvons tenir compte de
toutes les influences possibles. Nous allons rapporter par la suite les résultats obtenus
a partir de la simulation (fig. 5.2).

Nous avons testé le comportement du systéme lorsque la résistance rotorique varie. Le systtme
a été tout d’abord le démarré€ 2 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 2 partir de 2s de 125% de sa valeur nominale 2 200% en 4 s. Cette
valeur est maintenue pendant 1 s et redescendue 2 125% avec la méme pente. En réalité, la
variation de la résistance rotorique est beaucoup plus lente que cette dynamique. Sur la fig.
5.2, nous avons rapporté les variables suivantes (en I’ordre habituel de gauche a droit et de haut
en bas): la résistance rotorique réelle et sa valeur nominale utilisée dans 1’algorithme de com-
mande vectorielle; la vitesse et la consigne de vitesse; les composantes du courant statorique
dans le référentiel synchrone d-g; les composantes du flux rotorique dans le référentiel d-q; le
couple (estimé et réel); la fonction F (estimée et réelle); le rapport couple/courant (7,/1,,); et la
différence entre les valeurs estimée et réelle de la fonction F qui sera décrite dans le paragra-
phe 5.5.

Nous pouvons constater qu’une augmentation de la résistance rotorique entraine une augmen-
tation du courant statorique et du flux rotorique. Le rapport couple/courant (T/14) 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 Evolution des variables lorsque R, varie (essai au démarrage avec un couple de
charge constant T; = 6.5 Nm).



Influence sur la saturation

Tel qu’illustré 2 la figure 5.2, le flux rotorique augmente avec la résistance rotorique, ce qu
n’est pas désirable pour la commande vectorielle ol nous cherchons 2 imposer un flux cons
tant. Ce phénoméne entraine une saturation supplémentaire du flux de la machine.

Influence sur la distribution des pertes dans la machine

La variation dans le flux et dans la composante de couple dans la machine se réfléchit évidem
ment dans la redistribution des pertes dans la machine. Les pertes fer augmentent, ce qui a pow
conséquence de diminuer le rendement de la machine et d’augmenter son échauffement.

5.22 DLinfluence sur la performance en régime transitoire

Grice A la boucle de régulation, Ia vitesse du syst2me reste inchangée en régime permanent
malgré la variation des parametres (voir par exemple fig. 5.2). Cette variation cause des ondu:
lations de couple et de flux. Cependant, ces ondulations n’entrainent pas des ondulations d¢
vitesse grice au moment d’inertie du systéme. Bien que la stabilité du syst®me ne soit pas
affectée en général, la réponse dynamique du syst2me est quand méme touchée, comme nout
le verrons dans la section 5.3 : le dépassernent augmente dans les cas extrémes.



53 ROBUTESSE DU RALF VIS-A-VIS D’UNE VARIATION DE LA
RESISTANCE ROTORIQUE

Dans cette section, nous allons tester les comportements des régulateurs quand la résistance
rotorique varie. Pour le faire, nous allons exécuter trois programmes avec trois valeurs de R,
différentes dans les algorithmes de commande vectorielle indirecte:

*R, =R,
*R,.=05R,,
R, =135R,,

L'essai avec R, = R,,, sont en fait déja fait (chapitre 4). Les deux autres essais sont équivalents
au cas ol la résistance R, est mal mesurée ou au cas ol la R, change de sa valeur nominale.
Pour tous les deux cas la valeur de la résistance rotorique R, utilisée dans les algorithmes de
commande diff2re de sa valeur réelle.

Les essais ont ét€ fait pour J = J, et J = 5/, et ce pour les trois régulateurs: 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 5.7
et 5.8 (pour le RAFL). Les indices de performance sont également calculés et rapportés dans
les tableaux 5.1-5.6.

Les résultats montrent que le RLF est plus robuste vis-a-vis de la variation de R, et que RAFL
est beaucoup plus robuste que le RLF. En fait, la réponse de vitesse ne changent pratiquement
pas méme avec un moment d'inertie trés grand (J = 5J,,) (voir fig. 5.8). Cependant, le courant
statorique est plus grand quand la valeur de R, est mal estimée. Cela entraine une augmentation
importante au niveau de courant en régime transitoire (fig. 5.4b et 5.4c, fig. 5.6b et 5.6c, fig.
5.8b et 5.8¢). Nous allons alors concevoir un estimateur de la résistance rotorique dans la sec-
tion 5.5.
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Figure 5.3 Réponse du régulateur PI  une consigne trapézoidale de vitesse, avec J=In:
(@) R et =Ry 0} Ry ¢t =0.5R;, (c) Ry ¢ =1.5R,,.
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Figure 5.4 Réponse du régulateur PI 2 une consigne trapézoidale de vitesse, avec J=5Jn:
(@) Ry_est =R (D) Ry ¢t =0.5R;, () Ry ;= 1.5R,,.
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Figure 5.5 Réponse du RLF 2 une consigne trapézoidale de vitesse, avec J=In:
(@) R; st = Ry (b) Ry_est = 0.5R; (€) Ry_egr = 1SRy,
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Figure 5.6 Réponse du RLF 2 une consigne trapézoidale de vitesse, avec J=5Jn:
(8) Ry_est =Ry (0) Ry ey = 0.5Ry (©) Ry _er = 1.5R,,.
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Figure 5.7 Réponse du RALF 2 une consigne trapézoidale de vitesse, avec J=In:
(8) Ry _est =Ry (0) Ry_ogt = 0.5R; (©) Ry e = 1SR,
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Figure 5.8 Réponse du RALF 2 une consigne trapézoidale de vitesse, avec J=5Jn:
(@) Ry ot =Ry (W) Ry oy = 0.5R (€) Ry oy = 1.5R};.



Tableau 5.1 Indices de performance pour une consigne trapézoidale, J =Jn, R, =R,,.

Indices de performance PI RLF RALF
Erreur maximale en montant e, (rad/s) 35 2 1.5
Erreur maximale en decendant &4 (rad/s) 2.5 1.2 1.8
Dépassement en montant A, (rad/s) 2 1.2 0
Dépassement en descendant Ay (rad/s) 0 0 0
IAE (rad) 8.14 4.21 3.92
ISE (rad?%s) 13.10 4.07 4.04
ITAE (rad.s) 65.68 30.32 27.84

Tableau 5.2 Indices de performance pour une consigne trapézoidale, J = Jn, R, = 0.5R,,.

Indices de performance PI RLF RALF
Erreur maximale en montant €, (rad/s) 4.0 2.6 1.5
Erreur maximale en decendant g4 (rad/s) 3.5 1.2 1.6
Dépassement en montant Ay, (rad/s) 2.0 1.2 0
Dépassement en descendant Ay (rad/s) 0 0 0
IAE (rad) 12.06 6.41 5.98
ISE (rad%/s) 28.63 8.39 6.71
ITAE (rad.s) 98.23 51.38 §5.33

Tableau 5.3 Indices de performance pour une consigne trapézoidale, J = Jn, R, = 1.5R .

Indices de performance PI RLF RALF
Erreur maximale en montant £, (rad/s) 2.2 1.5 1.0
Erreur maximale en decendant &4 (rad/s) 1.8 1.0 1.2
Dépassement en montant A, (rad/s) 1.8 1.0 0
Dépassement en descendant Ay (rad/s) 0 0.5 0
IAE (rad) 6.49 4.29 3.83
ISE (rad%fs) 82672 | 3.5030 | 298
ITAE (rad.s) 51.83 35.85 32.21

Ao



Tableau 5.4 Indices de performance pour une consigne trapézoidale, J = 5Jn, R, = R,

Indices de performance PI RLF RALF
Erreur maximale en montant €, (rad/s) 7.0 4.9 1.5
Erreur maximale en decendant &4 (rad/s) 6.5 3.8 1.8
Dépassement en montant A, (rad/s) 6.5 4.0 0
Dépassement en decendant Ay (rad/s) 22 1.6 0
IAE (rad) 21.31 9.93 6.91
ISE (rad%/s) 92.30 24.10 9.45
ITAE (rad.s) 169.73 77.61 54.26

Tableau 5.5 Indices de performance pour une consigne trapézoidale, J = 5Jn, R, = 0.5R ;..

Indices de performance PI RLF RALF
Erreur maximale en montant e, (rad/s) 8.7 5.5 1.7
Erreur maximale en decendant &4 (rad/s) 7.7 40 2.0
Dépassement en montant A, (rad/s) 6.5 4.5 0
Dépassement en decendant Ay (rad/s) 2.5 2.0 0
IAE (rad) 29.53 13.56 6.98
ISE (rad?%/s) 160.13 | 40.78 9.70
ITAE (rad.s) 247.87 116.48 56.72

Tableau 3.6 Indices de performance pour une consigne trapézoidale, J = 5Jn, R, = 1.5R,,.

Indices de performance PI RLF RALF
Erreur maximale en montant €, (rad/s) 6.5 4 1.9
Erreur maximale en decendant €4 (rad/s) 55 3.5 2.1
Dépassement en montant A, (rad/s) 8.2 5.3 0
Dépassement en decendant Ay (rad/s) 1.9 1.3 0
IAE (rad) 24.60 12.33 6.87
ISE (rad%s) 12324 | 3387 | 1025
ITAE (rad.s) 209.57 103.64 51.93
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5.4 RECAPITULATION

La variation des parametres de la machine a de I'influence sur les performances du systéme de

commande:

* enrégime permanent : un couple développé 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 bonne réponse dynamique.

Comme la stabilité n’est pas affectée par les variations de paramétres, nous pouvons toujours
faire fonctionner le systtme de commande sans aucune adaptation des parameétres. De plus,
avec le régulateur adaptatif de vitesse par logique floue, une excellente de vitesse est toujours
garantie. Les résultats expérimentaux dans les chapitres 4 et 5 confirment notre opinion.

Cependant, une adaptation des parametres nous aidera 2 obtenir deux points importants :

* maintenir le courant statorique a sa valeur nominale correspondant 2 la charge donnée,
malgré la variation des parameétres. Cela nous permet d’opérer le systeéme
correctement en tenant compte des contraintes des dispositifs (limite de courant de
I’onduleur);

e diminuer les pertes dues aux variations des parametres, le crittre de rendement du
syst¢me de commande étant 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 RESISTANCE ROTORIQUE PAR LOGIQUE
FLOUE

5§.5.1 Principe proposé

Nous pouvons utiliser le principe de la logique floue pour concevoir un estimateur de 1a résis-
tance rotorique.

Les variables d’entrée de I’estimateur doivent porter explicitement ou implicitement 1’informa-
tion reliée 2 la variation de la résistance. A partir de la simulation dans la section 5.2, nous
constatons que le couple pourrait &tre le candidat.

Nous pouvons estimer le couple réelle A partir du flux statorique. Cette méthode est simple
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mais elle n’est pas recommandée pour le fonctionnement 2 basse vitesse puisque dans cette
région il est tres difficile d’estimer exactement le flux statorique.

Nous allons utiliser une fonction F, qui est une modification de la fonction utilisée dans [142]:

dy dy
_ 1. dr . gr
F = oae[lqs T iy T J (5.11)

Comme la variation de résistance selon la température est trés lente, nous pouvons I'estimer en
régime permanent. Nous pouvons démontrer qu'en régime permanent, la fonction F peut étre
calculée comme suit:

F = F (5.12)

as¥ar = asVar T Test

od y 4y €5t le flux estimé sur I"axe d.

La valeur réelle de 1a fonction F se calcule:

Lrl

. . 2 .2
Foot= L—m[a;(vdslqs - vqslds) +Lso(1ds +lqs)] (5.13)

Dans I’équation (5.13), la fonction F,, se calcule a partir de courant et tension statoriques. La
tension rotorique sera disponible pour notre algorithme d’estimation en utilisant le filtrage
décrit dans la section 4.3. L’évolution de 1a fonction F est illustrée 2 la fig. 5.2, qui montre que
I'erreur eF entre F,, et F,, représente assez fidelement la variation de la résistance rotorique.

les — Calcul

i — Reen
igs L de R; par | - —>
i Calcul logique floue]

Vds — 4 de 1 T
Vas F, -
o 3 Fu R iu

Variable de détection

Figure 5.9 Structure de 1’estimateur de résistance rotorique par logique floue.



La fig. 5.9 montre la configuration de I’estimation de R, [152]. Les fonctions F_; et F ., son
d’abord calculées. L'erreur entre F, et F,, et sa dérivation sont des entrées de I’estimateur ¢
elles sont par la suite calculées comme suit :

EF(k) =F (k)-F

est act (k) (.14

CEF(k) = EF(k) -EF(k— 1) (5.15

La structure interne de 1’estimateur est similaire 2 celle d’un RLF, qui consiste en trois étapes
fuzzification, inférence, et défuzzification. Les signaux eg(k) et ceg(k) sont normalisés et son
déduits des signaux Eg{k) et CEg(k) en les multipliant par les facteurs kg et k¢

La table des regles contient 49 regles (7 x 7) tel qu’illustré dans le tableau 5.7.

La valeur esttimée de I’incrément de la résistance est obtenue en multipliant la sortie de !’esti:
mateur cg(k} par le gain k5. La résistance est finalement une intégration de I'incrément :

Rr (k) = Rr(k- 1) +ch'cR (k) (5.16

A noter que la valeur initiale de la résistance R, est sa valeur nominale.

Cette résistance estimée va &tre utilisée dans 1’algorithme de commande vectorielle indirecte
pour assurer son fonctionnement optimal.

Tableau 5.7 Regles pour I’estimation de R,.
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Comme la constante de temps de la variation de résistance en fonction de la température est
beaucoup plus grande que la constante de temps €lectrique de la machine, nous pouvons esti-
mer la résistance en régime permanent, od il n’y a pas de variation de charge ni de changement
de signal de commande. Cela garantit que les variations des signaux E{k) et CEg{k) sont cau-
sées par la variation de R, seule.

En remarquant qu’une grande variation de courant i4s 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 I’algorithme de I’estimation :

si Eiqs (k) > Ai alors R (k) = Cp (k-1)
sinon { Calcul de cR(k) par ELF }

On A, est une tolérance de variation de courant pré-définie. Cette condition peut s’énoncer
comme suit: d&s qu'un régime transitoire arrive, I'estimation de la résistance rotorique se
désactive et I'incrément estimé de la résistance rotorique prend la valeur de la période d'échan-
tilonnage précédente. Nous pouvons exécuter 1’estimation chaque 50 ms, étant donné que la
résistance varie lentement (selon la température).

§.5.2 Résultats de simulation

La réponse du systeme avec l’estimateur de résistance rotorique est illustrée 2 la fig. 5.10, ob
nous avons supposé que la résistance rotorique varie avec la méme dynamique que celle
décrite 2 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 1’algorithme de commande vec-
torielle; la 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
(estimé et réel); la fonction F (estimée et réelle); le rapport couple/courant (Tellqs); et 1a diffé-
rence entre les valeurs estimée et réelle de la fonction F.

Cette figure montre une bonne opération de !'estimateur qui ne dépend pas, de plus, de la
valeur initiale de R, choisie dans I’algorithme. Cela est tr&s important puisqu’en réalité on ne
connaft pas la valeur exacte de la résistance au moment od I’algorithme d’estimation com-
mence. La convergence de cette méthode est ainsi confirmée. En réalité, la résistance rotori-
que réelle varie beaucoup plus lentement, cela signifie que la résistance rotorique estimée peut
suivre encore mieux la résistance rotorique réelle.
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Figure 5.10 Réponses du systdme avec I’estimateur de résistance rotorique - essai avec 45% de
la charge nominale.



En comparant cette figure avec la fig. 5.2. nous pouvons confirmer que I’estimation de la résis
tance rotorique nous permet d’obtenir une commande vectorielle optimale oi il y a un décou
plage parfait entre le couple et le flux. Le rapport couple/courant (T,,,,// ) est alors maintenu .
sa valeur maximale correspondante 2 une charge donnée.

L’opération de I’ELF en régime transitoire est illustrée 2 la fig. 5.11 ol nous supposons que 1
valeur réelle de la résistance rotorique est vari€e linéairement de 100% a 200% de sa valeur e
10s. Nous avons démarrer le syst2éme A moitié de Ia vitesse nominale (885 t/min ou 92.7 rad/s)
A 4s nous avons changé le couple de charge T; de 6.5 Nm 2 la valeur de 13 Nm; 4s plus tard (:
8s), on redescend le couple de charge T; 2 6.5 Nm. Au démarrage et en régime transitoire (2 4
et 8s) I'incrément estimé de ia résistance rotorique est maintenu constant grice A la conditior
logique. D&s que le régime permanent de vitesse est atteint (2 1.6s), I'EFL force la Rr_est 3 sui
vre la valeur réelle de Rr.
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Figure 5.11 Dynamique de I'estimateur de R, lorsque la charge varie



5.6 CONCLUSION

La question de sensibilité du syst2me de commande aux variations des parametres de la MA :
été analysée au début de ce chapitre. Nous avons porté notre attention sur 1’influence de Ik
résistance rotorique parce qu'elle varie le plus en fonction de la température parmi les parame
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-a-vis de la variation de la résistanct
rotorique. Les essais extensifs avec les valeurs de résistance rotorique de 50% et 150% de s:
valeur nominale montrent que le RLF est plus robuste que le régulateur PI et que RALF es
beaucoup plus robuste que le RLF. C’est donc qu’avec la commande adaptative, nous avon:
achevé aussi une robustesse partielle vis-a-vis la variation de la résistance rotorique. Les cou
rants statoriques sont cependant plus élevés quand la résistance rotorique utilisée dans I'algo
rithme de commande differe de la résistance réelle de la MA. Nous avons alors proposé ur
estimateur de cette résistance en utilisant la logique floue. Cet estimateur traite les informa:
tions calculées 2 partir de la vitesse de rotation, des courants et tensions statoriques. Les résul
tats de simulation montrent ['efficacité de cet estimateur. La commande vectorielle optimalc
est alors obtenue et le rapport couple/courant est ainsi maintenu a la valeur maximale corres:
pondante 2 un couple de charge donné.



CONCLUSION GENERALE

SOMMAIRE ET COMMENTAIRES

Deux problémes majeurs liés 2 1a commande de MAs ont été examinés dans cette these. Ces
deux problémes concernent la robustesse vis-a-vis des variations des conditions de fonctionne-
ment et la robustesse par rapport aux variations des parametres de la MA. Pour résoudre ces
deux probleémes, le principe de la logique floue a €t€ utilisé dans les algorithmes proposés avec
la commande adaptative de vitesse et avec 1'estimation de la résistance rotorique.

Dans le premier chapitre, nous avons survolé les aspects actuels de la commande de machines
asynchrones et défini 1’approche utilisée pour résoudre les problemes identifiés. La modélisa-
tion de la MA en référentiel synchrone d-q a été effectuée. La discrétisation du modele est un
travail approfondi afin d’obtenir 2 la fois un modele discret avec une grande précision et un
temps de calcul réduit. Ce modele discret est trés utile dans les études de comportement de la
MA par simulation, dans la conception de 'estimateur de flux rotorique, et dans la conception
des régulateurs par logique floue et 1’estimateur par logique floue dans les chapitres subsé-
quents. Les principes de la commande vectorielle ont par la suite ét€ britvement résumés afin
de mettre en évidence ces techniques de commande standard pour les machines AC. Les pro-
bleémes 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 ét€ choisie dans la these. Comme il s’agit d’une
méthode de commande nouvelle, les notions de bases ont ét€ présentées au début du chapitre
2. Les principes de la commande par logique floue ont €té introduits tout en raisonnant notre
choix de cette méthode pour commander les MA. Un RLF est par la suite congu étape par
étape pour la boucle de vitesse. La configuration du syst¢me en utilisant le modele décrit dans
le chapitre 1 a été€ produit avec une discussion sur les méthodes de simulation. Les résultats de
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simulation sous plusieurs conditions de fonctionnement ont ét€ rapportés, qui démontrent que
les performances d’un RLF surpasse un régulateur conventionnel de type PI sur I'aspect consi-
déré, c’est-2-dire la robustesse par rapport aux variations des conditions de fonctionnement tel
que la charge et le moment d’inertie. Les essais extensifs sur le RFL congu 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 trés grande plage. Une forme de com-
mande adaptative est donc souhaitable.

Les conclusions du chapitre 2 nous ont motivé 3 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 été résumés et discutés. Les techniques de commande adaptative par logique
floue ont par la suite ét€ analysées. Les avantages, inconvénients et une comparaison sur le
plan d’implantation ont été soulignés. Nous avons choisi la commande adaptative avec un
modele de référence dans le mécanisme d’adaptation qui est en parallkle avec le RFL direct
congu dans le chapitre 2. La conception du mécanisme d’adaptation a ét€ étudiée. Les résultats
de simulation montrent que le RALF est tres robuste par rapport aux variations de la charge et
du moment d’inertie et qu’il donne une performance supérieure a celle d’un RLF. La simplicité
et I’efficacité de cet algorithme ont £galement £t€ confirmées.

Dans le chapitre 4, par expérimentation, nous avons validé les 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 parameétres électri-
ques de la MA et des parameétres mécaniques du groupe rnous 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 systéme.
Les mesures et les calculs sont donnés dans I’annexe A. Les parametres mesurés sont utilisés
dans la simulation des chapitres 2 et 3 et aussi dans I’algorithme de 1’implantation. Pour com-
mander les courants, nous avons congus trois régulateurs 2 hystérésis, qui donnent des répon-
ses instantanées de courants. Nous avons aussi décrit I'environnement de travail, qui se
compose d’un systtme de développement avec DSP TMS320C30 (avec quelques logiciels
accompagnés), d'un processeur vectoriel AD2S100, un circuit d’entrée/sortic et une carte
d’acquisition de données. Les essais ont ét€ 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 été testés sous
les mémes conditions. Les réponses de ces régulateurs sont comparées graphiquement et en
utilisant plusieurs indices de performances.



Dans le chapitre 5, nous avons congu un estimateur de résistance rotorique par logique floue.
La question de sensibilité du systéme de commande aux variations des parametres de la MA a
été analysée au début du chapitre. Nous avons porté notre attention sur [’influence de la résis-
tance rotorique parce qu’elle varie le plus en fonction de la température parmi les paramétres
de la MA. Les études ont €t fait en boucle ouverte et aussi en boucle fermée de vitesse. Nous
avons par la suite testé la robustesse du RAFL vis-3-vis de la variation de la résistance rotori-
que. Les essais extensifs avec des différentes valeurs de résistance rotorique montrent que le
RLF est plus 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-2-
vis la variation de la résistance rotorique, 2 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 élevés quand la résistance rotorique utilisée dans 1'algorithme de
commande differe de la résistance réelle de la MA. Nous avons alors proposé un estimateur de
cette résistance en utilisant la logique floue. Cet estimateur traite les informations calculées 2
partir de la vitesse de rotation, des courants et tensions statoriques. Les résultats de simulation
montrent I’efficacité de cet estimateur qui posséde une bonne convergence et ne dépend pas de
valeur initiale utilisée dans I’algorithme de commande vectorielle. La commande vectorielle
optimale est alors obtenue et le rapport couple/courant est ainsi maintenu a la valeur maximale
correspondante 2 un couple de charge donné.

Nous résumons les résultats et les contributions principales de notre travail:
* le modele discret de la MA est universel et trés utile pour la simulation;
* les régulateurs a hystérésis de courants congus sont fiables;

* la méthode d’évaluation de performance est originale. Elle se compose de 2 étapes :
établir les mémes réponses de référence pour tous les régulateurs et calculer les
indices de performance;

» le RFL est plus robuste que le régulateur conventionnel;

* le RAFL donne une haute performance sur une trés 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;

* I'estimateur de résistance rotorique par logique floue est un des nos travaux originaux.
Il est trés efficace et nous garantie une commande vectorielle optimale.

* les algorithmes sont testé€s par simulation et validés par implantation sur un banc
d'essai contr6lé par un DSP TMS320C30 sous plusieurs conditions de
fonctionnement.



COMPARAISON AVEC LES AUTRES TRAVAUX RECENTS

Tel que mentionné dans le chapitre 1, les travaux dans la commande des MA par logique floue
n’ont été pas nombreux au moment od la these a commencé. Nous avons noté dans la liste de
références quelques travaux récents publiés dans les revues ou dans les comptes rendus de con-
férences. Ces travaux résolvent principalement le probléme de ’estimation de résistance roto-
rique [153]-[159]. Nous allons comparer notre résultats avec deux travaux parmi eux, oll les
auteurs ont aussi utilisé la logique floue.

Liaw et al. [155] ont proposé un schéma de commande adaptative par logique floue pour calcu-
ler la pulsation de glissement. Ce mécanisme est activé en régime permanent et il a la capacité
d’adapter a la variation de la résistance rotorique. Il semble que les résultats expérimentaux
obtenus sont trés 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, I’'une est la variation de
courant statorique, I’autre est ['erreur de vitesse. Le deuxiéme 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 [159] ont proposé un schéma adaptatif basé sur la modification des centres des
fonctions d'appartenance de sortie. C’est une alternative intéressante de la commande adapta-
tive par logique floue. En comparant les fig 11 et 12 de cet article avec nos résultats obtenus
dans les chapitres 3, 4, et 5, nous pouvons constater que notre approche donne nettement une
meilleure performance en poursuite. De plus, 1’ondulation de courant igs est plus petite avec
notre stratégie.

TRAVAUX FUTURS

Ce paragraphe a pour le but de dresser des travaux ou algorithmes qui pourraient étre amélio-
rés:

* 1l serait fort intéressant de continuer 2 implanter 1’algorithme de I’estimation de la
résistance rotorique que nous avons proposé et testé dans la chapitre 5. En fait, une
grande partie de ce travail a été déja faite : capter les signaux de tensions statoriques
(voir chapitre 4 et annexe F), programmation pour le DSP. Nous avons méme fait
fonctionner la MA en régime permanent pendant 15 minutes pour observer
I'évolution de 1a fonction F. La variation de cette derniere n’a pas ét€ aussi grande que
prévue. Ceci est dfi au fait que nous n’avons pas chargé la MA suffisamment pour



éviter I’échauffernent excessif de I’onduleur. Il serait mieux d’utiliser une MA a roto
bobiné pour tester I’algorithme d’estimation parce que nous pourmrions change
rapidement la résistance rotorique 2 I'aide des résistances auxiliaires connectées at
rotor de la MA.

I serait intéressant d’effectuer une comparaison entre notre approche avec les autre:
méthodes de la commande par logique floue. Nous avons déja testé€ par simulation ur
algorithme basé sur la modification les gains d'un RLF (les résultats n’ont pas &t¢
rapportés dans la thése). Nous pourrions implanter cet algorithme et compare:
expérimentalement avec les résultats de notre méthode. Ce travail est A continuer.

11 serait aussi intéressant d’étudier la stabilité d’'un RFL. Nous pourrions utiliser deux
crittres de stabilité (critere de Popov et crittre de Lyapunov) dans notre étude. Nous
pourrions en conséquence établir 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

DETERMINATION DES PARAMETRES DU MOTEUR
ASYNCHRONE

A.1 Détermination des paramétres électriques du moteur asynchrone

En considérant le moteur asynchrone comme un transformateur ol le secondaire tourne avec
la vitesse mécanique, nous pouvons le modéliser tel qu’illustré 2 la fig. A.1. Dans cette figure,
les indices et , représentent respectivement les parametres du stator et du rotor et g est le glis-
sement. A partir du circuit équivalent, nous voyons 6 parametres électriques 2 déterminer.

Rr
ls Rs Xls lr T Xlr
O——’J\N\(_w > va_rrn___
ﬂ‘ r 3 [0
Ve E
‘1SR 3x,
O

Figure A.1 Schéma monophasé équivalent en étoile du moteur asynchrone.

Pour obtenir ce schéma monophasé équivalent en étoile, une des suppositions principale était
que le flux est sinusoidal; les harmoniques sont donc négligées. Par conséquent, nous pouvons
considérer que le circuit magnétique est linéaire, que les pertes fer sont proportionnées au flux
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principal et que la saturation est négligée. Si nous considérons la variation de 1a valeur actuelle
de résistance rotorique, I’analyse devient trés compliquée. En fait, dit a I'effet de peau et
dépendant du type de machine, cette dernitre peut varier jusqu’a 50% de sa valeur nominale.
En conséquence, méme si 6 parametres électriques sont considérés comme constants, le circuit
équivalent 2 la fig. A.1 est une approximation [5].

Les parametres indiques sur les plaques signalétique des machines sont illustrés aux figures
A2etA3.

Lab-Volt SQUIRREL INDUCTION MOTOR
KW 2 SERVICE  SI/CONT
r/min 1770 COS® 0.77
VOLTAC 1207208 ENCLOSURE OPEN
FL.AMPS  152/88 °C RISE 80
PHASES 3 AMB °C 40
Hz 60 INC.CLASS B

Figure A.2 Plaque signalétique du moteur asynchrone.

Lab-Volt SYNCHRONOUS MACHINE EMS 8507
r/min 1800 SERVICE S1/CONT
VOLT AC 1207208 ENCLOSURE OPEN
PHASES 3 °C RISE 80
Hz 60 AMB °C 40
EXIT(VDC) 120 INC.CLASS B

MOTOR ALTERNATOR
kW 2 kVA 1.5
F.L. AMPS 11.8/6.8 F.L. AMPS 7.3/4.2
COSo® 1 COSo l
AMPS DC 1 AMPS DC 0.9

Figure A.3 Plaque signalétique de la machine synchrone.



Test @ 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 (premiére ligne).

Tableau A.1 Mesures avec I’essai & vide MA.

Up | UL L Iy L | Py | Py | Py | Vitesse
_(V) V) A A jAal a,aiw g:[wl (t/min)
T T T e e o T T o
110.6 | 11047 | 7.15 | 7.53 | 6.85 7.18 515 | -329 | 186 1799
100.8 | 100.70 { 620 | 6.69 | 6.24 6.38 406 | -242 | 164 1799

914 | 9127 | 549 | 6.12 | 545 | 5.69 | 340 | -200 | 140 1799
80.3 | 81.6 | 81.8 | 8123 | 494 | 540 | 470 | 5.01 | 281 | -162 | 119 1799

La puissance a I’entrée représente les pertes fer et pertes de rotation (dues au frottement 2 la
ventilation). La séparation des pertes de rotation et des pertes fer peut étre réalisée a I'aide d’un
test simple. Dans 1’essai 2 vide, nous diminuons progressivement la tension 2 I’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 2 Ia tension. A 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: 2 partir des mesures
dans le tableau A.1, nous traitons les pertes 2 I’entrée en fonction de la tension appliquée au
carré. En prolongeant la courbe jusqu’a la tension nulle, nous avons la valeur des pertes de
rotation, tel qu’illustré a la fig. A.4. La valeur des pertes de rotation sera utilisée plus loin pour
calculer les parametres mécaniques.




Essai a vide: MA saule

150

100F -

Pertes totales - +  Perles da rotation - (W)

)

0 L 1
0 5000 10000 15000
Tension carree (V°)

Figure A.4 L'extrapolation de pertes de rotation de la MA.

Test a rotor bloqué

Dans cet essai, nous avons tranquillement augmenté la tension appliquée au stator en bloquant
le rotor du moteur et en nous assurant que le courant statorique ne dépassait pas beaucoup de
sa valeur nominale. Les résultats de mesure ont été rapportés au tableau A.2.

Tableau A.2 Mesures avec 1’essai a rotor bloqué.

Usb | Uac | Ue | UL | Ly Iy L L Py | P | Py
MMM VMM @ (A) (A) A WiwW | W

209 | 225 22.0 f 21.8 | 1502 | 16.0 | 1545 ] 1549 2701 <7 | 263




Mesure de résistance statorique

'
S
2

)

115V

Figure A.5 Mesure de résistance statorique.

Nous avons mesuré la résistance statorique par la méthode appropriée en utilisant [a connexior
sur la fig. A.5. Les mesures ont été effectuées “a chaud” et sont présentées au tableau A.3. Lz
valeur moyenne de la résistance statorique du schéma monophasé équivalent en étoile est de
0.197 Q

Tableau A.3 Mesures de résistance statorique.

: Ucc Icc Rme RY
Comnexion | vy | (&) | @ | @

1-2 348 | 8.85 | 0.393 | 0.197
2-3 349 | 8.85 | 0.394 | 0.197
1-3 3.51 | 8.87 | 0.396 | 0.198

Calcul des paramétres du schéma monophasé équivalent en étoile

.............

b)
Figure A.6 Transformation des schémas: a) schéma de montage en triangle; b) schéma
équivalent en étoile

Nous travaillons avec le moteur couplé en triangle, tandis que le schéma équivalent utilisé (fig.
A.1) est en étoile. Afin de calculer des parametres de ce schéma, il nous faut effectuer une



transformation tel qu’indiqué sur la fig. A.6. Vu de I’extérieur, la tension Uy et le courant /; n
changent pas, ce qui impose en conséquence un changement des paramdtres d’une phas
(résistances, inductances) dans le schéma équivalent.

A partir de mesures 2 rotor bloqué, nous avons

P
P, = arccos 7 ce = arccos 263 = 63.2‘780
3-U_ 1. J3-21.8-15.49

La tension d’un phase dans le schéma équivalent fig. A.6 b) est

218
Voo = - 12.59V
Viee P 1259 cos63.278°
<+ = = - . = .
R +R_ T oo 0.365Q
X, ax, = scc e 1259 sin63278° _ o
Is™r I 15.49 -

sSccC

En utilisant Ia hypothése X, = X, nous avons :

X, =X, =0363Q
Is ir

L, =L, =—==—— = 0.0009H

La résistance rotorique réfléchie au stator se déduit :

Rr = 0.365 - 0.197 = 0.168Q

A partir de mesures a vide, nous avons :

P
¥ = arccos—2—— = ar 220

(2]
€ COS = 82.48
N:E Uy 1, 3 120.27 - 8.07




En utilisant le diagramme vectoriel pour le moteur asynchrone, nous avons:

N2 RY
E J( V- RJ,c059, - Xslosmqno) + (XSIO cospy R 1, smcpo) = 66.34V

od: V,, = 120.27/ (3
E

R, =; Ccfso - 0634 ~ = 62810
0°%®0  3.07c0s82.48

E
- s0 _ 66.34 = 8200

Xm [ sing. 0
00 8.07sin82.48

X
= _m_ 82 (1021995 =~ 0.022H

b = 307 = 2m60

Finalement, I'inductance propre du stator et du rotor sont :

L = Lm +Lls = 0.022 +0.00096 = 0.02296H

En résumé, nous donnons les valeurs correspondant aux €léments dans la figure suivante :

R, X / R, Xy
r

o___,J\NV_NVL » I\NV_NY'\__
Iy 0.168Q 0.96mH

4 0.197Q 0.96mH

R (1-g)
62810 R, *m322mH T8

Figure A.7 Schéma monophasé équivalent en étoile avec les valeurs des paramdtres.



A.2 Détermination des parameétres mécaniques

Paramétres mécaniques de la MA
Le couple di au frottement a pour forme générale :

Trat = KO"'f'Q

ol K est le coefficient de frottement sec et f coefficient de frottement visqueux.

En considérant K, comme négligeable, les pertes de rotation (pertes mécaniques) dues au frot-

tement se calculent ainsi :

2
Prog =1
A partir des essais 2 vide avec la MA et en utilisant la figure A.4, nous pouvons déduire le
coefficient de frottement de la MA :

= Lo 35 = 0.00097kgm>/s

f
1 2 2
Q ( . 2_“)
0 1799 50

A noter que c’est une valeur approximative du coefficient de frottement, parce que le coeffi-
cient de frottement sec K n’est pas nul en réalit€. Connaissant le frottement f;, le moment
d’inertie du groupe peut étre facilement calculé 2 1’aide de I'essai de “lacher” : lorsque le
moteur a tourné a pleine vitesse (2 vide), nous avons coupé 1’alimentation, ce dernier a ralenti
librement et la vitesse a été enregistrée 2 la fig. A.8.

A partir du graphique A.8, nous pouvons déterminer le moment d’inertie de la MA au point de
fonctionnement proche de t=0:

51720 0.00097 - 188.4

2
1= a0 - 13547 - 00137kgm

J
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Figure A.8 Evolution de la vitesse lorsque 1’essai de “licher” avec MA.

Paramétres mécaniques du groupe (MA + MS)

De méme maniére, nous pouvons déterminer les parameétres mécanique du groupe ol la MS est
couplée mécaniquement avec la MA. Le courant de démarrage 2 vide dans ce cas est plus
grand que le celui de démarrage a vide avec la MA seule. Pour cette raison, nous avons con-
necté les enroulements statoriques de la MA en €étoile. Les mesures 2 vide sont données dans le

tableau A.4

Tableau A.4 Mesures avec 1'essai & vide MA + MS.

VN | Pin | Vitesse

(\%] [W] | (tmin)
1208 | 311 | 1798
11124 | 280 | 1798
101.61 | 262 | 1796
93.34 | 242 | 1796
8737 ( 229 | 1796




Essai & vide: MA + MS

1 1 T
300 - -1
§250" -
[}
£
K]
e 200 -
8 -
8 -
5 -
a P
150 -~ - e
+ h—
¢ D
8
o
gmo- -
3
SO0+ - . P . . - -
0 1 L '
] 5000 10000 15000

Tension carree (\F)

Figure A.9 L'extrapolation de pertes de rotation du groupe (MA + MS).

Le coefficient de frottement se déduit en utilisant la fig. A9 :

P
f, = ’;‘ - 138 5 = 0.00389kgm /s
Q ( 2_Tt)
o (179837

A partir du graphique A.10 lorsque I’essai de “licher” du groupe (MA + MS), nous pouvons
déterminer le moment d’inertie du syst2me au point de fonctionnement proche de r=0:

;2127 %0 _00039-1883

2
2 a0 m - 1955 - 00375kem
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Figure A.10 Evolution de la vitesse lorsque I’essai de “lacher” (MA + MS)
Parameétres mécaniques du groupe augmenté (MA + MS + MCC)

Pour compléter le calcul des parametres des machines utilisées (voir fig. 4.2), nous avons fai
les essais 2 vide pour le cas ol les trois machines (MA, MS, MCC) sont couplées ensemble.
Les enroulements statoriques de la MA sont connectés en étoile. Les mesures sont données au
tableau A.5. La courbe des essais de lacher est sur la fig. A.11.

Tableau A.5 Mesures avec I’essai 2 vide MA + MS + MCC.

VN Pin | Vitesse

V) | [W] | (tmin)
1208 | 436 | 1795
110.64 | 405 | 1795
1045 | 394 | 1795

9582 | 372 | 1794
8745 | 355 | 1792
8150 | 45 | 1791
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Figure A.11 Evolution de la vitesse lorsque 1’essai de “lacher” (MA + MA + MCC).

Eassai a vide: MA + MS +«» MCC

v 1

Portes totales - +  Pertes de rolation - (W)

10000 150Q0
Tension carree (V)

Figure A.12 L'extrapolation de pertes de rotation du groupe augmenté (MA + MS + MCC).




En utilisant Ia fig. A.12, nous avons le coefficient de frottement :

fy= 2t 28 - 0.0075%kgm” /s
Q ( 2_“)
0o (1794-2

A partir du graphique A.11, nous pouvons déterminer le moment d’inertie du systéme aug-

menté:

"Ry 000759 187.97

2
3% aaa T 826 = 0.1728kgm

J

Les parameétres électrique et mécanique calculés sont rapportés dans le tableau 4.4 du chapitre
4.

A.3 Calculs des valeurs nominales

Calcul du courant 14

La composante /;, du courant statorique dans 1’axe d peut étre calculée 2 partir de I’essai & vide
(tableau A.1), ot [ = 8.07 (A), dont la valeur créte est :

1‘s = 8.07-J2 = 11.413A

Etant donné que le couple de charge était nul et connaissant les pertes de rotation (fig. A.4),
nous avons 1’équation suivante pour I'essai a vide en régime permanent:

P L2
T = r°t=§.p LN
e QO 2 “1 Lr ds 'gs

Or, nous avons:

/ij s =F = 11.413A
s qs 5

Les deux équations précédentes nous permettent de calculer /4, = 11.41(A).

Calcul du flux nominal

La valeur nominale du flux rotorique se calcule selon I'expression :

¥, =L, iy =0022:1141 = 025Wb



Calcul du courant I, nominal

La valeur nominale du courant / :

- J(isn)z-ijs - Js2- B - 11412 = 18224

I
qsn

Calcul du couple électromagnétique nominal

La valeur nominale du couple électromagnétique s’obtient:

L2

r o3, Tmo 0.02296°
e- 271 L, ds ‘qsn

3

Calcul de la limite de courant

II est indispensable de limiter le courant statorique pour protéger le moteur et 1'onduleur. Le
catalogue du composant IRFK2D450 indique que la valeur maximale de courant continu du
drain est de 25 A 2 la température de 25°C (voir Annexe B), et que cette valeur descend A 14 A
pour la température ambiante de 100°C. I nous faut prendre une valeur intermédiaire de
16A-17A comme la valeur limitée.

Etant donné que le courant nominal de 1a MA est de 15.2A, nous allons limiter le courant de
’onduleur 2 cette valeur:

I ,. =1 = 152A
slim sn

I ,. =1 = 18.224
gslim gsn
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interational
IorR| Rectifier

Bulletin E2794

IRFK2D450,IRFK2F450

lsolated Base Power HEX-pak™ Assembly - Haif Bridge Configuration

- High Current Capability.
- UL recognised E78996.
- Electrically Isolated Base Plate.
- Easy Assembly into Equipment.

Description

The HEX-pak™ utilises the well-proven HEXFET™ die, combining
low on-state resistance with high transconductance. These superior
technology Cie are assambied by state of the art techniques into the
TO-240 package, featuring 2.5kV rms isolation and solid M5 screw

connections. The small footprint means the package is highly suited to
power applications where space is a premium. Available in two

vearsions, IRFK.D... for fast switching and IRFK.F... for oacillation
sensitive applications.
Absolute Maximum Rating

RDS(OH) - 200'“0

I

Parameter

Continvous Drain Current

lo @ Tea100°C | Cominuous Drain Current

Puise Drain Current

Po @ Tc25°C

R.M.S. Isciation Voltege. circutt tc base

Operating Junction Temperature Range

Storage Temperature Range

Thermal and

Mechanical Specifications

Pasameter

Reuc

Juncgan-to-Case

Racs

Case-to-Sink, smooth & greased surface

T

Mounting Torque +10% -7
HEXpak 10 Heatsink

Busbar to HEXpak

wt

Approximate Weight

Notse:

O - Repetitive Rating: Pulse wicth limited by maximum junction temperature see figure 8.

@ - Per Module.

@ - A mounting compound is recommended and the torque shouid be rechecked after a period of three
haurs to afliow for the spread of the compound.



IRFK2D450,IRFK2F450

Electrical Characteristics @ T; = 25°C (Unisss otherwise specifisd)

Parameier Min. | Typ. | Max. | Units | Test Condiions
Bvoss Orain-to-Source Braakdown S0 | - V | Vgge0V, ig=1.0mA
voltage
Aogian) Static Drain-to-Source - 100 | 200 | mQ [ Vggs10V, lg=14A
On-State Resistance
Togam On-State Drain Current 2 - - A | Vpg > Ipien) X RogonMaX,
Vase10V
Vesm Gate Threshoid Vorage 20 | - | 40 | V |VpgaVgg, lg=1.0mA
On Forward Transconduciance 9 16 2 - S | Vpg> 50V, IpaidA
loss Zaro Gate Voltage Drain Current - - 0S5 | MA | VpgeVpgmax, Vogelv
. - | 20 | mA | VggatOV, Tca125°C,
Vpg=Ypemaxx08
lass Gate-to-Source Leakage Forward - - 200 | nA | Vgge20V
l_a_;g Gate-to-Sourcs Leakage Reverss - - 200 | nA vgrzov
<‘JE Gam-tc-Source Charge - 4 34 nC | VpgaVpgmax x 0.8
Qg Gate-10-Drain {"Miller*) Charge - [} 128 nC
teon) Tumn-on Delay Time IRF2D450 - 40 . N8| Vpoe210V, Inn14A,
IRFK2F450 - 45 - ng
t Rise Time | IRFK20450 50 . ns | VggelQV.
IRFK2F450 - a5 - ns
taom Tum-off Delay Time IRFIC2D450 - 190 . ™ | Rgoypce=3-30
IRFX2F450 - 2% - ns
t Fali Time IRFK2D450 - 40 - ns
IRFK2F 450 - 65 - ns
Lps Orairv10-Source Inductance - 18 - nH
Cas input Capacitance 55 | - | nF | VggedV. Vpge2SV,
Cosn Output Capacitance . 12 - nF | f=1.0MHZ
Cos Reverss Transter Capacitance - Q.35 - nF
Linaqr Derating Factor . - 4 WK
Source-Drain Diode Ratings and Characteristics
Parameter Min. | Typ. Max. | Units | Test Conditons
Ig Continuous Source Current . - 2 A
(Body Diode)
[ Puised Source Current - . [ ] A
{Sody Diode)
Veo Diode Forward Voiage - - 14 V | VgesOV. lg= 22A, Te25°C
t Reverse Recovery Time 280 | 680 | 1200 | ne | dVcm200A/us, T,2150°C
Qy Reverse Recovered Charge 64 | 135 | 300 | uC |[ig=22A
Notes:

@ - Pulse Width < 300us; Duty cycie € 2%.




IRFK2D450,IRFK2F450

Circuit Configuration and Outline

7} LONG

Al dmensions in milimetres (Inches) \




IRFK2D450,

IRFK2F450

Part Numbering

ST R
»

HEX-pak Module.
Number of arms of bridge.
D - Fast switching.
F - Oscillation resistant for sensitive applications.
Voltage code:- 054 - 60V
150 - 100V
250 - 200V
350 - 400V
450 - 500V
C50 - 600V
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ANALOG
DEVICES

AC Vector Proce

AD2S1I

FEATURES

Complete Vectar 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
Magnet Motor Control
HVAC, Pump, Fan Control
Material Handling
Robotics
Spindie Drives
Gyroscopes
Dryers
Washing Machines
Electric Cars
Actuator
Three-Phase Power Measurement
Digital-to-Resolver & Synchro Conversion

GENERAL DESCRIPTION

The AD2S100 performs the vector rotation of three-phase 120
degree or two-phase 90 degree sine and cosine signals by trans-
ferring these inputs into a new reference frame which is controlled
by the digital input angle ¢. Two transforms are included in the
AD2S8100. The first is the Clarke transform which computes
the sine and cosine orthogonal components of a three-phase
input. These signals represent real and imaginary components
which then form the input to the Park ransform. The Park
rransform relates the angle of the input signals to a reference
frame controlled by the digital input port. The digital input
port is a 12-bit parallel binary representation.

If the input signals are represented by Vds and Vgs, respectvely,
where Vds and Vgs are the real and imaginary components, then
the transformation can be described as follows:

Vds' = Vds Cosd - Vgs Sing
Vgs' = Vds Sin¢ + Vgs Cos¢

Where Vds' and Vgs' are the ourpur of the Park wansform
and Sin¢, and Cos¢ are the values internally derived by the
AD2S5100 from the binary digital data.

The input section of the device can be configured to accept
either three-phase inputs, two-phase inputs of a three-phase
system, or two 90 degree input signals. The homopolar output
detects the imbalance of a three-phase input only. Under nor-
mal conditions, this output will be zero.

REV. A

Information furnished by Analog Devices is believed to be accurate and
raliable, However, no responsibility is assumed by Analog Devices for its
use, nor for any infringements of patents or other rights of third parties
which may result from its use. No license is granted by implication or
otherwise under any patent or patent rights of Analog Devices,

FUNCTIONAL BLOCK DIAGRAM

Coa (8~ 1w

l:u(ha-\&
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COMVT™9

The digital input section will accept a resolution of up to
(AD2S100). An input data strobe signal is required to sy
nize the position data and load this information into the
counters. A busy output is provided to identify the conv
status of the AD2S100. The busy period represents the ¢
sion time of the vector rotation.

Two analog output formats are available. A two-phase rc
output facilitates multipie rotation blacks. Three phase €
signals are available for use with a PWM inverter.

PRODUCT HIGHLIGHTS

Hardware Peripheral for Standard Microcontrollers a
DSP Systems

The AD25100 removes the time consuming cartesian Irs
matons from digital processors and benchmarks a speed
provement of 30:1 on standard 20 MHz processors. AD
transformation tme = 2 s (om).

Field Oriented Control of AC and DC Brushliess Moto
The AD25100 accommodates all the necessary functions
provide a hardware solution for ac vector control of indu
motors and dc brushless morors.

Three-Phase Imbalance Detection
The AD2S8100 can be used to sense overcurrent situacior,
imbalances in a three-phase system via the homopolar ou

Resolver-to-Digital Converter Interface

‘The AD2S100 provides general purpose interface for pos
sensors used in the application of de brushiess and ac ind
moror control.

One Technology Way, P.O. Box 9106, Norwood, MA 02062-310¢
Tel: 617/329-4700 Fax: 617{3



AD2S100-SPECIFIC

S

(Vop=+5V 5% V5= -9V 5% AGND = DERD = O ¥; T, =—40°C to
+85°C, unless otherwise noted)

ATION

Parameter Typ Max Units Conditions
SIGNAL INPUTS
PH/PI, 2, 3, 4 Voltage Level +2.8 *3.3 Vop-p DC o 50 kHz
PH/IPH]I, 2, 3 Volrage Level +4.25 Vpp DC 1o 50 kHz
Input Impedance
PH/IPL, 2,3 7.5 10 k2
PHAPHL, 2,3 13.5 18 kQ
PH/PL, 4 1 MQ Mode 1 Only (2 Phase) Sin & Cos
Gain
PHAPL, 2,3, 4 0.98 i 1.02
PH/PHIL, 2, 3 0.56
VECTOR PERFORMANCE
368 Input-Qutput
Radius Error (Any Phase) 0.35 0.7 % DC to 600 Hz
Angular Error!'? (PH/IP) 9 18 arcmin | DCto 600 Hz
(PH/IPH) 24 arc min DC o 600 Hz
Monotonicity Guaranteed Monotonic
Full Power Bandwidth 50 kHz
Small Signal Bandwidth 200 kHz
ANALOG SIGNAL OUTPUTS
PH/OP1, 2,3, 4 PH/IP, PH/APH INPUTS
Qutput Voltage® +2.8 £33 Vp-p DC to 50 kHz
Offset Voltage 2 1 mV Inputs =0V
Slew Rate 2 Vhis
Small Signal Step Response ! 4s t° Input to Sertle to 1 [.SB
(Inpur o Outpur)
Qurpur Resistance 15 Q
Qutput Drive Current 3.0 4.0 mA Qurputs to AGND
Resistive Load 2 kG
Capacitive Load 50 pF
STROBE
Write 100 ns Positive Pulse
Max Update Rate 366 kHz
BUSY
Pulse Width L7 2.5 us Ceonversion in Process
VOH 4 V dC IO}{ = 0.5 rﬂA
VOL 1 Vdc Io[_ =0.5mA
DIGITAL INPUTS
DBI-DBI12
VIH 3.3 Vdc
v"_ 1.5 Vdc
Input Current, Iy *10 RA
Input Capacirance, Cpy 10 pF
CONVERT MODE
(CONV1, CONV2)
Vin 3.5 Vdc Internal 50 kQ Pull-Up Resistor
Vo 1.8 Vde
Input Current 100 HA
Input Capacitance 10 pF

CONVERT LOGIC
CONVI1 CONV?2
NO CONNECT DGND
DGND Voo
Voo Voo

2-Phase Orthogonal with 2 Inputs
Nominal Input Leveal

3-Phase (0°, 120°, 240°) with 3 Inpu
Nominal Input Level

3-Phase (0°, 120°, 240°) with 2 Inpu
Nominal Input Level




Parameter Min Typ Max Units | Conditions
HOMOPOLAR OUTPUT
HPOP-Ourput
VOH 4 Vdc IQH =0.5mA
Vo[_ 1 Vdc Ior. = 0.5 mA
HPREF-REFERENCE 0.5 Vdc Homopolar Qurput-Internal
ISOURCE =25 [JA and 20 kQ
to AGND
HPFILT-FILTER 100 kQ Internal Resistor with External
Capacitor = 220 nF
POWER SUPPLY
Voo 4.75 5 5.25 Vdc
Vss -5.25 -5 -4.75 Vdc
Iop 4 10 mA Quiescent Current
Iss 4 10 mA Quiescent Current
NOTES

'Angular accuracy includes affset and gain errors. Stationary digital inpur and maxmum analog frequency mputs.
Included in the angular error is an allowance for the additional error caused by the phase delay as a function of input frequency. For example, of
foepur = 600 Hz, the contribution to the error due to phase delay is: 650 ns x fgpyr x 60 x 360 = 8.4 arc minutes.

*Output subject to input voltage and gain.
Specifications in boldface are producnion tested.
Specifications subject to change without notice.

RECOMMENDED OPERATING CONDITIONS

Power Supply Voltage (+Vpp, -Vgs) - -. ... ... +5Vdc* 5%
Analog Inputr Voltage (PH/IP1, 2,3,4) ...... 2Vrms + 10%
Analog Input Voltage (PH/IPHI, 2,3) ...... 3Vmst 10%
Ambient Operating Temperature Range

Industral (AP) ........ooviiiaan... -40°C to +85°C
ORDERING GUIDE
Model Temperature Range | Accuracy | Opton*
AD2S100AP | 40°C to +85°C 18 arc min | P-44A

*P = Plastic Leaded Chip Camier.

CAUTION

ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS (T, = +25°C)

Vop@AGND ... ... ..., ~0.3Vwo
VistoAGND ... ... it +0.3V o
AGNDwWDGND ...... ... oo, +
Analog Input Voltageto AGND ............... Ve

Digital Input Voltage to DGND ....-0.3V 10 Vpp +!
Digiral Ourput Volrtage to DGND ...-0.3 Vo Vpp +1
Analog Outpur Voltage to AGND
...................... Vss— 0.3V o Vpp +1

Analog Oumput Load Condition (PH/OP1, 2, 3, 4

Sind, CosB) ..o e
Power Dissipation ............vourvuninionannn.
Operating Temperarure

Indusmial (AP) ..., —40°C «

Storage Temperature .. ............... -65°C 10
Lead Temperarure (Soldering, 10sec) .............

CAUTION
1. Absolure Maximum Rarings are those values beyond v
damage to the device may occur.

2. Correct polarity voltages must be maintained on the +
and -V;g pins.

ESD (electrostatic discharge) sensitive device. Electrostatic charges as high as 4000 V readily
accumnulate on the human body and test equipment and can discharge without detection.
Although the AD2S100 features proprietary ESD protection circuitry, permanent damage may
occur on devices subjected to high energy electrostatic discharges. Therefore, proper ESD
precautions are recommended to avaid performance degradation or loss of functionality.

WARNING!




AD25100

PIN DESIGNATIONS! & PIN CONFIGURATION
Pin | Mnemonic| Description -
3 STROBE | Begin Conversion g s 8 g 2 ¢ g g g g g
4 Voo Positive Power Supply ﬁ ﬁ ﬁ ﬁ alg ‘-'1 [all=] ﬁ m|
5 Vss Negative Power Supply fhsifsyislz ; L I Ll \
6 PH/OP4 Sin (8 + ¢)
7 PH/OP1 | Cos (8 +¢) pwort 7]
8 PH/OP3 | Cos (8 + 240° + ¢) e
9 | PH/OP2 | Cos (8 + 120° +¢) ——
10 AGND Analog Ground
11 | PH/IP4 Sin 8 Input Aao 19
12 PH/IPH3 | High Level Cos (8 + 240°) Input PHAPS [ 11
I3 | PHAP3 Cos (8 + 240°) Input prapns |12
14 PH/AIPH2 | High Level Cos (8 + 120°) Input P
15 PH/P2 Cos (B + 120°) Input
16 PH/IPH1 | High Level Cos 6 Input PHAPMZ | 14
17 PH/P1 Cos (8) Input PHAP2 | 18
19 Vss Negative Power Supply prapnt [18
20 HPREF Homopolar Reference
21 | HPOP Homopolar Qutput PrAPY 17
22 | HPFILT | Homopolar Filter N\
23 CONV! Select Input Formar (3 Phase/3 Wire, Sin 8 Dafbsf{2o [2t] =]l=t
24 CONV2 Cos 0/Input, 3 Phase/2 Wire) £ 32 u 2
25 COSs Cos Ourput S =
26 SIN Sin Qutpurt NC = NO CONNECT
27 |} DBI2 (DB1 = MSB, DB12 = LSB
38 DB1 Paralle! Input Data)
41 Voo Positive Power Supply
42 DGND Digital Ground
44 BUSY Cenversion in Progress
NOTES

Signal Inputs PR/IP and PH/IPH on Pin Nos 11 through 17.
'90° orthogoral signals = Sin 6, Cos 8 (Resolver) = PH/TP4 and PH/IPI.
*Three phase, 120°, three-wire signals
= Cos 8, Cos (8 + 120%), Cos (8 + 240°).
= PH/P1, PH/IP2, PHP2
High Level = PH/PHI, PH/APH2, PHAPH3.
*Three Phase, 120°, two-wire signals = Cos (8 + 120°), Cos (8 + 240°)
= PHAP2, PH/IPA.
In 2l cases where any of the input Pins 1§ through 17 are not used, they must
be left unconnected.

& [1s |l la Jle TTe [Tz D= TTs TTeTE]




AD2S1

THEORY OF OPERATION

A fundamental requirement for high quality induction motor
drives is that the magnitude and posirion of the rotating air-gap
rotor flux be known. This is normally carried out by measuring
the rotor position via a position sensor and establishing a rotor

reference frame that can be related to stator current coordinares.

To generate a flux component in the rotor, stator current is ap-
plied. A build-up of rotor flux is concluded which must be
maintained by controlling the stator current, igg, parallel to the
rotor flux. The rotor flux current component is the magnetizing

current, imy.

Torque is generated by applying a current component which is
perpendicular to the magnetizing current. This current is nor-
mally called the torque generating current, igs.

To orient and control both the torque and flux stator current
vectors, a coordinate transformation is carried out to establish a
new reference frame related to the rotor. This complex calcula-
tion is carried out by the AD2S100 vector processor.

To expand upon the vector operator a description of a single
vector rotation is of assistance. If it is considered that the mod-
uli of a vector is OP and that through the movement of rotor
position by ¢, we require the new position of this vector it can
be deduced as follows:

Ler original vector OP = A (Cos 8 + jSIN 8) where 4 is a
constant;

s0if OQ = OP ¢® ¢))
and: ¢ = Cos ¢ + iSin ¢

0Q =A (Cos (8 + ) +jSin (8 +9))
= A [Cos 8 Cos ¢ — Sin 6 Sin ¢ + jSin 8 Cos ¢ + jCos 8 Sin ¢]

= A [(Cos 8 + jSin 8) (Cos & + iSin ¢)] )

Q

Qee
|

*

]

d
[}

Figure 1. Vector Rotation in Polar Coordinate
The complex stator current vector can be represented as i = i,

+ aiy, + 2%, wherea=e -]%andf:e j—:lc-.'l'hiscanbere-
placed by rectangular coordinates as
i, T ig +ﬁqx ©)]

In this equation iy, and ig, represent the equivalent of a two-
phase stator winding which establishes the same magnitude of
MMF in a three-phase system. These inputs can be seen after
the three-phase to two-phase transformation in the AD28100
block diagram. Equation (3) therefore represents a three-phase
to two-phase conversion.

To relate these stator current to the reference frame the
currents assume the same rectangular coordinates, but :
rotated by the operator ¢, where ¢® = Cos ¢ + iSin .

Here the term vector rotator comes into play where the
current vector can be representad in rotor-based coordis
vice versa.

The AD2S100 uses &' as the core opetator. Here ¢ rep:
the digital position angle which rotates as the rotor mow
terms of the mathemarical function, it rotates the orthog
and igg components as follows:

Q;+%;=a&+ﬁﬂé¢

where iy, i, = stator currents in the rotor reference frar
£*=Cosd +jSmnd
= (Igs + g5} (Cos § + jSin )

The ourput from the AD25100 takes the form of:

ig = Igs Cos b —Ioy Sin b

iq,' =3 Sind + Iq, Cos b
The matrix equation is:

[:’d;] _ [casq> - Sin ¢] [Id,]
. for Sin Cos ¢ I

and it is shown in Figure 2.
J\:J’

I‘ ———ie  — Ia'

el
iq.—’- pea- §

Figure 2. AD25100 Vector Rotation Operatiol
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AD2§100

CONVERTER OPERATION

The architecture of the AD25100 is illustrared in Figure 3. The
AD28S100 is configured in the forward rransformation which ro-
tates the srator coordinates to the rotor reference frame.

Forward Rotation

In this configuration the 3¢—2¢ Clark is bypassed, and inputs are
fed directly into the quadrature (PH/IP4) and direct (PH/ IPD)
inputs to the Park transform, ¢, where ¢ is defined by the
AD2S100’s digital input. Position darta, ¢, is loaded into the in-
put larch on the positive edge of the strobe pulse. (For detail on
the timing, please refer to the “riming diagram.”) The negative
edge of the strobe signifies that conversion has commenced. A
busy pulse is subsequendy produced as dara is passed from the
input latches to the Sin and Cos multipliers. During the loading
of the multiplier, the busy pulse remains high to ensure simulta-
neous setting of ¢ in both the Sin and Cos registers.

The negative edge of the busy pulse signifies that the mulrpliers
are set up and the orthogonal analog inputs are multplied real
time. The resultant two outputs are accessed via the PH/OPI
(Pin 7) and PH/OP4 (Pin 6), alternatively they can be directly
applied to the output Clark wansform. The Clark output is the
vector sum of the analog input vector (Cos8 (PH/OP1), Cos (8 +
120°) (PH/QP2), Cos (8 + 240°) (PH/OP3) and the digital in-
put vector §.

For other configurations, please refer to “Forward and Reverse
Transformarion.”

CONNECTING THE CONVERTER

Power Supply Connection

The power supply voltages connected to Vpp, and Vgs pins
should be +5 V dc and -5 V dc and must not be reversed. Pin 4
(Vpp) and Pin 41 (Vpp) should both be connected to +5 V;
similarly, Pin 5 (Vss) and Pin 19 (Vss) should both be con-
nected 0 -5 Vde.

It is recommended that decoupling capacitors, 100 nF (ceramic)
and 10 uF (tantalum) or other high quality capacitors, are con-
nected in parallel berween the power line Vpp, Vss and AGND
adjacent to the converter. Separate decoupling capacitors should
be used for each converter. The connectons are shown in Fig-
ure 4.

o3V
—
DU oo oo oow
N S8 1 8 O
s loone | B >z > g
10uF 5 d
GND AGND g
. =] AD2S100 E
10uF T Tioonr N2 TOP VIEW -
- g
al (=
u O
b g
=« IS ) (=
Aannonnnnnn
-cv-O—.—O-J

Figure 4. AD2S5100 Power Supply Connection

ANALOG SIGNAL INPUT AND QUTPUT CONNECTION
Input Analog Signals

All analog signal inpurs to AD25100 are voltages. There are ©
different voltage levels of three-phase (0°, 120°, 240°) signal i
puts. One is the nominal level, which is $2.8 V dc or 2 V rms
and the corresponding input pins are PH/IP1 (Pin 17), PH/IP
(Pin 15), PH/IP3 (Pin 13) and PH/TP4 (Pin 11).

The high level inpurs can accommodate voltages from nomina
up to a maximum of £Vpp/Vss. The corresponding input pins
are PH/IPHI (Pin 16), PH/IPH2 (Pin 14) and PH/IPH3 (Pin
12). The homopolar output ¢an only be used in the three-pha:
conpection mode.

The converter can accept both two-phase formart and three-
phase formar inpur signals. For the two-phase format input, th
two inputs must be orthogonal to each other. For the three-
phase formart inpur, there is the choice of using all three inpur:
or using two of the three inputs. In the latter case, the third in-
put signal will be generated internally by using the informatior
of other two inputs. The high level input mode, however, can
only be selected with three-phase/three-input format. All these
different conversion modes, including nominal/high input leve,
and wo/three-phase input format can be selected using two se
lect pins {Pin 23, Pin 24). The functions are summarized in
Table I

Table I. Conversion Mode Selection

CONV1 | CONY
Mode Descripdon (Pin 23) | (Pin 2
MODEI! | 2-Phase Orthogonal with 2 Inputs NC DGNI
Nominal Input Lavel
MODE?2 | 3-Phase (0°, 120°, 240°) with 3 Inputs | DGND | Vpp
Nominal/High Input Level*
MODE3 | 3-Phase (0%, 120°, 240°) with 2 Inputs | Vpp Vop
Nominal Input Level

*The high level input mode can only be selected with MODE2.

MODEI!: 2-Phase/2 Inputs with Nominal Input Level
In this mode, PH/IP1 and PH/IP4 are the inputs and the Pins
12 through 16 must be left unconnected.

MODE2: 3-Phase/3 Inputs with Nominal/High Input Level
In this mode, either nominal or high level inputs can be used.
For nominal level input operation, PH/IP1, PH/IP2 and PH/P
are the inputs, and there should be no connections to PH/IPH1
PH/TPH2 and PH/IPH3; similarly, for high level inpur opera-
tion, the PH/IPH1, PH/IPH2 and PH/IPH3 are the inputs, anc
there should be no connections to PH/IP1, PH/IP2 and PH/IP:
In both cases, the PH/IP4 should be left unconnected. For higt
level signal input operation, select MODE2 only.

MODES3: 3-Phase/2 Inputs with Nominal Input Level

In this mode, PH/IP2 and PH/IP3 are the inputs and the third
signal will be generated internally by using the information of
other two inputs. It is recommended that PH/IP1, PH/IPHI,
PH/IPH2, PH/IP4 and PH/IPH3 should be left unconnected.



AD251

QOutput Analog Signals
There are three forms of analog outpur from the AD2S100.

Sin/Cos orthogonal outpur signais are derived from the Clark/
three-to-two-phase conversion before the Park angle rotation.
These signals are availabie on Pin 25 {Cos 8) and Pin 26 (Sin
9), and occur before Park angle rotation.

Three-Phase Output Signals

(Cos (8 + ¢), Cos (¢ + 8 + 120%), Cos (9 + 8 + 240°)), where
¢ represents digital input angle. These signals are available on
Pin 7 (PH/OP1), Pin 9 (PH/OP2) and Pin 8 (PH/OP3),
respectively.

Two-Phase (Sin (0 + ¢}, Cos (8 + ¢)) Signals

These represent the output of the coordinate transformation.
These signals are available on Pin 6 (PH/OP4, Sin (8 + ¢)) and
Pin 7 (PH/OP1, Cos (& + ¢)).

HOMOPOLAR OUTPUT

HOMOPOLAR Reference

In a three-phase ac system, the sum of the three inputs to the
converter can be used to indicate whether or not the phases are
balanced.

If Vsum = PH/IP1 + PH/IP2 + PH/IP3 (or PHIPHI +

PH/APH2 + PH/IPH3) this can be rewritien as Vsyy = [Cos8, +

Cos (8 + 120°) + Cos (8 + 240°)] = Q. Any imbalances in the
line will cause the sum Vsum # 0. The AD2S100 homopolar
output (HPOP) goes high when Vgyy > 3 x V. The voltage
level at which the HPOP indicares an imbalance is determined
by the HPREF threshold, V,,. This is set internally at £0.5 V dc
(£0.1 Vdc). The HPOP goes high when

))xV

Vo< (Cos8 + Cos(8 +120°) + Cos(8 + 240°
@
3

where V is the nominal input voltage.

With no external components Vs, must exceed £1.5 Vdcin
order for HPOP to indicate an imbalance. The sensidvity of the
threshold can be reduced by connecting an external resistor be-
tween HPOP and ground in Figure 5 where,

0.5 REXT
V,=———""—
REXT + 20000
REXT= Q
Ve=Vdc
eI
HOMOPOLAR
REFERENCE

R ro magen
—|—/

EXTERNAL
RESISTOR ?

v

Figure 5. The Equivalent Homopolar Reference Input
Circuitry

Example: From the equivalent circuit, it can be seen tha
clusion of a2 20 k2 resistor will reduce V, 10 £0.25 Vde.
corresponds to an imbalance of £0.75 V dc in the inputs

Homopolar Filtering

The equation Vsyy = Cos8 + Cos (8 + 120°) + Ces (8 +
= 0 denotes an imbalance when Vg # 0. There are con
however, when an actual imbalance will occur and the cc
tions as defined by Vsym will be valid. For example, if th
phase was open circuit when 8 = 90° or 270°, the first ph
valid at 0 V dc. Vsyu Is valid, therefore, when Cosf is clc
In order to detect an imbalance 8 has to move away from
270°, i.e., when on a balanced line Cos 8 # 0.

Line imbalance is detected as a functon of HPREF, ¢ith
by the user or internally set at £0.5 V dc. This correspon
dead zone when ¢ = 90° or 270° + 30°, i.e., Vg =0, at
therefore, no indicated imbalance. If an external 20 K3 re
is added, this halves V5 and reduces the zone to £15° N¢
example only applies if the first phase is detached.

In order to prevent this false triggening an external capaci
needs to be placed from HPFILT 1o ground, as shown in
5. This averages out the perceived imbaiance over a comg
cycle and will prevent the HPOP from alternarively indic:
balance and imbalance over 8 = 0° to 360°.

For

B 1000 pm Cpyp =200 nF

dr

P 100 pm Cpyy =2.20F
de

Note: The slower the input rotational speed, the larger thi
constant required over which to average the HPOP outpu
of the homopolar output at slow rotational speeds becomt
impractical with respect to the increased value for Ceyr.

UduUudubyuyguiadu
=] H g
= .
—{7] oGap O
: ome g
g‘ ”5 gF
uprn.'rl:-——{l———kmp
» weor
] HPREF [ — @
é\ E 1 (om
g 12 §"w
noanoanonnonnnn I
|
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Figure 6. AD2S100 Homopotar Qutput Connectio.
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TIMING DIAGRAMS

Busy Output

The state of converter is indicated by the state of the BUSY out-
put (Pin 44). The BUSY ourput will go HI at the negative edge
of the STROBE input. This is used to synchronize digital input
dara and load the digiral angular rotation information into the
device counter. The BUSY ourpur will remain HI for 2 ps, and
go LO until the next strobe negative edge occurs.

Strobe Input
The width of the positive STROBE pulse should be at least
100 ns, in order to successfully start the conversion. The maxi-
mum frequency of STROBE input is 366 kHz, i.e., there should
be at least 2.73 ps from the negarive edge of one STROBE pulse
to the next rising edge. This is illustrated by the following tim-
ing diagram and table.

il

| t — 1
t -

STROBE

BUSY

e e
]
e e |

Figure 7. AD25100 Timing Diagram

Note: Digital data should be stable 25 ns before and after posi-
tive strobe edge.

Table II. AD2S100 Timing Table

TYPICAL CIRCUIT CONFIGURATION
Figure 8 shows g typical circuit configuration for the AD2S1
in a three phase, nominal level inpur mode (MODE2).

- m::r:ll. %tw? o5
(T
uE Hewort w13 8 G
] Pory 8 8 IC-—"-S'\
rworz £ (m
M1 AGND E.—- -
Drwies AD2S100 = |z
I§' 2 TOP VIEW uMEP— |&
] a g— (2
i :hm=§ Z E— g
s wo— |E
g WPt ; £t X § 7 - |
nnoanaononnn
. L ==/
v pap 4
oonFT TiopF GND
Figure 8. Typical Circuit Configuration
APPLICATIONS

Forward and ReverseTransformation
The AD25100 can perform both forward and reverse transfo;
mations. The section “Theory of Operation™ expiains how th
chip operates with the core operator e**, which performns a fo
ward transformation. The reverse ransformation, ¢, is not

Parameter | Min Typ Max | Condition mentioned in the above sections of the data sheet simply to
avoid the confusion in the functionality and pinout. However
:‘ 100 ns 30 gggg E“k;gisdymT the reverse transformation is very useful in many different ap;
= L ns - BUSY Puls tgv oy cations, and the AD2S100 can be easily configured in a rever
} i 100 e BUSY L eSTléOBE 1 transformation configuration. Figure 9 shows four different
u ns t0 52 RO phase input/output connections for AD2S100 reverse transfo:
L 20 ns BUSY Pulse Rise Time mation operation
with No Load )
150 ns BUSY Pulse Rise Time
with 68 pF Load
I 10ns BUSY Pulse Fall Time
with No Load
120 ns BUSY Pulse Fall Time
with 68 pF Load
FORWARD REVERSE
TRANSFORMATION TRANSFORMATION
AD23100 AD28100
Cons | 08(0 +4) Coss | |__Cos(e-4)
- Cos{d + 1. Bepet20M Coes{d + 1204 Cos{B =9 + 1207
IPRASE-IPHASE cmong ot E«»noz«n Conte » 20 ) i Toalo - + 2007)
Cosd [Cos(0 + 9} Coee & =¢)
2PHASE - 2 PHASE sioe. oo . o x o xSl!l(O-ﬂ
Cose | Cos(o +9) Cose S0
[Coa(® « ¢+ 120 Sine “o-0
2PHASE - 3 PHASE Sing | e [Cos(d + ¢ 0 2407 -E]— ] DCMQ'"M
Coes | [Coa(e + o) Coes ]____Cosfe -9}
- Cos{8+1 Cos{® « 120% -4
IPHASE-2pHasE oo 2%). ot . Contte ’K o« -

figure 9. Reverse Transformation Connections
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VIn Figure 9, “~1” operator performs a 180° phase shift opera-
don. It can be illustrated by a 2-phase-to-3-phase reverse trans-
formarion. An example is shown in Figure 10.

PHOPT | cona_
Case - PHAPY (Couss) W1 | Coaa- 0
AD25100 o
R Cond + 240° + o) [~ COME < 120°—0)
Siné PHAP4 (Sing)
PHOP2
COBE + 120% v ¢) [ SO0 + 240° -9}

B
F3
ﬁ

Figure 10. Two-FPhase to Three-Phase Reverse
Transformation

Field Oriented Control of AC Induction Machine in a Rotor
Flux Frame

The architecture shown in Figure 11 identifies a simplified
scheme where the AD2S100 permits the DSP computing core
to execute the motor control in what is normally termed the

calculating power required in the rotor reference frame i
cantly reduced because the currents and flux are rotarin,
slip frequency. This permits calculations to be carried o
time frames of, 100 s, or under by a fixed-point DSP. }
mark timing in this type of architecture can attain float
speed processing with a fixed-point processor. Pechaps t
est advanrage is in the ease with which the rotor flux pos
can be obtained. A large amount of computarion time is
fore, removed by the AD2S100 vector processors due to
split architecture shown in Figure 11. Motor control sysi
employing one DSP to carry out the cartesian to polar tr
mations required for vector control are, therefore, tasked
additional duties due 1o the fact that they normally oper:
the flux reference frame.

The robustness of the control system can also be increas
carrying out the control in the rotor reference fame. Thi
achieved through the ability to increase and improve bot
algorithm quality in nonlinear caicuiations attribnted to
tizing inductance and rotor time constant for example. A
increase in sampling time can also be concluded with thi
tecture by avoiding the additional computing associated

number truncation and rounding errors which reduce the

rotor reference frame. This reference frame actually operates in 2 ke .
to-noise rejection ratio.

synchronism with the rotor of a motor. This has significant
benefits regarding motor control efficiency and economics. The

POSITION
FEEDBACK
VELOCITY f POSITION

FEEDA. 4 SET POINT
AcK CONTROL SOFTWARE ADSP2101

SPEED TORQUE Qcﬂ-
CONTROL  umiT CONTROL _LIMIT
. © . ‘ mnr| o S Vo'
a1 VECTOR Py i/—- ""_-—;I P K" 7' e [T .I/_ 7| .- VECTOR
— ] CO-PROCESSOR ) ® melp iqe CO-PROCESSOF
¢ WEAKENING
(® +|Dla-ip —j ‘lllf E‘ ids Ves {2« o'
. $ % : k h—-% .
i ime §lds
®, ot o y
= -, Jﬁ -
o " |
[ *
REVERSE > .y FORWARD
ROTATION F‘ ROTATION
i
183 las
AD25100 lc AD25100
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kY]

Figure 11. Rotor Reference Frama Architecture
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SIMPLE SLIP CONTROL

In an adjustable-frequency drive, the control sirategy must en-
sure that motor operation is restricted to low slip frequencies,
resulting in stable operation with a high power factor and a high
tarque per stator ampere. Figure 12 shows the biock diagram of
simple slip control using the AD28100. Here, the slip frequency
command @, and the current amplitude command are sent 1o
the micropracessor to generate wo orthogonal signals, |I| Sin @
and }I| Cos 8 here (6 = w,.) With the actual shaft position angle,
9, (resolver-to-digital converter) and the orthogonal signals from

Is
18in8
—] (]
0 SET = oo |1 CosdAD25100 [ . po
SLIP ~—o-] le | INVERTER uTR
FREQ H ]
.28 AESOLVER
=gy .
AD2S80A ROC|

Figure 12. Slip Control of AC induction Motor with
AD25100

the uP, the AD2S100 generates the inverter frequency and am-
plitude command into a three-phase format. The three-phase
sine wave reference currents are reproduced in the stator phases.
For general applications, both the steady-state and dynamic per-
formance of this simple control scheme is satsfactory. For de-
tailed information abourt this application, please refer to the
bibliography at the end of the daia sheet.

ADVANCED PMSM SERVO CONTROL

Electronically commutated permanent magnet synchronous
motors (PMSM) are used in high performance drives for
machine tools and robotics. When a field orienrated control
scheme is deployed, the resulting brushless drive has all the
properties required for servo applications in machine tool fed
drves, industrial robots, and spindle drives. These properties
include large torque/inertia ratio, a high peak torque capability
for fast acceleration and deceleration with high torsional stiff-
ness at standstill.

Figure 13 shows the AD2S100 configured for both forward and
reverse transformations. This architecture concludes both flux
and torque current components independently. The additional
control of Vd (flux component) allows for the implementaticn
of field weakening schemes and maintenance of power factor.

- et AD25100
LJ - L'} gy
Pt ¢ P NV
- - 23 - WM PMSM
tarer— P —d T
- .
AD2882
, — Jaces=)
Vb
Iq L'!O ¥2| [ve
AD25100 _

Figure 13. PMSM Servo Control Using AD25100

For more detailed information, please refer to the applicatio:
note “Vector Control Using a Single Vector Rotation Semic
ductor for Induction and Permanent Magnet Motors.”

MOTION CONTROL DSP COPROCESSOR

AC induction motors are superior to dc motors with respect
size/power rado, weight, rotor inertia, maximum rotarng vel
ity, efficiency and cost for motor ratings greater than 5 HP.
However, because of nonlinear and the highly interactive mu
variable control structure, ac induction motors have been co
sidered difficulr o control in applications demanding variabl
speed and torque.

Field orientated control theory and pracrice, under developn
since 1975, has offered the same level of control enjoyed by 1
ditional dc machines. Practical implementation of these algo-
rithms involves the use of DSP and microprocessor based
architecrures. The AD2S100 removes the needs for software
implementation of the rotor-to-stator and stator-to-rotor trar
formations in the DSP or pP. The reduction in throughput
times from typically 100 ps (uP) and 40 ys (DSP) to 2 ps in-
creases system bandwidths while also allowing additional fea-
tures to be added to the CPU. The combination of the fixed
point ADSP-2101 and the AD25100, the “advanced motion
contro] engine” shown in Figure 14, enables bandwidths pres
ously artainable only through the use of floating point devices

For more detailed information on the AD2S100 vector contr
applicadon and on this advanced motion control engine, plea
refer to application notes “Vector Control Using a Single Ve
Rotation Semiconductor for Induction and Permanent Magn
Motors.”

MEASUREMENT OF HARMONICS

Three-phase ac power systemns are widely used in power gene
tion, transmission and electric drive. The quality of the electr
ity supply is affected by harmonics injected into the power m:
In inverter fed ac machines, fluxes and currents of various fre
quencies are produced. Predominantly in ac machines the 5tk
and 7th harmonics are the most damaging; their reaction witk
the fundamental flux component produces 6th harmonic torg
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 detect the presenc
and magnitude of a particular harmonic on a three-phase line.
Figure 15 shows the implementation of such a scheme using t
AD25100. Note, the actual line voltages will have to be scalec
before applying to the three-phase input of the AD2S100.

Selecting a harmonic is achieved by synchronizing the rotatior
frequency of the park digital input, ¢, with the frequency of th
fundamental flux component and the integer harmonic selecte
The update rate, r, of the counters is determined by:

nxow
2n
Here, r = input clock pulse rate (pulses/second);

n = the order of harmonics to be measured;
o = fundamental angular frequency of the ac signal.

r=4096
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Figure 14. Advanced Motion Control Engine
The magnitude of the n-th harmonic as well as the fundamental AD2S80A AD2S100
component in the power line is represented by the outpur of the uss «POLES 3B
low-pass filter, a,. In concert with magnitude of the harmonic = MSB.1 S pris-od
the AD25100 homopolar output will indicate whether the : :
three phases are balanced or not. For more details about this MSB - (n—1) .
application, refer to the related application note listed in the . :
bibliography. o 188« (1) -
O
AD2S100 =
va vd va' ow L 13
v | | TWO-TO-THREE [~ “Firen
CLARK o+ PARK (= :\C
ve | | TRANSFORMATION| ¥a_ | rransrosmamion ] [Val ——e
— 12,14 OR 16-8(7 RESOLUTION MOCE
' Figure 16. A General Consideration in Connecting |
HOMOPOLAR 12.8T UPDOWN o PULSEBMTS Convertar and AD2S 100 for Muitipie Pole Motors
QuTePutT COUNTER
DIRECTION Figure 17 shows the AD2S80A configured for use with a fi

Figure 15. Harmonics Measurement Using AD25100

MULTIPLE POLE MOTORS

For muld-pole motor applications where a single speed resolver
is used, the AD2S100 input has to be configured to match the
electrical cycle of the resolver with the phasing of the motor
windings. The input to the AD2S§100 is the outpur of a resolver-
to-digital converter, e.g., AD2S80A series. The parallel ourput
of the converter needs to be multplied by 2°, where

n = the number of pole parts of the motor. In practice this is
implerented by shifting the parallel output of the converter left
relative to the number of pole pairs.

Figure 16 shows the generic configuration of the AD2S80A with
the AD2S100 for a motor with n pole pairs. The MSB of the
AD2S100 is connected 1o MSB-{n-1) bit of the AD2S80A digi-
tal ourput, MSB-1 bit to MSB-(n-2) bit, . . ., LSB bit to LSB
bit of AD2S80A, etc.

pole motor, where n = 2. Using the formula described the
is shifred left once

AD2S80A AD25100
O wsm sm B uss
8z D——"‘”’q 38-1
BT .
(SB) B8iT4 LsB
= :\c
14-8IT AESOLUTION MODE

Figure 17. Connecting of R/D Converter AD2580A a
AD25100 for Four-Pale Motor Application
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DIGITAL-TO-RESOLVER AND SYNCHRO CONVERSION
The AD2§100 can be configured for use as a 12-bit digital-to-
resolver (DRC) or synchro converter (DSC). DRCs and DSCs
are used to simulate the ourputs of a resolver or a synchro. The
simulated outputs are represented by the transforms outlined
below.

Resolver Outputs
Asinwt.cos¢
Asinwt.sing

Synchro Qutputs
Asinwt.sing
Asinwt.sin (¢ + 120°)

Asinot.sin (¢ + 240°)
where:  Asnex = fixed ac reference
¢ = digital inpur angle, i.c., shaft position

The waveforms are shown: in Figures 18 and 19,

sarosa WAAA A A.’\Anﬂhl\l\,. AI\AA
(cos) VVV VVUVUVVUV "VVV
537051 I\AAAAAAA AM\

s VYUV Y

mron AAAAARAAAARAAAARAAAA
e VVVV“VVUVUVVVVWVVVV

s0°

0° 20° 180°
)

Figure 18. Electrical Representation and Typical Resolver
Signals
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Figure 19. Electrical Representation and Typical Synchro
Signals

Configuring the AD25100 for DRC and DSC operarion is d
by the following.

DRC—Must Select Mode 1
Inputs PH/IP4 Pinll AGND
PH/IPL Pinl Reference Asinwx
Outputs PH/OP1 Pin7 Asinot Cos¢
PH/OP4 Piné Asinwt Sing
DSC~—Must Select Mode 1
Inputs PH/IP4 Pinll  Reference Asinwt
PHIP1 Pinl7 AGND
Qurputs PH/OP1 Pin 7 -Asinwt Sing
PH/OP2 Pin9 -Asinwt Sin (¢ + 120°)
PH/OP3 Pin8 -Asinat Sin (¢ + 240°)
NOTES

1. Valid information is only available after the surobe pulse and BUSY go
For more information on DRCs see the AD2S65/AD2S66 data sheet.

2. To correat for inverse phasing of the DSC outputs the reference shouls
inverted, ot the MSB can be inverted.

APPLICATION NOTES LIST

1. “Vector Control Using a Single Vector Rotation Semicond
tor for Induction and Permanent Magnet Motors,” by F. |
Flert, Anzalog Devices.

2. “Gamana - DSP Vector Coprocessor for Brushless Motor

Contrel,” by Analog Devices and Infosys Manufacturing
System.

3. “Silicon Conrtral Algorithms for Brushless Permanent Mag
Synchronous Machines,” by F. P. Flett.

4. “Single Chip Vector Rotation Blocks and Induction Motot
Field Oriented Conool,” by A. P. M. Van den Bossche an
P.]. M. Coussens.

5. “Three Phase Measurements with Vector Rotation Blocks
Mains and Motion Conrtrol,” P. . M. Coussens, et al.

6. “Digital to Synchro and Resolver Conversion with the AC
Vector Processor AD2S100,” by Dennis Fu.

7. “Experiment with the AD2S100 Evaluation Board,” by
Dennis Fu.

OUTLINE DIMENSIONS

Dimensions shown in inches and (mm).

44-Lead Plastic Leaded Chip Carrier (P-44A)
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IMS3Z0C30 Real-Time System

with Development Support

...............................

FEATURES

» TMS320C30 60ns floating point Digital Signal
Processor.

* DSP~LINK System Expansion Interface.

* 128 Kwords (32-bit) Fast SRAM supplied.

* 256-Kword on-board memory capadity.

* Memory Expansion Connector for full-memory
daughter board.

* Two high-speed 16-bit ADCs and DACs.

* Two 8.3 Mbps general purpose serial ports.

* IBM PC/ AT 16-bit bus interface with full DMA.

* Monitor software includes single-step, breakpoint,
code disassembly and full-speed operation.

* SPOX™ DSP operating system and applications
interface.

* Interface function library callable from Microsoft

programuning languages.

The TMS320C30 Real-Time System is a DSP develop-
ment environment based on Texas Instrurnents’
TMS320C30 60ns floating point DSP coupled with the
SPOX™ DSP Operating System.

The hardware is a SPECTRUM TMS320C30 System
Board, with two channels of high-speed analog I/0 on
board. Concurrent with other SPECTRUM products,
important architectural features of the processor are
made available to the user to configure per system
requirements. The board supports the C30's 60ns instruc-
tion cycle, 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 C30’s 16M memory addressing space
by use of a daughter-board (P/N 600-00905).

/0 mapped, the board occupies 16 locations on the PC/

AT 16-bit bus. Also supported are: DMA fast transfers,
bidirectional interrupts and multiple board installations.

SPECTRUM SIGNAL PROCESSING INC.

PART #600-0

mmssemsQALeEns T maam -

..............

,
- ..
N AN Ko TN

In addition to two on-board, 150 kHz analog interfa
data can also be acquired via the DSP~LINK system
expansion interface. This 50-pin standardized bus is
featured on most SPECTRUM products including o
channel data acquisition cards. This provides the fle
ity of tailoring a system for specific analog I/0
requirements.

The C30’s two high-speed serial ports are fully buffe
and extended to a 15-pin D-Type connector for user
implementation. Data may be transferred as 8, 16,
32-bit words, at rates up to 8.3 MHz.

ASSEMBLER/LINKER/C COMPILEI
AND SPOX™

The TMS320C30 Real-Time System includes Texas
Instruments’ Assembler/Linker and C Compiler wi
SPOX™ as an integral part of the package. High-leve
language DSP programming is optimized by the 5Pt
operating system.

SPOX™ provides standard I/O support for C so tha!
existing C programs on host computers such asan Il
XT or AT will execute with just recompilation. SPOX
alsoprovides a library of standard DSP system funct
which free the user from writing low-level code suct
device drivers for managing incoming data. Applica
tions written in C, under SPOX™ are portable to oth
hardware environments supporting SPOX™.

The TMS320C30 System Board and all of the softwai
tools that make up the Real-Time System are also sol
separately by SPECTRUM. Please contact your local
Sales Engineer for more information.

o EASTERN US (508! 366-7355 OR 800-323-1842 o WESTERN US B00-663-8986 e CANADA 16041421



| Memory Expansion Port | | DSP-LINK™

(10 MBytes:sec)
N
Secondary Bus e e Analog
- ~ierg e}
Local
DA ._I_
Memory TMS320C30 A
192K x 32 Floating Point jeicieg
Maximum 4man), Processor mcve— .
0 ws 33 MHz E J VDS $C ynCCuss Seria!
I B 1 oMt 3 " ShCTtacus. [nterface
k- =
Dual Port Memory
Primary Bus 64K x 32 O/1 ws
70 Mapped
PC Interface (16 bit) i
.-.- .1"
Procassor Andlog /O Clocking Options .

& TMS320C30 running at a 33.33 MHz clock rate (60ns
instruction cycle).

« 32-bit floating point arithmetic.

» Eight 40-bit accumulators.

» 2 Kwords dual-access RAM.

« 4 Kwords dual-access ROM.

Memory

» Dual port: 64K x 32, 1 wait-state (35ns) RAM, dual-
ported between the C30 and the PCbus. = "

« C30 Local: 64K x 32, 0 wait-state (25ns) RAM.
expandable to 192K x 32.

«Off Board: Memory expansbn oohnector faczhtats -

off-board expansion to full C30 capacity.

Anglog input

» Two 16-bit ADCs with sample-and-hold, 153 kHz
throughput [Burr-Brown PCM78 (Sps}, Burr-Brown
SHCS5320 (1.5us)].

* Fourth-order filters.

* Double-buffered data latching.

» Voltage range: + 3V.

~Connections: DBIS style. ~ .- ,

Analog Output

s Two 16-bit DACs [Burr-Brown PCM56 (1.5us)].
% Fourth-order filters.

* Double-buffered data latching.

% Voltage range: + 3V.

s Connections: DB15 Style.

* Software initiated conversions.

e C30 on-chip timer initiated conversions * 3
* External trigger pulses. 7 - ‘--.‘_‘

Seridl /O - . . A L.
-Twosynchronouss.‘iMbpssmalpom

* All signals buffered. = -,..

» Fully conﬁgumbleforglobal compah'blhty
interface to PC Host .‘: S =

» 16-bit PC/AT card format. - " :

o Choice of six PC mterrupts . -
OSP~LINK Systemn Expansion Itmrfuu Ao
* 16-bit ion bus. ' . e - ‘1
¢ Up to 5 Mwords/sec transferrate. . .. ° -‘-u,;-i:-

* 8K memory-mapped DSP 1/0 ports available. ™.
* Standard 50-pin male ribbon mble connector. -

facing apphauo&speuﬁchardm‘ :‘;,5;-?,;3::?

Physical SRR S T RO b
» Fulllength PC/AT lushmbounf. N
» Dimensions: 133/8"Lx45/8"Hx5/8"D UIRE

. Pmoomumphon.SVOZOA.lZVOlSOmA, o

-12V @ 150mA.

SPECTRUM SIGNAL PROCESSING INC. e EASTERN US: 1508) 368-7355 OR 800-323-1842 oo WESTERN US: 800-663-8985 e CANADA: 1604) 421-541
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Figure F.1 Filtrage de la tension de commande: signal de commande d'un bras
d’onduleur u; (hiché) et I'image de tension Uy, (sinusoidale).
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Figure F2 Décomposition de la tension (filtrée) Uy, en Vg et V.
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