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Je tiens aussi à remercier l’ensemble du personnel enseignants-chercheurs, techniciens et secre-

taries du GREEN et particulièrement ceux de l’UHP pour leur amabilité source d’un cadre de
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chaleureux remerciements. Je souhaite un bon courage à ceux qui n’ont par encore soutenu leurs
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II.4 Comparaison avec la méthode des éléments finis (MEF) . . . . . . . . . . 43
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III.3.2.3 Régulateurs à hystérésis . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 88
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PRINCIPALES NOTATIONS UTILISÉES

Toutes les notations sont définies au fur et à mesure de leur utilisation dans ce mémoire.

Toutefois, les principales d’entre elles sont rassemblées et définies ici.

Paramètres :

Cr coefficient de raccourcissement

Ns nombre de spires par encoche

Nepp nombre d’encoches par pôle et par phase

Ne nombre total d’encoches

p nombre de paires de pôles

Kbdn coefficient de distribution du bobinage

Kbrn coefficient de raccourcissement du bobinage

L longueur active du rotor

υ coefficient liant l’angle d’inclinaison du rotor au nombre d’encoches

Ieff valeur efficace du courant de phase

ϕ déphasage entre le courant et la force électromotrice (angle de charge)

γn amplitude du couple de denture de rang n

J moment d’inertie

f coefficient de frottements visqueux

Kem constante de couple

Te période d’échantillonnage

µ0 perméabilité magnétique du vide
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Notations

R rayon d’un cercle placé au milieu de l’entrefer

Rs rayon d’alésage statorique

Rrot rayon du rotor

e1 longueur d’entrefer

e2 profondeur de saillance

β ouverture de saillance

δ angle d’inclinaison du rotor

Lf inductances de fuite d’une phase statorique

Rs résistance d’une phase statorique

Gd, Gq, Gv gains des fonctions de transfert

des courants d’axe d et q, et de la vitesse

τd, τq, τv constantes de temps des fonctions de transfert

des courants d’axe d et q, et de la vitesse

E tension du bus continu

Vp valeur crête de la tension de modulation utilisée en MLI

τp somme des retards de l’onduleur (MLI), de la conversion

analogique-numérique et du calcul des régulateurs

Kpd, Kid coefficients du régulateur PI du courant d’axe d

Kpq, Kiq coefficients du régulateur PI du courant d’axe q

Kpv, Kiv coefficients du régulateur IP de vitesse

ξ coefficient d’amortissement

ωn pulsation propre

Vecteurs, matrices :

[Iabc] vecteur des courants dans le repère fixe

[Idqh] vecteur des courants dans le repère de Park

[Vabc] vecteur des tensions dans le repère fixe

[Vdqh] vecteur des tensions dans le repère fixe

[L] matrice inductance

[Ldq] matrice inductance dans le repère de Park

[Ψabc] vecteur des flux dans le repère fixe

[Ψdqh] vecteur des flux dans le repère de Park

[Lγ] transformation de Park de
[

dL
dθ

]

[Pγ] matrice de transformation de Park
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Variables :

α angle électrique repérant un point courant

dans l’entrefer

θ angle électrique de rotation

θm angle mécanique de rotation

Nj fonction de bobinage de la phase j

FMMph force magnétomotrice par phase

Γenc couple de denture

Γem couple électromagnétique

Γ∗ consigne de couple

Γr couple résistant

Γr couple de charge

Ω vitesse mécanique

i∗d, i
∗
q consignes de courants d’axe d et d’axe q

v∗a, v
∗
b , v

∗
c consignes de tensions

∆iq courant de compensation calculé à partir du

couple résistant estimé

B champ magnétique d’induction

H champ magnétique d’excitation

Es fonction d’entrefer statorique

Er fonction d’entrefer rotorique

E fonction d’entrefer totale

W énergie magnétique

Wco coénergie magnétique

Lk inductance propre de la phase k

Lski
inductance propre de la phase i,

calculée avec prise en compte de l’inclinaison du rotor

Mskij
inductance mutuelle entre la phase i et la phase j,

calculée avec prise en compte de l’inclinaison du rotor

en compte de l’inclinaison du rotor

Mkj inductance mutuelle entre la phase k et la phase j

s opérateur de Heaviside
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INTRODUCTION GÉNÉRALE

L ’essor considérable que connaissent aujourd’hui les entrâınements électriques, qui sont

aussi répandus dans l’industrie que dans les applications qui animent notre vie quoti-

dienne, est dû au progrès des matériaux (isolants et magnétiques), aux moyens de calcul

puissants permettant leur optimisation et leur contrôle et, enfin, à l’électronique de puis-

sance utilisant des fréquences de commutation élevées. Dans la plupart des applications,

qu’ils soient à vitesse fixe ou à vitesse variable, ces entrâınements électriques sont équipés

soit de machines à courant continu, soit de machines à courant alternatif pouvant être

asynchrone ou synchrone excitée (par des aimants permanents dans la plupart des cas).

Dans les entrâınements à vitesse variable, la machine à courant continu est demeurée

longtemps la plus utilisée, ceci est dû à la facilité de son contrôle ; son couple est direc-

tement proportionnel au courant d’induit pourvu que la réaction de ce dernier soit bien

compensée. Néanmoins, outre son prix élevé, son système balais-collecteur nécessite un

entretien régulier et empêche son utilisation en environnement explosif. De plus, le sys-

tème balais-collecteur impose une limite sur la densité de courant et la vitesse de rotation

.

Le développement de l’électronique de puissance et de commande ayant permis la varia-

tion de vitesse des machines à courant alternatif, la machine asynchrone est alors devenue

le cheval de bataille des entrâınements à vitesse variable ; c’est probablement la machine

qui présente le meilleur compromis coût-robustesse-performances. Cependant son contrôle

n’est pas une chose aisée.

La machine synchrone excitée par des aimants permanents est souvent réservée aux en-

trâınements de hautes performances et aux servomécanismes. Outre le coût relativement

élevé des aimants permanents, ces derniers sont sensibles aux fortes températures et au

fort champ d’induit (risque de démagnétisation).
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Introduction générale

Le principe de conversion électromécanique d’énergie par variation de réluctance date de

la fin du XIXe siècle, on rapporte même que les premiers moteurs réalisés sont de type

à réluctance variable [1]. Leur caractère purement inductif et la complexité du système

de commutation des courants nécessaire pour assurer le synchronisme (autopilotage par

commutateurs mécaniques) a fait que ces machines ont été délaissées au bénéfice, des

années durant, des machines précédemment citées ; l’apparition des semi-conducteurs de

puissance, permettant l’autopilotage électronique, a changé la donne. De plus, la recherche

de plus de robustesse, de fiabilité et de simplicité et faible coût de construction, - toutes

ces caractéristiques sont inhérentes aux machines à réluctance variable - a motivé à plus

forte raison le regain d’intérêt pour ces machines.

La machine synchrone à pôles saillants non excitée est une variante parmi les machines à

réluctance variable. Appelée autrement ”machine synchro-réluctante” (MSR), elle se dis-

tingue des autres machines à réluctance par son stator qui est identique à celui de la

machine asynchrone ou synchrone excitée ; la variation de réluctance est assurée par la

seule anisotropie magnétique du rotor (rotor à pans coupés). Leur première utilisation

remonte aux années trente alors qu’on avait besoin d’entrâınements à vitesse fixe et pré-

cise sans contact balais-collecteur. De plus, ces moteurs devaient permettre le démarrage

directement avec le réseau, ils étaient alors pourvus d’une cage d’écureuil. Malheureuse-

ment, cette machine est handicapée par un mauvais facteur de puissance (cosφ ≈ 0.6)

et un mauvais rendement à cause d’un faible rapport de saillance (qui traduit l’aniso-

tropie magnétique), ceci a par conséquent empêché son essor. Ce n’est qu’au début des

années soixante que le regain d’intérêt pour cette machine se fait remarquer [2]. Depuis,

les travaux à ce sujet se sont focalisés sur la recherche de nouvelles structures permettant

d’améliorer leur rapport de saillance. On a vu ainsi apparaitre des structures inédites

telles que les machines à rotor segmenté, à barrières de flux ou axialement laminé. Bien

que ces dernières soient particulièrement intéressantes en termes de rendement et facteur

de puissance, elles le sont moins du point de vue simplicité et coût de fabrication. La

structure à rotor simple (à pans coupés) demeure alors attrayante si l’application envi-

sagée privilégie la robustesse, la fiabilité et le faible coût de réalisation. Nous en faisons

ainsi l’objet d’étude de cette thèse.

Par ailleurs, les ondulations du couple électromagnétique sont consubstantielles à la conver-

sion électromécanique d’énergie en général, et à celle due à la variation de réluctance en

particulier. Les principales ondulations sont dues à la distribution discrète quasi inéluc-

table des bobinages, et à la présence d’encoches responsables de la perturbation locale

du champ magnétique d’entrefer. Ce dernier phénomène, étant particulièrement gênant

dans les machines à structure cylindrique, est à l’origine même de la conversion d’éner-

gie dans les machines à réluctance, cette conversion est par conséquent ”naturellement”

accompagnée d’ondulations de couple. Les conséquences des ondulations de couple sont

nombreuses : bruit audible, risque d’excitation de modes propres mécaniques, imprécision
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de contrôle du mouvement, etc.... Il est alors souvent exigé par le cahier des charges de les

réduire au mieux possible. Ainsi, les ondulations du couple électromagnétique constituent

la problématique de cette thèse.

Ce mémoire, scindé en quatre chapitres, est une contribution à la réduction des ondulations

de couple dans la machine synchro-réluctante à pans coupés.

Un état de l’art des techniques de réduction des ondulations de couple dans les machines

électriques est dressé dans le premier chapitre. Les méthodes consultées dans la littérature

spécialisée sont classées en deux catégories selon l’approche adoptée, à savoir agir sur la

structure électromagnétique de la machine ou sur ses courants d’alimentation. Dans le

premier cas cela consiste à agir sur la topologie du circuit magnétique de la machine,

notamment son bobinage et sa géométrie. Dans le second il s’agit d’imposer à la machine

des formes de courants prédéterminées ou à l’aide de l’estimation ”en ligne”des ondulations

de couple. Ce chapitre est aussi une introduction au raisonnement adopté dans cette thèse.

Ce raisonnement consiste à agir à la fois sur la structure et les courants d’alimentation afin

de définir une MSR à pans coupés présentant le moins d’ondulations de couple possible

et meilleur couple moyen.

Réduire les ondulations de couple exige, de prime abord, de les connâıtre. La première

étape de notre démarche consiste alors à établir un modèle qui prend en compte les phéno-

mènes qui sont à l’origine des ondulations de couple. Cela fait l’objet du second chapitre.

Les méthodes numériques de résolution des équations du champ électromagnétique sont

communément connues pour être les plus précises pour la modélisation des actionneurs

électromécaniques. Elles permettent la détermination locale des grandeurs électromagné-

tiques tout en tenant compte des géométries réelles et de la saturation des matériaux

ferromagnétiques. Néanmoins, ces méthodes demandent beaucoup de temps de calcul,

cela est d’autant plus vrai que la simulation de l’ensemble - machine, convertisseur, com-

mande - est envisagée.

Nous avons alors opté pour une autre approche pour construire notre modèle. Moyennant

quelques hypothèses, l’approche par les fonctions de bobinage nous a permis d’élaborer un

modèle à partir de la distribution discrète des enroulements statoriques et de la géométrie

réelle de la machine. Une fois les inductances de la machine calculées, le couple électro-

magnétique est directement dérivé de la coénergie magnétique. Les résultats du modèle

élaboré sont confrontés à ceux obtenus par calcul de champ par la méthode des éléments

finis.

Une optimisation paramétrique est ensuite effectuée à l’aide du modèle élaboré. En ce sens,

l’influence de l’angle d’ouverture de saillance, de sa profondeur, de l’angle d’inclinaison du

rotor et du mode de bobinage est examinée afin de définir la combinaison adéquate assu-

rant le maximum de couple moyen et le minimum d’ondulations de couple. La saturation

magnétique est ensuite prise en compte en utilisant la méthode des éléments finis.

Le troisième chapitre traite de la commande de la MSR en vue de réduire les ondulations

7



Introduction générale

de couple. Le modèle élaboré au deuxième chapitre nous a permis de simuler, dans le

cadre de la commande vectorielle, l’ensemble -machine, convertisseur, commande - sans

difficulté particulière. Deux méthodes de réduction des ondulations de couple sont ensuite

proposées. La première consiste à prédéterminer les courants adéquats en résolvant un

problème d’optimisation sous contrainte, une méthode générale est ainsi proposée et dé-

taillée dans l’annexe A. Cette méthode permet de déterminer les courants optimaux qui

annulent les ondulations de couple quel que soit le critère à optimiser (pertes Joule, fac-

teur de puissance, etc...). La deuxième méthode consiste à utiliser un estimateur de couple

résistant. Ce dernier englobe le couple de charge appliqué à la machine ainsi que toute

sorte de perturbations y compris les ondulations du couple électromagnétique. Une fois

ces dernières estimées, leur compensation consiste alors à injecter un courant additionnel

dans la châıne de régulation du couple, ce courant est calculé à partir de l’expression du

couple électromagnétique donnée par le modèle du premier harmonique. Des résultats de

simulations numériques accompagnent chaque point de ce chapitre.

Afin de valider notre modèle et les méthodes de réduction des ondulations de couple

proposées, un prototype de MSR tétrapolaire est réalisé. Ce dernier a fait l’objet de

nombreux essais qui sont rapportés dans le quatrième chapitre. Ces essais ont pour but

de valider le modèle élaboré au deuxième chapitre et de mettre en oeuvre les méthodes

de réduction des ondulations de couple proposées au troisième chapitre.
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Chapitre I. État de l’art des techniques de réduction des ondulations de couple

I.1 Introduction

Produire un couple électromagnétique dépourvu de fluctuations est une nécessité dans

beaucoup d’applications requérant un contrôle du mouvement précis. Par exemple, la

qualité de finition de la surface d’un produit manufacturé est tributaire de la précision de

contrôle du couple des machines-outils. Aussi, le cahier des charges des servomoteurs em-

barqués dans des équipements tels que les robots manipulateurs, le système d’assistance

de direction dans l’automobile [3] ou les satellites de surveillance préconise la minimisa-

tion de toute source d’ondulation du couple [4]. Cette exigence est plus accrue pour les

entrâınements électriques dits à attaque directe [5], c’est à dire dépourvus de réducteur

mécanique. En effet, les moteurs pour entrâınements à attaque directe sont souvent des

moteurs à fort couple qui sont par conséquent sensibles aux ondulations de ce dernier [6].

Il va sans dire que les machines électriques ne convertissent pas ”proprement” l’énergie

électrique en mouvement1, elles présentent des couples fluctuants d’origines diverses. Ces

origines, à côté des modes de fonctionnement dégradés2, sont les différents harmoniques

engendrés par l’impossibilité de réaliser des conditions de fonctionnement idéales [7]. On

peut classer ces différents harmoniques en trois catégories [8], à savoir :

• les harmoniques de temps (courants non sinusöıdaux) ;

• les harmoniques d’espace de la force magnétomotrice, dus à la distribution non

sinusöıdale des conducteurs ;

• les harmoniques de géométrie dus particulièrement à la présence d’encoches.

Concernant les harmoniques de temps, dans le cas particulier3 des machines commandées

par un onduleur de tension fonctionnant en Modulation de la Largeur des Impulsions

(MLI), les courants, étant régulés, présentent des groupes d’harmoniques organisés autour

des harmoniques dont les fréquences sont multiples de la fréquence de commutation des

interrupteurs de l’onduleur [9], ce sont donc des harmoniques de rang élevés qui, en général,

n’affectent pas fortement la régularité du mouvement. Ils sont par contre source de bruit

audible si la fréquence de commutation est inférieure à la fréquence audible par l’oreille

humaine (20kHz environ). Les techniques de minimisation de ce type d’harmoniques ne

font pas l’objet de cette thèse, notre étude est focalisée sur les harmoniques de bobinage et

de géométrie qui sont, il faut le préciser, prépondérants et relativement à basse fréquence.

1Il n’est pas faux dans ce contexte d’inclure dans ”machines électriques” tout dispositif de conversion

électromécanique d’énergie. Nous précisons toutefois que dans le cadre de cette thèse, il est question

des machines électromagnétiques tournantes et particulièrement de la machine synchrone à réluctance

variable.
2Un mode dégradé résulte par exemple de la rupture d’une phase, d’un défaut d’équilibrage du rotor ou

de son excentration, etc.... Nous ne nous intéressons dans notre travail qu’aux couples fluctuants d’origine

structurelle, donc existant en mode de fonctionnement ”sain”.
3Il en va de même pour les machines à courant continu commandées par un hacheur.
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I.2. Techniques de réduction des ondulations de couple

On rencontre les harmoniques d’espace dans les machines à courant alternatif où il est

souhaitable de créer au sein de leur stator une distribution spatiale de conducteurs la

plus sinusöıdale possible. Elles sont alimentées par des courants sinusöıdaux et par consé-

quent le champ tournant résultant est aussi sinusöıdal, telle est la condition de création

d’un couple électromagnétique constant, et ce, quelle que soit la topologie de l’armature

rotorique si l’on néglige les harmoniques de géométrie (dits aussi de ”denture”).

Ces derniers, faisant l’objet de la troisième classe d’harmoniques, naissent de la pertur-

bation locale du champ magnétique dans l’entrefer, elle même causée par la présence

d’encoches dans lesquelles sont logés les conducteurs du stator. Par ailleurs, la variation

de la géométrie, donc de la réluctance du circuit magnétique, responsable des ondula-

tions du couple de denture, est utilisée à bon escient pour la création du couple dans les

machines à réluctance variable, à simple ou à double saillance.

I.2 Techniques de réduction des ondulations de couple

La figure I.1 donne une classification des approches et méthodes de réduction des ondu-

lations de couple dans les machines électriques.

Techniques de réduction des ondulations

de couple dans les machines électriques

Conception
électromagnétique

prédéterminés de Park étendue
TansformationCourants

couple résistant
Estimation du

adéquats
Injection de courants

encoches
Conception des

du bobinage

ConceptionConception

des pôles
fermeture...)

(inclinaison,

Figure I.1 – Différentes catégories de techniques de minimisation des ondulations de couple
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Chapitre I. État de l’art des techniques de réduction des ondulations de couple

Nous avons séparé les différentes méthodes en deux approches : la première consiste à

agir sur la conception électromagnétique de la machine et la deuxième sur les courants

qu’on lui impose. Dans la suite de ce chapitre, nous décrirons brièvement les différentes

méthodes de ces deux approches.

I.2.1 Conception électromagnétique

Nous aborderons dans cette partie les deux principales techniques de réduction des ondu-

lations de couple utilisées lors de la phase de conception de la machine : la distribution du

bobinage et le vrillage. Il existe par ailleurs d’autres techniques concernant essentiellement

la conception des pôles à aimants permanents [7, 10] permettant de réduire le couple de

détente.

I.2.1.1 Conception du bobinage

La force magnétomotrice (FMM) d’un bobinage est définie comme la somme cumulée des

ampères-tours rencontrés lorsque l’on se déplace le long de l’entrefer [11]. Considérons le

bobinage d’une seule phase parcouru par un courant continu de 1 A, composée de Ns

spires (figure I.2a). La FMM résultante de cette phase est une fonction paire comme on

peut le voir sur la figure I.2b. Sa décomposition en série de Fourier ne fournit que des

termes impairs :

FMMph (α) =
2Ns

π

∑

n =2k+1

cos (nα)

n
(I.1)

avec α l’angle repérant un point courant dans l’entrefer.

Afin de créer un champ tournant contenant un seul harmonique d’espace, il faut que la

distribution du bobinage soit parfaitement sinusöıdale, la machine est ainsi dépourvue

de toute ondulation de couple excepté celle due à la seule présence d’encoches. Réaliser

cette condition est une tâche quasiment impossible, il existe par contre des techniques

permettant de s’en rapprocher. L’une d’elle consiste à répartir le bobinage d’une phase

sur plusieurs encoches (figure I.3a). La FMM résultante d’un tel bobinage est représentée

sur la figure I.3b. La décomposition de cette onde en série de Fourier fait apparaitre un

coefficient supplémentaire appelé coefficient de distribution :

FMMph (α) =
2Ns

π

∑

n=2k+1

sin
(
n π

2Nph

)

Nepp sin
(

nπ
2NphNepp

)

︸ ︷︷ ︸
Kbdn

cos (nα)

n
(I.2)

avec :

Kbdn : coefficient de distribution
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I.2. Techniques de réduction des ondulations de couple

Nepp : nombre d’encoches par pôle et par phase

Nph : nombre de phases

Notons que les harmoniques multiples de 3 n’apparaissent pas dans la FMM totale4 dans

le cas d’un bobinage triphasé.

α

axe de la phase a

a
′

a

M

(a) Une phase du stator contenant une bobine

concentrée

−Ns
2

Ns
2

Na(α)

π 2π

2π

a
′

a

3π
2

ππ
2

0

axe de la phase a

(b) Développement du stator et FMM résul-

tante pour i = 1 A continu

Figure I.2 – Bobinage concentré (Nepp = 1)

aa
a

a
′

a
′

a
′

axe de la phase a

α

M

(a) Une phase du stator contenant une bobine

distribuée

Na(α)

−3Ns
2

3Ns
2

π 2π

2π

a
′

a
′

a
′

a a a

3π
2

ππ
2

0

axe de la phase a

(b) Développement du stator et FMM résul-

tante pour i = 1 A continu

Figure I.3 – Bobinage distribué sur 3 encoches par pôle et par phase (Nepp = 3)

4Les FMM des autres phases sont décalées successivement d’un angle de 2π
Nph

, Nph étant le nombre de

phases.
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Chapitre I. État de l’art des techniques de réduction des ondulations de couple

Nepp = 1 Nepp = 2 Nepp = 3 Nepp = 4 Nepp = 5 Nepp = 6

n = 1 1 0.9659 0.9598 0.9577 0.9567 0.9561

n = 5 1 0.2588 0.2176 0.2053 0.2000 0.1972

n = 7 1 −0.2588 −0.1774 −0.1576 −0.1494 −0.1453

n = 11 1 −0.9659 −0.1774 −0.1261 −0.1095 −0.1017

n = 13 1 −0.9659 0.2176 0.1261 0.1022 0.0919

n = 17 1 −0.2588 0.9598 0.1576 0.1022 0.0837

n = 19 1 0.2588 0.9598 −0.2053 −0.1095 −0.0837

Table I.1 – Coefficients de distribution en fonction de Nepp, Nph = 3

La table I.1 donne les valeurs de Kbdn en fonction de Nepp pour un bobinage triphasé.

On remarque d’abord que tous les Kbdn sont égaux à 1 pour Nepp = 1, le bobinage n’est

donc pas favorable aux harmoniques bien qu’il le soit pour le fondamental. Ensuite que le

nombre d’encoches par pôle et par phase n’influe pas drastiquement sur les harmoniques

dès qu’il est supérieur à 3.

Un autre moyen d’action sur le bobinage consiste à raccourcir l’ouverture des bobines. En

définissant le raccourcissement comme :

Cr =
pas de bobinage

pas diametral
(I.3)

On introduit alors un autre coefficient dans la FMM appelé coefficient de raccourcissement,

la FMM par phase devient :

FMMph (α) =
2Ns

π

∑

n=2k+1

sin
(
n π

2Nph

)

Nepp sin
(

nπ
2NphNepp

)

︸ ︷︷ ︸
Kbdn

sin

(
nCrπ

2

)

︸ ︷︷ ︸
Krn

cos (nα)

n
(I.4)

Nous remarquons que pour annuler l’harmonique de rang n, il faut satisfaire la relation :

nCrπ

2
= kπ ⇒ Cr =

2k

n
avec k entier (I.5)

Prenons par exemple le cas d’une machine à 2 paires de pôles et 36 encoches, le pas

diamétral est alors de 36
2∗6 = 9 encoches. Un pas de bobinage entier ne permet d’éliminer

que l’harmonique 3. En effet, en appliquant (I.5), nous avons :

• pour éliminer l’harmonique 3, il faut que Cr = 21
3

= 2
3
;

• pour éliminer l’harmonique 5, il faut que Cr = 22
5

= 4
5
;

• pour éliminer l’harmonique 7, il faut que Cr = 23
7

= 6
7
;
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I.2. Techniques de réduction des ondulations de couple

• pour éliminer l’harmonique 11, il faut que Cr = 2 5
11

= 10
11

;

• pour éliminer l’harmonique 13, il faut que Cr = 2 6
13

= 12
13

;

• pour éliminer l’harmonique 17, il faut que Cr = 2 8
17

= 16
17

;

• pour éliminer l’harmonique 19, il faut que Cr = 2 9
19

= 18
19

;

• etc....

Parmi les cas ci-dessus la seule fraction où le dénominateur est diviseur ou multiple de 9

(pas diamétral) est 3, on ne peut donc éliminer que l’harmonique 3. Il existe par ailleurs

d’autres types de bobinage qui offrent plus de degrés de liberté, c’est le cas des bobinages

répartis ou à nombres fractionnaires d’encoches par pôle et par phase [11].

I.2.1.2 Le vrillage

Dans le cas où le couple de réluctance, dû à la présence d’encoches dans l’une ou les

armatures de la machine, n’est pas l’origine de la conversion électromécanique, il peut

s’avérer nécessaire de supprimer sinon de réduire ce couple ondulatoire. On peut procéder

alors au vrillage de l’une des armatures de la machine.

Le couple de denture fluctuant dans une machine synchrone peut s’écrire [7] :

Γenc = 2p
∑

n>0
nNe

p
pair

γn sin (nNeθ) (I.6)

où γn est l’amplitude du couple fluctuant de rang n.

Une inclinaison des encoches ou des pôles suivant une hélice qui tourne de 2π
υNe

modifie

l’expression du couple de denture en :

Γenc = 2p
∑

n>0
nNe

p
pair

γn

sin
(

nπ
υ

)
nπ
υ

sin (nNeθ) (I.7)

où tous les harmoniques multiples de υ s’annulent.

Pour υ = 1 qui correspond à un vrillage d’un pas dentaire complet, on supprime le couple

de denture.

Notons qu’une inclinaison hélicöıdale des encoches ou des pôles feuilletés est difficilement

réalisable en pratique d’autant plus que l’angle de vrillage est grand. Si les pôles sont

massifs, la difficulté est toutefois moindre.
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Chapitre I. État de l’art des techniques de réduction des ondulations de couple

I.2.2 Alimentation optimale

Bien qu’il existe maintes techniques5 de réduction des ondulations de couple par action

sur le circuit magnétique lors de sa conception, elles peuvent s’avérer insuffisantes ou

inappropriées lorsque l’application est très exigeante sur la qualité du couple. Nous dis-

posons alors d’un autre degré de liberté, ou d’une autre approche, afin de compléter ou

de remplacer l’action sur le circuit magnétique. Cette approche consiste à rechercher puis

imposer à la machine des formes de courants adéquates afin d’annuler (théoriquement)

l’ondulation du couple résiduelle. Pour ce faire, on distingue deux familles de méthodes, la

première consiste à rechercher ces formes de courants à partir de connaissances a priori6,

ces courants sont ensuite injectés dans la châıne de régulation du couple. Quant à la se-

conde, elle repose sur l’accès en temps réel à toute perturbation de couple agissant sur la

machine ; à partir de cette information, un courant de référence supplémentaire est injecté

par rétroaction dans la boucle de contrôle du couple. Les figures I.4 et I.5 illustrent d’une

facon simplifiée le principe de chacune des méthodes.

Machine

reélles
Tensions

Optimaux

des courants

Génération
Régulation

transformations

éventuelles

des courants et

Couple

de référence

Courants

optimaux

de référence
Tensions

Capteur

de position

Position

mécanique

Courants réels

Figure I.4 – Schéma simplifié de la compensation par injection de courants prédéterminés

5En effet, la combinaison des différentes techniques de conception peut réduire fortement le taux

d’ondulation du couple. Cela est d’autant plus vrai que les contraintes sur le coût de réalisation sont

minimes.
6Le modèle donnant accès à ces connaissances doit prendre en compte tout phénomène source d’on-

dulation du couple
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Machine

de position

de vitesse ou

Régulation

transformations

éventuelles

des courants etde référence

de référence

Tensions

Capteur
de position

Courants réels

d
dt

Observateur ou
estimateur du

couple résistant

Calcul du

compensation
courant de

Régulateur

Couple de

référence

Vitesse ou
position

Tensions

réelles

Figure I.5 – Schéma simplifié de la compensation à l’aide d’un estimateur du couple résistant

I.2.2.1 Injection de courants prédéterminés

Beaucoup d’auteurs ayant travaillé sur ce sujet ont pris comme objet d’étude la machine

synchrone à aimants permanents [12, 13, 14, 15] ou la machine à réluctance variable à

double saillance [16, 17]. Concernant la première, ceci s’explique par le regain d’intérêt

suscité par ses bonnes performances en termes de couple spécifique et de facteur de puis-

sance, et ce, en dépit du surcoût généré par les aimants permanents.

Dans [12], les auteurs ont proposé de calculer les courants optimaux en s’appuyant sur

le calcul du champ par éléments finis. La méthode, appliquée à plusieurs structures de

machines à aimants permanents, consiste à déterminer la force électromotrice (FEM) à

vide ainsi que les inductances par éléments finis. A partir de ces résultats, les paramètres

de l’équation du couple pour chaque position sont connus. Ainsi, dans le cas général d’une

machine synchrone à aimants qui présente une FEM non sinusöıdale et des inductances

non sinusöıdales7, le couple dans le repère de Park s’écrit :

7C’est la machine à aimants permanents enterrés ou posés sur des supports ferromagnétiques. Dans

les deux cas, il y a anisotropie magnétique entre l’axe d et l’axe q créant ainsi un couple de réluctance. La

machine synchrone à réluctance variable peut être considérée comme un cas particulier avec les mêmes

équations présentées ici, il suffit d’annuler la composante du couple créée par les aimants.
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Chapitre I. État de l’art des techniques de réduction des ondulations de couple

Γem =
3p

2

[
id
iq

]t [[
0 −1

1 0

]
[Ldq (θ)] +

1

2

d [Ldq (θ)]

dθ

] [
id
iq

]

+
3p

2

[
id
iq

]t [[
0 −1

1 0

]
[Ψfdq (θ)] +

d [Ψfdq (θ)]

dθ

] (I.8)

où id et iq sont les courants des axes d et q du repère de Park, [Ldq (θ)] est la matrice des

inductances et Ψfdq =
[

Ψfd Ψfq

]t
est le vecteur des flux d’excitation dans le repère de

Park. θ est l’angle de rotation électrique et p le nombre de paires de pôles. On peut écrire

(I.8) sous la forme développée suivante :

Γem (θ) = A (θ) i2d +B (θ) i2q + C (θ) idiq +D (θ) id + E (θ) iq (I.9)

avec A (θ), B (θ), C (θ), D (θ) et E (θ) déduit à partir de (I.8).

On peut aussi écrire (I.9) en fonction de la valeur efficace (Ieff) du courant réel et de son

déphasage (ϕ) par rapport à l’axe d du rotor tel que :

Γem (θ) = A (θ) sin2 (ϕ) I2
eff +B (θ) cos2 (ϕ) I2

eff + C (θ) sin (2ϕ) I2
eff

+ (D (θ) cos (ϕ) + E (θ) sin (ϕ)) Ieff (I.10)

Si l’on recherche un couple constant quelle que soit la position du rotor, la valeur efficace

et la phase du courant dans le repère fixe, ou les courants id et iq dans le repère de

Park, doivent être calculés pour chaque position du rotor et chaque valeur du couple

de référence. Pour ce faire, une des équations (I.9) ou (I.10) peut être utilisée. Ces deux

équations admettent une infinité de couples de solutions (id,iq) pour (I.9) ou (Ieff ,ϕ) pour

(I.10). Ainsi, pour déterminer la solution unique, une condition supplémentaire doit être

posée, elle consiste par exemple à minimiser le module du courant. Cette dernière condition

permet la minimisation de l’énergie requise pour un couple donné ou, exprimée autrement,

permet de développer le maximum de couple pour un courant donné. En utilisant (I.10),

C. Marchand et A. Razek [12] déterminent le courant minimal et la phase optimale pour

un couple constant à chaque position du rotor par résolution itérative avec l’algorithme

de Newton. La convergence du calcul itératif est conditionnée par :

∂Γem

∂ϕ
= 0 et

∂2Γem

∂ϕ2
< 0

Les courants qui annulent les ondulations de couple avec le minimum de pertes Joule sont

alors déterminés pour chaque position du rotor et pour plusieurs valeurs du couple de

référence. La mise en oeuvre expérimentale des formes de courants ainsi obtenues est faite

en adoptant une stratégie de contrôle dans le repère fixe et des résultats assez probants
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ont été obtenus. L’inconvénient de cette méthode est le temps de calcul par éléments finis

des inductances et de la FEM ainsi que celui des courants optimaux par une méthode

itérative. Pour contourner ce calcul itératif, et en utilisant (I.9), les auteurs de [13] ont

pensé à transformer en équation la condition de conversion d’énergie avec le minimum de

pertes Joule. En effet, tel que le montre la figure I.6, le module du courant est minimal

pour un couple de référence et une position donnés si le vecteur courant et le vecteur

tangent à la courbe isocouples au point correspondant sont orthogonaux. Nous avons

alors :
~Tdq.~Idq = 0

avec :

~Tdq =

[
−∂Γem

∂iq
∂Γem

∂id

]
et ~Idq =

[
id
iq

]

Les courants id et iq optimaux, pour chaque position du rotor, sont alors obtenus en

résolvant le système d’équations suivant :{
A (θ) i2d +B (θ) i2q + C (θ) idiq +D (θ) id + E (θ) iq − Γ∗ = 0

2 (A (θ) −B (θ)) iq + C (θ)
(
i2q − i2d

)
− E (θ) id +D (θ) iq = 0

(I.11)

avec Γ∗ le couple de référence.

id

iq

Γem (id, iq) = Γ∗

Γem = Cste

~Tdq

~Idq

Figure I.6 – Courbe isocouples illustrant le principe de l’optimisation du courant pour un

couple donné, [13]

Une formulation sous forme de problème d’optimisation sous contrainte peut être adoptée

pour déterminer les courants optimaux [18, 19]. En choisissant comme fonction coût les
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Chapitre I. État de l’art des techniques de réduction des ondulations de couple

pertes Joule, l’équation du couple étant une contrainte de type égalité, les courants sont

déterminés après résolution numérique du problème d’optimisation. En ce qui concerne la

machine synchrone à réluctance variable, nous avons proposé une méthode de résolution

de ce problème d’optimisation en utilisant les multiplicateurs de Lagrange, cela fait l’objet

de l’annexe A. Cette méthode se résume à résoudre un système d’équations non linéaires,

et ce, quelle que soit la fonction coût choisie pourvu que l’on connaisse avec une précision

suffisante les inductances de la machine.

Une autre méthode concernant la machine synchrone à aimants permanents et à pôles

lisses consiste à calculer les courants permettant d’obtenir un couple constant par inversion

de la force électromotrice [14]. Cette méthode se base sur la connaissance a priori de la

force électromotrice et du couple de détente, en posant que les courants s’écrivent comme

suit :

ij (θ) = Am (θ) sin (θ + ϕ− (j − 1)α) (I.12)

avec j l’indice de la phase j et α = 2π
pNph

.

En fixant ϕ = 0, ce qui permet dans une machine à pôles lisses d’obtenir le maximum

de couple pour un courant donné, la somme du couple électromagnétique et du couple de

détente est :

Γem = Am (θ)
n∑

j=1

ej (θ) sin (θ − (j − 1)α)

Ω
+ Γd (θ) (I.13)

Le couple exprimé par (I.13) est constant quelle que soit la position si :

Am (θ) =
(Γ∗ − Γd (θ)) Ω

n∑
j=1

ej (θ) sin (θ − (j − 1)α)
(I.14)

Les courants annulant ainsi les ondulations de couple s’écrivent :

ij (θ) =
(Γ∗ − Γd (θ)) Ω

n∑
j=1

ej (θ) sin (θ − (j − 1)α)
sin (θ − (j − 1)α) (I.15)

Γ∗ étant le couple de référence.

Par ailleurs, est-il utile de noter que les formes de courant optimales générées par une

quelconque méthode doivent être imposées à la machine sans erreur si l’on veut assurer en

pratique un couple constant. Cela n’est pas facile à réaliser en pratique surtout à vitesse

élevée ; le déphasage et l’atténuation des courants réels par rapport à leurs consignes,

à défaut de réduire les ondulations du couple, peuvent créer l’effet inverse, c’est à dire

les augmenter. Une des méthodes permettant de pallier ce problème est proposée dans

[20]. Cette méthode de régulation dite MRFSER (Multiple Reference Frame Synchronous
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Estimator/Regulator) consiste à réguler chaque harmonique que l’on veut imposer à la

machine après l’avoir extrait du signal de mesure par l’estimateur. Appliquée à la ma-

chine à réluctance variable à double saillance [17], des résultats probants ont été obtenus

comparativement au contrôle des courants avec des régulateurs à hystérésis classiques, le

seul inconvénient qu’elle présente est le temps de calcul additionnel qu’elle engendre.

Une autre méthode permettant de pallier ce problème est la transformation de Park

étendue aux machines non sinusöıdales [21, 22, 23]. Cette transformation, qui permet de

prendre en compte la saturation magnétique et d’éliminer théoriquement les ondulations

de couple dues aux harmoniques d’espace, consiste à remplacer la transformation de Park

classique par une transformation définie à partir des courbes isocouples calculées par

éléments finis ou déterminées expérimentalement. La méthode permet de garder le schéma

de commande vectorielle classique et ne demande pas beaucoup de calculs supplémentaires

en temps réel. De plus, la régulation du couple se fait par la régulation de consignes

constantes. Toutefois, elle présente l’inconvénient d’être très sensible à l’erreur de mesure

de la position du rotor [21].

I.2.2.2 Estimation du couple résistant

Les méthodes de compensation des ondulations de couple ”en ligne” reposent sur la

connaissance en temps réel des perturbations de couple qui agissent sur la machine. Cela

nécessite alors la mesure ou la reconstitution en temps réel (à partir d’autres grandeurs

mesurables) du couple résistant. Une des techniques permettant de le faire consiste à

utiliser un observateur d’état [24, 3].

Afin de montrer le principe de cette méthode, considérons une machine synchrone à ai-

mants commandée par orientation du flux (à id constant), en vitesse ou en position, ses

équations mécaniques s’écrivent :





J
dΩ

dt
+ fΩ = Kemi

∗
q − Γr

dθm

dt
= Ω

(I.16)

avec :

J : moment d’inertie

f : coefficient de frottements visqueux

Γr : couple résistant incluant les ondulations de couple (vues comme une perturbation)

Kem : constante de couple

θm : position mécanique.

(I.16) peut être mis sous la forme matricielle suivante :
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Chapitre I. État de l’art des techniques de réduction des ondulations de couple

[
dΩ
dt
dθ
dt

]
=

[ −f

J
0

1 0

] [
Ω

θ

]
+

[
Kem

J

0

]
i∗q +

[
−1
f

0

]
Γr (I.17)

La commande étant généralement numérique, la discrétisation de (I.17) est obtenue à

partir de la résolution temporelle dans laquelle intervient la période d’échantillonnage Te.

Le système discret résultant est :

[
Ω (k + 1)

θ (k + 1)

]
=

[
Fm11 0

Fm21 1

] [
Ω (k)

θ (k)

]
+

[
Hm1

Hm2

]
i∗q (k) +

[
Hv1

Hv2

]
Γr (k) (I.18)

avec : ∣∣∣∣∣∣∣

Fm11 = e−
fTe

J = λ

Hm1 = (1 − λ) Kem

f

Hv1 = (λ−1)
f

∣∣∣∣∣∣∣∣

Fm21 = J
f

(1 − λ)

Fm2 =
(
Te −

J
f

(1 − λ) Kem

f

)

Hv2 = −
(Te−J

f
(1−λ))
f

En considérant que le couple résistant ne varie pas entre deux périodes d’échantillonnage

successives, le système (I.18) est augmenté afin de considérer le couple résistant comme

une variable d’état. Le système résultant est :




Ω (k + 1)

θm (k + 1)

Γr (k + 1)


 =



Fm11 0 Hv1

Fm21 1 Hv2

0 0 1






Ω (k)

θm (k)

Γr (k)


+



Hm1

Hm2

0


 i∗q (k) (I.19)

Un observateur d’ordre complet permet d’estimer le vecteur d’état d’un système à partir

de la seule connaissance de ses entrées et ses sorties. Dans notre cas, il permet d’estimer la

vitesse, la position et le couple résistant à partir du courant de consigne i∗q et de la sortie

qui, ici, est la position. L’équation de l’observateur complet est la suivante :




Ω̂ (k + 1)

θ̂ (k + 1)

Γ̂r (k + 1)


 =



Fm11 −l1 Hv1

Fm21 1 − l2 Hv2

0 −l3 1







Ω̂ (k)

θ̂ (k)

Γ̂r (k)




+



Hm1

Hm2

0


 i∗q (k) +



l1
l2
l3


 θ (k) (I.20)

Dans (I.20), les variables d’état sont remplacées par leurs estimées (Ω̂, θ̂m et Γ̂r ). La

convergence est assurée par la prise en compte de l’écart entre la position mesurée et la

position estimée. Cet écart agit sur chacune des variables de l’observateur par le biais des

gains l1, l2 et l3 qui correspondent aux gains de l’observateur. Ce sont ces derniers qui

fixent la dynamique d’observation.
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La compensation du couple résistant, donc des ondulations de couple, se fait en ajoutant

un courant supplémentaire à l’entrée de la machine. Ce courant est l’image du couple

résistant qu’il faut compenser ; à partir des équations mécaniques (I.16) on peut déduire

que le courant qui permet d’annuler le couple résistant est :

∆iq =
Γ̂r

Kem

(I.21)

une bonne connaissance de la constante de couple est alors nécessaire.

I.3 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons passé en revue les différentes approches et méthodes de réduc-

tion des ondulations de couple dans les machines électriques, trouvées dans la littérature

spécialisée consultée. Nous avons dressé une classification de ces méthodes selon les ap-

proches auxquelles elles appartiennent. Quelle que soit l’approche et la méthode adoptée,

une connaissance suffisamment précise du comportement de la machine est primordiale. Il

vient alors que la construction d’un modèle de la machine qui est à même de prendre en

compte tous les harmoniques d’espace et de géométrie est la première étape d’un projet

de réduction des ondulations de couple dans une machine quelconque. Il est également

souhaitable que le modèle ainsi élaboré soit le moins gourmand possible en temps de

calcul, afin de permettre une étude paramétrique aisée ainsi que son insertion dans une

simulation globale de la machine avec son convertisseur et sa commande.
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DU COUPLE AUX PARAMÈTRES
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II.1. Introduction

II.1 Introduction

Ce chapitre est consacré à l’élaboration d’un modèle de la Machine Synchro-Réluctante

(MSR) à pans coupés qui tient compte des causes principales qui engendrent les ondu-

lations du couple électromagnétique, c’est à dire les harmoniques d’espace. L’intérêt de

calculer les ondulations du couple électromagnétique tient à leurs conséquences (fatigue

d’arbre, vibrations, bruit, précision en terme de contrôle) et justifie que l’on s’intéresse à

leur minimisation, et ce en procédant par :

• modification de la géométrie du rotor et de la distribution des bobinages ;

• modification des courants d’alimentation en considérant l’ensemble -machine, conver-

tisseur, commande-.

De cet objectif, il découle deux conditions auxquelles le modèle développé doit répondre.

La première est la précision, le modèle doit être à même de prédire les ondulations de

couple quel que soit le jeu de paramètres de la machine modélisée. La deuxième est la

rapidité de calcul ; en effet le modèle doit être adapté à la simulation dynamique de

l’ensemble -machine, convertisseur, commande-.

Nous entamons ce chapitre par la description de la MSR, sa constitution, son fonctionne-

ment ainsi que ses différentes variantes et leurs performances. La méthode des fonctions

de bobinage, sur laquelle se base le modèle proposé, est ensuite présentée. Après compa-

raison avec la méthode de calcul de champ par éléments finis, l’étude de l’influence des

paramètres géométriques et de bobinage sur le couple produit par une MSR tétrapolaire

est menée.

II.2 Généralités sur la machine synchro-réluctante

Durant les deux dernières décennies, la MSR a fait l’objet d’un regain d’intérêt notoire

[25, 26]. En effet, cette machine présente un certain nombre d’avantages faisant d’elle une

alternative viable pour les entrâınements électriques et les servomécanismes. Ces avantages

sont, d’une part sa robustesse car elle ne contient pas de conducteurs au rotor dans sa

version sans cage, sa simplicité de construction dans sa version à pans coupés et, en

conséquence, son faible coût de réalisation et de maintenance. D’autre part, la structure

lisse de son stator, qui est identique à celle d’une machine asynchrone, permet ainsi une

réalisation en masse. Toutefois, cette machine présente un faible facteur de puissance

(cosφ ≈ 0, 6).
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II.2.1 Constitution et fonctionnement

Dans la famille des machines à réluctance variable (MRV) [27], la MSR est une variante

qui se distingue par son stator lisse. Ce dernier est typiquement le même que celui d’une

machine à induction (figure II.1) : bobinage triphasé équilibré à p paires de pôles, distribué

afin de créer une force magnéto-motrice tournante la plus sinusöıdale possible. Le rotor est

anisotrope créant la variation de réluctance responsable de la conversion électromécanique.

Aussi, le rotor peut être avec ou sans cage d’écureuil, il en est muni pour des applications

à vitesse constante avec démarrage direct sur le réseau.

Figure II.1 – Coupe transversale d’une MSR à pans coupés

Le principe de conversion électromécanique d’énergie dans la MSR repose sur l’anisotropie

de son circuit magnétique. La variation de réluctance engendrée par cette anisotropie fait

que le rotor suit continuellement le champ tournant en régime permanent.

Avec l’hypothèse du premier harmonique d’espace, l’expression du couple électromagné-

tique dans le repère lié au rotor, après transformation de Park, est :

Γem = p (Ld − Lq) idiq (II.1)

où :

• p est le nombre de paires de pôles ;

• id et iq sont respectivement les courants statoriques d’axes direct et en quadrature,

exprimés dans le repère lié au rotor ;

• Ld et Lq sont respectivement les inductances statoriques d’axe direct et en quadra-

ture.
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L’équation (II.1) montre que, pour avoir un meilleur couple pour un courant donné, il

faut que l’inductance Ld soit la plus grande possible et l’inductance Lq la plus petite

possible. Pour se rapprocher des performances maximales de la machine asynchrone, il

faut que Ld soit proche de l’inductance statorique de cette dernière et que Lq soit proche

de son inductance de fuite. En effet, le couple d’une machine asynchrone commandée par

orientation du flux rotorique s’écrit [25] :

ΓemIM
= p (Ls − Lsc) isdisq (II.2)

où

Lsc =

(
Lm −

L2
m

Lr

)
(II.3)

avec Ls l’inductance d’une phase statorique, Lr l’inductance d’une phase rotorique et Lm

l’inductance de magnétisation. isd et isq sont les courants statoriques exprimés dans le

repère de Park attaché au champ tournant rotorique. Les expressions (II.1) et (II.2) sont

identiques si Ld = Ls et Lq = Lsc.

Bien que la MSR à pans coupés (figure II.1) peut être intéressante compte tenu de sa

simplicité et de sa robustesse, le rapport de saillance que l’on peut atteindre avec cette

structure excède rarement 3, ses performances sont ainsi sensiblement altérées. De plus, les

ondulations de couple sont importantes et par conséquent les vibrations audibles le sont

également. Toutefois, si le système -machine, convertisseur, commande- est conçu pour

réduire le plus possible les ondulations de couple, cette structure demeure attrayante si

l’application tolère un facteur de puissance modéré.

II.2.2 Structures de rotor

Des structures peu conventionnelles telles que les machines à barrières de flux (figure

II.2a), ou à rotor ”axialement laminé” (figure II.2b), ont été étudiées par plusieurs auteurs

[25, 26, 28, 29, 30, 31, 32]. Dans ces travaux, en supposant une distribution sinusöıdale de

la force magnéto-motrice, on s’intéresse à maximiser le rapport Ld

Lq
en jouant sur la forme

du rotor afin d’augmenter le rendement et le facteur de puissance. On arrive à atteindre des

performances égales voire supérieures à celles de la machine asynchrone avec la structure

”axialement laminée” [25]. Cependant, la complexité topologique (tôles en forme de U ou

de V) de ce type de rotor l’handicape compte tenu de la difficulté de fabrication, donc du

coût induit.

La structure à pans coupés de la figure II.1 peut être constituée d’un rotor massif, celui-ci

se prête alors mieux aux applications à grande vitesse [28, 33]. De plus, il ne nécessite

pas de cage de démarrage puisque les courants de Foucault peuvent circuler axialement

dans le rotor pendant le régime asynchrone, en particulier au démarrage. Pour réduire
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les pertes aérodynamiques, le rotor peut être caréné par du matériau non magnétique ou

peut être à trous comme le montre la figure II.2c [32]. Notons toutefois que des pertes

supplémentaires sont engendrées par les harmoniques d’espace même au régime synchrone

de fonctionnement. Ces dernières sont d’autant plus importantes que la vitesse de rotation

est grande, ceci pénalise bien évidemment le rendement de la machine.

Par ailleurs, un rotor à segments ferromagnétiques fixés directement sur un arbre ama-

gnétique a été proposé dans [34], avec cette structure on arrive à atteindre un rapport de

saillance compris entre 5 et 6.

(a) Rotor à barrière de flux [29] (b) Rotor ”axialement laminé” [29]
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(c) Rotor massif à trous [32]

Figure II.2 – Structures de rotor
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II.3 Modélisation par les fonctions de bobinage (MFB)

II.3.1 Introduction

Nous traitons ici de la modélisation de la MSR à pans coupés dans le but de prendre en

compte les harmoniques d’espace (de bobinage et de géométrie) qui sont à l’origine des

ondulations du couple. Les méthodes numériques de résolution des équations du champ

électromagnétique sont communément connues pour être les plus précises pour la modé-

lisation des actionneurs électromécaniques. Elles permettent la détermination locale des

grandeurs électromagnétiques tout en tenant compte des géométries réelles et de la satu-

ration des matériaux ferromagnétiques. Nous avons utilisé la méthode des éléments finis

[35] dans un but de comparaison avec la méthode des fonctions de bobinage. Cette der-

nière, bien que moins précise, car elle ne résout pas directement les équations du champ

et repose sur un certain nombre d’hypothèses, permet néanmoins de tenir compte des

harmoniques d’espace donc de déterminer le couple avec ses ondulations [36].

Dans ce qui suit, nous considérons une machine bipolaire et raisonnons en angles élec-

triques. De plus, nous posons les hypothèses suivantes :

• la perméabilité des matériaux ferromagnetiques est infinie ;

• seule la composante radiale du champ magnétique H est considérée ;

• le champ radial dans l’entrefer est constant.

Cette dernière hypothèse est correcte pour des petits entrefers, ce qui est le cas dans les

machines à pôles lisses. Dans la MSR, à cause de la saillance donc du grand entrefer au

niveau des flans rotoriques, le champ radial n’est alors pas constant. En revanche, l’énergie

magnétique se concentre dans les zones de petit entrefer, c’est à dire au niveau des pôles.

L’hypothèse émise reste alors plausible, pour s’en assurer il suffit de voir la cartographie

des lignes de champ de la figure II.14a.

Considérons la machine triphasée bipolaire représentée sur la figure II.3. Le stator contient

trois bobinages répartis dans 18 encoches (3 encoches par pôle et par phase), ils sont

décalés les uns par rapport aux autres de 120◦ et alimentés par trois courants sinusöıdaux

équilibrés ia, ib et ic. a b et c représentent respectivement les axes magnétiques des trois

phases. Dans chaque encoche sont logés Ns conducteurs mis en série. Un point courant M

dans l’entrefer fait un angle α par rapport à l’axe d’origine, ici celui de la phase a. L’axe

polaire du rotor est repéré par la position angulaire θ par rapport à l’axe de la phase a,

dans le cas général θ est considéré comme l’angle électrique, on a donc θ = pθm (θm est

l’angle mécanique).

Si l’on considère uniquement la phase a, le schéma développé du stator est illustré par

la figure II.4a. A partir des hypothèses précédentes, le champ magnétique dans l’entrefer
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Figure II.3 – Représentation transversale d’une MSR bipolaire

généré par un courant unitaire parcourant la phase a s’écrit [37] :

B (α− θ) =
µ0Na (α)

E (α− θ)
(II.4)

avec :

• Na (α) : fonction de bobinage de la phase a ;

• E (α− θ) : fonction d’entrefer.

A partir du théorème d’Ampère et du principe de conservation du flux à travers une

surface fermée, on obtient la fonction de bobinage représentée sur la figure II.4b.
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Figure II.4 – Fonction de bobinage

La fonction d’entrefer E (α− θ), qui représente en fait la variation de la longueur des

lignes de champ, est fonction de deux variables. Elle dépend à la fois de l’angle α défini

ci-dessus et de la position du rotor par rapport au stator. Nous pouvons la décomposer

en deux composantes :

• la fonction d’entrefer statorique : Es (α) qui est fixe par rapport à un observateur

placé au stator ;

• la fonction d’entrefer rotorique Er (α− θ) qui est fixe par rapport à un observateur

placé au rotor mais qui ”glisse” par rapport à un observateur statorique quand le

rotor tourne.

La superposition de ces deux fonctions nous donne la fonction d’entrefer totale :

E (α− θ) = Es (α) + Er (α− θ) (II.5)

Des formes simplifiées des fonctions d’entrefer sont représentées sur la figure II.5. Elles

consistent en des créneaux d’amplitudes correspondant à l’épaisseur d’entrefer où se trouve

le point courant M , et non pas à la longueur effective des lignes de champ. Nous appelle-

rons la fonction d’entrefer résultante fonction d’entrefer rectangulaire. Ces fonctions ont

été obtenues à partir des paramètres des tableaux II.1 et II.2 (en prenant e2 = 30.e1).
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(b) Fonction d’entrefer résultante

Figure II.5 – Fonctions d’entrefer rectangulaires

II.3.2 Définition de la fonction d’entrefer avec les longueurs ef-

fectives des lignes de champ

Les cartographies des lignes de champ dans le flan rotorique (figure II.6a) et dans les

encoches statoriques qui sont face à une saillance rotorique (figure II.6b) sont obtenues

par un calcul de champ par éléments finis.

(a) Lignes de champ dans un flan rotorique (b) Lignes de champ dans les encoches stato-

riques

Figure II.6 – Cartographie des lignes de champ
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Figure II.7 – Tracés des lignes de champ
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La courbure des lignes de champ au niveau des encoches statoriques est prise en compte

par superposition d’arcs de cercles [28] tel que le montre la figure II.7a. Pour la fonction

d’entrefer statorique nous avons :

Es (α) =

{
π
2
Rsα si 0 ≤ Rsα ≤ h0

π
2
Rsα+ γ (Rsα− h0) si h0 ≤ Rsα ≤ b0

2

(II.6)

avec :

γ =
π

2
− arctan

(
h1

(b1−b0)
2

)

Rappelons que la fonction d’entrefer statorique ne dépend pas de la position relative du

stator et du rotor.

De la même façon que pour les lignes de champ au niveau des encoches statoriques, les

lignes de champ au niveau des flans rotoriques sont obtenues en superposant des seg-

ments de droites -perpendiculaires au rotor et ayant la longueur du petit entrefer- et des

arcs de cercles centrés à l’intersection de la tangente au point B1 avec le prolongement du

côté adjacent de la saillance rotorique, comme indiqué sur la figure II.7b. Nous avons ainsi :

Er(α− θ) = B̂1C1 + e1

α1 =
π

2
− |α− θ|

B̂1C1 = A1B1α1 =
B1H1

sinα1

α1

Er(α− θ) = e1 +
Rrot

(
π
2
− |α− θ|

) (
sin |α− θ| − sin

(
β

2

))

cos (α− θ)
(II.7)

où Rrot est le rayon du rotor.

Avec ces expressions, nous obtenons les formes des fonctions Es et Er et la fonction

d’entrefer résultante représentées sur les figure II.8. Nous appellerons la fonction d’entrefer

résultante fonction d’entrefer convexe.
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Figure II.8 – Fonctions d’entrefer convexes

II.3.3 Expressions des inductances

En tenant compte des hypothèses, l’énergie magnétique emmagasinée dans l’entrefer, en

fonction de la position du rotor, s’écrit :

W (θ) =
1

2

∫∫∫

v

BH dτ

=
µ0

2

∫∫∫

v

H2 dτ .

(II.8)

Le problème est considéré comme invariant suivant l’axe z, la composante tangentielle du

champ est hypothétiquement nulle et sa composante radiale est considérée constante. L’in-

tégration peut ainsi se faire uniquement suivant le déplacement angulaire dα. L’élément

de volume dτ est alors :

dτ = RLE (α− θ) dα (II.9)

Avec R le rayon d’un cercle placé au milieu de l’entrefer et L la longueur active de la

machine. On transforme ainsi (II.8) en intégrale simple :

W (θ) =
µ0RL

2

2π∫

0

E (α− θ)H2 (α− θ) dα (II.10)
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Les trois phases étant alimentées, nous pouvons écrire H tel que :

H (α− θ) =
1

E (α− θ)

∑

k=a,b,c

Nk (α) ik (II.11)

On obtient ainsi :

W (θ) =
µ0RL

2

2π∫

0

1

E (α− θ)

( ∑

k=a,b,c

Nk (α) ik

)2

dα (II.12)

Le développement de (II.12), nous donne :

W (θ) =
µ0RL

2

∑

k=a,b,c

2π∫

0

1

E (α− θ)
N2

k (α) i2k dα

+
µ0RL

2

∑

k=a,b,c

∑

j=a,b,c
k 6=j

2π∫

0

1

E (α− θ)
Nk (α)Nj (α) ikij dα (II.13)

Par ailleurs, nous avons l’expression de l’énergie d’un circuit magnétique couplé telle que :

W (θ) =
∑

k=a,b,c

1

2
Lk (θ) i2k +

∑

k=a,b,c

∑

j=a,b,c
k 6=j

1

2
Mkj (θ) ikij (II.14)

où Lk est l’inductance propre de la phase k et Mkj l’inductance mutuelle entre la phase k

et la phase j.

Après identification de (II.13) et (II.14), il vient :

Lk (θ) = µ0RL

2π∫

0

1

E (α− θ)
N2

k (α) dα (II.15)

Mkj (θ) = µ0RL

2π∫

0

1

E (α− θ)
Nk (α) Nj (α) dα (II.16)

II.3.4 Application à une MSR tétrapolaire

Les distributions en séries de Fourier des fonctions de bobinage et d’entrefer peuvent

être utilisées et des expressions littérales des inductances sont obtenues dans [38, 39].
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L’inconvénient de cette approche, bien que purement analytique, est que si l’on veut

obtenir une bonne précision il faut tenir compte d’un grand nombre d’harmoniques ; si

l’on insère le modèle de la machine ainsi obtenu dans un schéma de simulation du système

global -Machine, convertisseur, commande-, le temps de calcul devient prohibitif. Au

contraire, l’indexation d’un tableau de valeurs calculées à partir de (II.15) et (II.16) en

demande beaucoup moins.

Pour calculer les inductances, nous avons procédé par intégration numérique (méthode

des trapèzes). Les fonctions de bobinage et d’entrefer sont stockées dans un fichier de

données avec suffisamment de points (nous avons fait tous nos calculs avec 3600 points)

sur une période électrique, elles sont ensuite indexées par la position relative du rotor (θ).

La fonction d’entrefer rotorique qui, elle, dépend de θ est décalée d’un point à chaque

incrément de θ.

Les paramètres de la machine utilisée sont donnés dans la table II.1, et les dimensions

d’une encoche statorique nécessaires pour la définition de la fonction d’entrefer statorique

sont données dans la table II.2. Ce sont les paramètres d’une machine asynchrone d’une

puissance de 3kW dont le rotor est modifié. Ceux dont la valeur est variable sont les

paramètres à optimiser, ce point fait l’objet de la section II.5. Ici nous avons besoin de

fixer la valeur de β et de e2 ainsi que le mode de bobinage :

• β = 45◦ ;

• e2 = 30.e1 quand la fonction d’entrefer rotorique rectangulaire est utilisée ;

• Bobinage à pas diamétral (Cr = 1) ;

• δ = 0 (angle d’inclinaison).

Symbole Quantité Valeur

p Nombre de paires de pôles 2

Rrot Rayon du rotor 45mm

e1 Longueur d’entrefer 0.26mm

e2 Profondeur de saillance V ariable

Ns Nombre de spires par encoche 29

Ne Nombre d’encoches 36

L Longueur active 155mm

β Angle d’ouverture de saillance V ariable

δ Angle d’inclinaison V ariable

Cr Coefficient de raccourcissement V ariable

Table II.1 – Paramètres de la machine
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Symbole Valeur

h0 0.9mm

h1 0.4mm

b0 2.5mm

b1 4.3mm

Table II.2 – Dimensions d’une encoche statorique

Le couple électromagnétique est obtenu à partir de la coénergie :

Γem (θ) = p

[
∂Wco

∂θ

]

(I constant)

(II.17)

Dans le cas linéaire, la coénergie est égale à l’énergie :

Wco =
1

2
p [Iabc]

t [L (θ)] [Iabc] (II.18)

où L (θ) est la matrice inductance :

L (θ) =




La (θ) Mab (θ) Mac (θ)

Mab (θ) Lb (θ) Mbc (θ)

Mac (θ) Mbc (θ) Lc (θ)




et Iabc le vecteur courant :

Iabc =



ia
ib
ic




il vient ainsi :

Γem (θ) =
1

2
p [Iabc]

t

[
∂L (θ)

∂θ

]
[Iabc] (II.19)

Afin d’assurer l’autopilotage de la machine, les courants d’alimentation sont sinusöıdaux

en fonction de la position du rotor :

[Iabc (θ)] =




sin (θ + ϕ)

sin
(
θ − 2π

3
+ ϕ

)

sin
(
θ − 4π

3
+ ϕ

)


 (II.20)

où ϕ est l’angle de charge. Avec l’hypothèse du premier harmonique d’espace, le couple

électromagnétique s’écrit :

Cem =
3

2
p (Ld − Lq) I

2
eff sin (2ϕ) (II.21)
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Ainsi, le couple est maximum (pour un courant efficace donné) quand ϕ = 45◦, valeur que

nous choisissons pour les calculs qui suivent.

Les résultats présentés dans les figures II.9,II.10,II.11 et II.12 sont obtenus d’une part avec

la fonction d’entrefer rectangulaire et d’autre part avec la fonction d’entrefer convexe. On

y observe un écart notamment au niveau de l’inductance propre. Ce dernier est dû vrai-

semblablement à une surestimation de l’entrefer effectif augmenté par l’effet d’encoches.

Cet écart n’engendre pas une importante différence au niveau du couple8 car la valeur

moyenne de l’inductance sert uniquement à magnétiser la machine, elle ne contribue donc

pas à la création du couple. L’harmonique de rang 18 est par contre surestimé de 10%.

On remarque sur la figure II.12 l’importance des ondulations de couple dues aux encoches

statoriques.
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(a) Le rotor est positionné suivant la phase a,

θ = 0, ia = 1A, ib = ic = 0
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(b) Le rotor est positionné en quadrature avec la

phase a, θ = π
2
, ia = 1A, ib = ic = 0

Figure II.9 – Champ magnétique radial d’entrefer

8Le couple est calculé sur un 6ieme de période électrique car son premier harmonique est du rang 6

tel que le montre sa distribution en série de Fourier. Un 6ieme de période suffit donc pour avoir tout son

spectre harmonique.
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Figure II.10 – Inductance propre La (θ) et sa distribution en série de Fourier
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(b) Coefficients de la distribution en série de Fou-

rier (Modules)

Figure II.11 – Inductance mutuelle Mab (θ) et sa distribution en série de Fourier
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Figure II.12 – Couple électromagnétique et sa distribution en série de Fourier. Ieff = 2A,

φ = 45◦

II.4 Comparaison avec la méthode des éléments finis

(MEF)

L’analyse par éléments finis en 2-D est effectuée en adoptant les mêmes paramètres que

ceux utilisés pour la méthode des fonctions de bobinage (table II.1). Une perméabilité

relative du matériau ferromagnétique de 10000 est imposée afin de répondre au mieux à

la première hypothèse émise à la section II.3.1.

L’équation aux dérivées partielles qu’il s’agit de résoudre, déduite des équations de Max-

well et formulée en potentiel-vecteur, est :

1

µ
∇2A− J = 0 (II.22)

Une fois le maillage du domaine d’étude effectué - un choix judicieux de la finesse du

maillage doit être fait -, et les densités de courants (J) imposées, le problème consiste à

résoudre un système de N équations à N inconnues où N est le nombre de sommets des

triangles de la maille de résolution. Le potentiel vecteur est alors obtenu en tous points de

la surface de résolution par interpolation linéaire. De ce dernier on accède aux grandeurs

globales telles que l’énergie, les flux ou le couple.
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En imposant un courant de 1A uniquement dans la phase a, on calcule l’inductance propre

[40] pour différentes valeurs de la position du rotor :

La (θ) =
1

i2a

∫∫∫

v

AJ dv (II.23)

avec A le potentiel vecteur magnétique et J la densité de courant.

En imposant un courant de 1 A à la phase a et à la phase b, on calcule l’inductance

mutuelle :

Mab (θ) =
1

2iaib



∫∫∫

v

AJ dv − La (θ)i2a − Lb (θ)i2b


 (II.24)

Le couple électromagnétique est calculé sur un cercle de rayon R situé au milieu de

l’entrefer de la machine en utilisant le tenseur des contraintes de Maxwell :

Cem =
R2L

µ0

2π∫

0

Bn (θ)Bt (θ) dθ (II.25)

Les figures II.13 et II.14 montrent le champ d’entrefer suivant les axesD et Q calculés avec

la MFB et la MEF, une similitude des résultats peut être observée d’autant plus entre la

MFB avec la fonction d’entrefer convexe et la MEF. Cette similitude est confirmée par les

résultats de la figure II.15 montrant les inductances et le couple. L’erreur maximale entre

l’inductance propre issue de la MFB avec la fonction d’entrefer convexe et celle issue de la

MEF est de 6%, ce qui correspond approximativement à l’inductance de fuite d’encoches.

Cette dernière peut alors être calculée ou mesurée séparément.

Nous pouvons conclure que la MFB avec la fonction d’entrefer convexe tient aussi bien

compte des harmoniques d’espace que la MEF. Nous l’utilisons désormais dans toute la

suite de nos calculs tout en restant, bien sûr, dans le cadre des hypothèses posées.
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II.4. Comparaison avec la méthode des éléments finis (MEF)

(a) Carthographie des lignes de champ (phase a

alimentée)
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(b) Champ radial sur une période électrique. (1) : MFB avec la fonction

d’entrefer convexe. (2) : MFB avec la fonction d’entrefer rectangulaire.

(3) : MEF

Figure II.13 – Champ magnétique radial d’entrefer, le rotor est positionné suivant la phase a,

ia = 1A, ib = ic = 0
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(a) Carthographie des lignes de champ(phase a

alimentée)
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(b) Champ radial sur une période électrique. (1) : MFB avec la fonction

d’entrefer convexe. (2) : MFB avec la fonction d’entrefer rectangulaire.

(3) : MEF

Figure II.14 – Champ magnétique radial d’entrefer, le rotor est positionné en quadrature avec

la phase a, ia = 1A, ib = ic = 0
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(b) Inductance mutuelle entre la phase a et la
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(c) Couple électromagnétique

Figure II.15 – Résultats comparatifs entre la MFB et la MEF. (1) : MFB avec la fonction

d’entrefer convexe. (2) : MFB avec la fonction d’entrefer rectangulaire. (3) :

MEF

II.5 Étude de l’influence des paramètres géométriques

sur le couple

Nous allons utiliser la MFB pour étudier l’influence des paramètres géométriques (l’angle

d’ouverture de saillance, la profondeur de saillance, l’angle d’inclinaison et le mode de
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bobinage) de la MSR sur le couple [41]. Afin de minimiser le ratio ∆Γ (ondulation du

couple/couple moyen), l’angle d’inclinaison δ, l’ouverture de saillance β , la profondeur

de saillance e2 sont les paramètres à considérer (table II.1).

L’influence de chaque paramètre est étudiée par le calcul du couple moyen :

ΓMoy =
1

Np

Np∑

i=1

Γem (i) (II.26)

et du taux d’ondulation du couple :

∆Γ = 100.
max (Γem) − min (Γem)

ΓMoy

(II.27)

Np est le nombre de points sur une période électrique. 3600 points assurent une précision

satisfaisante.

II.5.1 Inclinaison du rotor

Afin de réduire l’ondulation de couple causée par la perturbation du champ d’entrefer due

aux encoches statoriques, on procède par le vrillage du rotor.

Pour la simulation de l’effet 3-D engendré par l’inclinaison, on procède comme si l’on

disposait de plusieurs morceaux de machine ”slices” [42, 43] non inclinées (figure II.16).

Avec la MFB, le pas de résolution est suffisamment petit (0.1◦) pour effectuer une moyenne

sur les inductances de la machine non inclinée quel que soit l’angle d’inclinaison :

Lski
=

1

Nsk

−Nsk
2∑

r=−Nsk
2

Li (r) (II.28)

Mskij =
1

Nsk

−Nsk
2∑

r=−Nsk
2

Mi (r), (II.29)

où Lski
est l’inductance propre de la phase i et Mskij

est l’inductance mutuelle entre la

phase i et la phase j de la machine à rotor incliné. Nsk est la partie entière du résultat de

la division de l’angle d’inclinaison par le pas de calcul. Après le calcul de (II.28) et (II.29),

le couple est obtenu par (II.19).
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(b) Machine inclinée

Figure II.16 – Illustration de la prise en compte de l’effet 3D

L’influence de l’angle d’inclinaison sur le couple moyen et sur le taux d’ondulation du

couple est étudiée et les résultats sont donnés par la figure II.17. On observe sur cette

dernière que l’angle d’inclinaison optimal est de 10◦ (1 pas d’encoche), assurant un meilleur

compromis entre la réduction du taux d’ondulation et la diminution en couple moyen. Cet

angle correspond, comme on pouvait s’y attendre, au pas dentaire statorique et on note

dans ce cas une réduction du taux d’ondulation de 104% contre une diminution de 3% en

couple moyen.
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(b) Taux d’ondulation

Figure II.17 – Influence de l’angle d’inclinaison du rotor sur le couple. Ieff = 2A, β = 45◦,

Cr = 9
9

49



Chapitre II. Modélisation de la machine synchro-réluctante, sensibilité du couple aux paramètres géométriques

La figure II.18 donne les inductances et le couple calculés pour une inclinaison de 10◦

comparés à ceux obtenus sans inclinaison. Ces résultats montrent que, différemment de

la MSR à barrières de flux [26], la MSR à pans coupés est dépourvue des ondulations de

couple dues à l’encochage statorique (rangs multiples de Ne

p
), les ondulations résiduelles

(environ 30%) sont dues à la distribution non sinusöıdale des bobinages et à la saillance

rotorique.
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Figure II.18 – Résultats de l’inclinaison du rotor d’un pas dentaire statorique. Ieff = 2A,

β = 45◦, Cr = 9
9 . (1) : Avec inclinaison. (2) : Sans inclinaison
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II.5.2 Angle de saillance

L’angle de saillance (β) est un paramètre déterminant dans une MSR à pans coupés. Dans

[44, 45], un optimum au sens du couple moyen et du facteur de puissance de 45◦ a été

trouvé. Toutefois, l’influence de ce paramètre sur les ondulations de couple n’a pas été

examinée et le modèle adopté ne tient compte que du premier harmonique d’espace.

La figure II.19 montre l’effet de l’angle de saillance sur le couple moyen et sur le taux

d’ondulation du couple. Concernant le couple moyen, β optimal est de 43, 2◦. Quant au

taux d’ondulation, l’optimum global est de 55, 8◦ mais on enregistre aussi deux optimums

locaux (32, 4◦ et 42, 3◦) dont la valeur du taux d’ondulation du couple est très proche

de celle que donne l’optimum global. Toutefois, on peut remarquer que les courbes de

la figure II.19 sont relativement plates dans l’interval [40◦, 45◦], on peut ainsi choisir un

angle quelconque dans cet intervalle sans altérer le rapport ∆Γ.
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Figure II.19 – Influence de l’angle de saillance sur le couple. Ieff = 2 A, Cr = 9
9 , δ = 10◦

II.5.3 Profondeur de saillance

L’influence de la profondeur de saillance est étudiée en utilisant la fonction d’entrefer

rotorique rectangulaire car la valeur de e2, contrairement à la fonction d’entrefer convexe

où e2 est lié à β, peut se fixer indépendamment de l’angle d’ouverture de saillance. Les

résultats obtenus sont illustrés par la figure II.20. On peut y voir que quand e2
e1
> 20, le

couple moyen et le taux d’ondulation du couple varient très peu. Ceci est bien sûr bénéfique

pour la tenue mécanique du rotor car plus la profondeur de saillance est importante plus
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Chapitre II. Modélisation de la machine synchro-réluctante, sensibilité du couple aux paramètres géométriques

il y a de forces de frottements aérodynamiques qui s’exercent sur les saillances rotoriques.

De plus, cela permet de faire un choix convenable de la section de culasse rotorique évitant

sa saturation.
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Figure II.20 – Influence de la profondeur de saillance sur le couple. Ieff = 2A, Cr = 9
9 ,

β = 45◦, δ = 10◦

II.5.4 Mode de bobinage

L’influence du mode de bobinage est étudiée en faisant varier l’ouverture des bobines des

enroulements statoriques ou ce que l’on appelle communément le coefficient de raccourcis-

sement Cr [11]. Bien qu’il soit montré dans [46] que le raccourcissement a très peu d’effet

sur les performances de la MSR à barrières de flux, ceci ne s’applique pas à la MSR à pans

coupés. En effet, la figure II.21 montre qu’avec un raccourcissement de 8
9

pour différentes

valeurs de β on gagne une importante réduction du taux d’ondulation du couple (on passe

de 27% pour Cr = 9
9

à 13% pour Cr = 8
9
) sans trop altérer la valeur du couple moyen.
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II.6. Effet de la saturation magnétique
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Figure II.21 – Influence du coefficient de raccourcissement sur le couple. Ieff = 2 A, δ = 10̊

II.6 Effet de la saturation magnétique

La saturation magnétique est examinée par calcul de champ (MEF) en considérant une

courbe de première aimantation du matériau magnétique saturable. Nous avons utilisé

la caractéristique magnétique d’un alliage Fer-Silicium fournie dans la bibliothèque de

matériaux du logiciel FEMM, tracée sur la figure II.22.

Sur la figure II.23 sont tracés le couple moyen et le taux d’ondulation en fonction de

l’angle d’ouverture de saillance9 pour plusieurs niveaux de courant. On peut y observer

que le couple moyen est maximal pour β = 45◦ quel que soit le niveau de courant, ce qui

correspond au cas linéaire. Aussi, le taux d’ondulation diminue avec la saturation à cause

de l’augmentation de l’entrefer effectif 10.

L’effet de la profondeur de saillance est montré par la figure II.24. Les calculs sont faits

pour e2
e1

∈ [10, 90] avec un pas de 10. Ces courbes confirment ce que nous avons trouvé

avec la MFB. En effet, on y observe qu’au delà de 20 pour le rapport de saillance e2
e1

, le

couple moyen et le taux d’ondulation varient très peu. De plus, au delà d’une certaine

valeur dépendant du niveau de courant, le couple moyen baisse sensiblement et le taux

9le calcul est fait pour β ∈ [27◦, 63◦] avec un pas de 9◦. Le choix de cet intervalle est motivé par les

résultats trouvés avec la MFB. Le pas de 9◦ se justifie par la lourdeur des calculs par éléments finis.
10On entend par entrefer effectif l’entrefer augmenté par les zones de fer fortement saturées, qui sont

assimilables ainsi à de l’air
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d’ondulation devient excessif. Ceci est dû au rétrécissement de la section rotorique au

niveau de l’arbre (Rrot − e2).

La figure II.25 montre l’effet du raccourcissement pour plusieurs valeurs de courant. La

tendance des courbes est très semblable à celle obtenue avec la MFB si ce n’est que le

taux d’ondulation diminue avec la saturation et que, pour Cr = 7
9

ce dernier est plus bas

qu’en linéaire, en moyenne sur tous les niveaux de courant de 7.1% contre une diminution

moyenne du couple moyen de 9.8%. Pour Cr = 8
9
, le taux d’ondulation moyen est de 9.8%

contre une diminution du couple moyen de 2.5%. Un meilleur compromis est ainsi assuré

dans ce dernier cas.
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Figure II.22 – Courbe de première aimantation du matériau utilisé.
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Figure II.23 – Influence de l’angle de saillance sur le couple pour différents niveaux de courant.
e2
e1 = 30, Cr = 9

9 , δ = 10◦
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Figure II.24 – Influence de la profondeur de saillance sur le couple pour différents niveaux de

courant. β = 45◦, Cr = 9
9 , δ = 10◦
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Figure II.25 – Influence du coefficient de raccourcissement sur le couple pour différents niveaux

de courant. e2
e1 = 30, β = 45◦, δ = 10◦

II.7 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté un outil de modélisation de la machine synchro-

réluctante (MSR) basé sur l’approche par les fonctions de bobinage. Les inductances

sont calculées en tenant compte des harmoniques de bobinage et de géométrie, le couple

électromagnétique est dérivé de l’expression de la coénergie. Les résultats obtenus sont

comparés à ceux du calcul de champ par éléments finis. Ensuite, une étude de l’influence

des paramètres géométriques et de bobinage sur le couple moyen et les ondulations de

couple est menée. Au bout de cette étude, une structure optimale de MSR triphasée

tétrapolaire au sens du maximum de couple moyen et du minimum d’ondulations de couple

est définie. Nous avons montré que le vrillage de rotor d’un pas dentaire statorique élimine

la pulsation du couple due aux encoches statoriques et que l’angle d’ouverture optimal

peut être choisi dans l’intervalle [40◦, 45◦]. De plus, le raccourcissement des enroulements

statoriques permet de ramener le taux d’ondulation du couple jusqu’à 12% si on choisit

un racourcissement de 8
9

contre 27% avec un bobinage à pas diamétral, et ce, sans altérer

de façon significative le couple utile de la machine. Quant à la profondeur de la saillance

rotorique, nous avons montré qu’au delà de 20 pour le rapport e2
e1

le couple moyen et le

taux d’ondulation du couple restent quasiment inchangés.

Nous avons montré que l’outil de modélisation adopté est suffisamment précis, il permet

de prendre en compte tous les harmoniques de bobinage et de géométrie pour le calcul du
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couple électromagnétique. Nous avons exploité tous les degrés de liberté de la structure de

la MSR afin d’en tirer le maximum de couple utile avec le moins d’ondulations possible,

les ondulations résiduelles ne peuvent être réduites que par les courants d’alimentation, ce

que nous traiterons dans le chapitre suivant. La saturation magnétique est ensuite prise

en compte avec la MEF confirmant les résultats trouvés avec la MFB en ce qui concerne

les paramètres géométriques optimaux.

Par ailleurs, l’optimisation paramétrique effectuée ne garantit pas l’optimum global au

sens mathématique. En effet, un jeu de paramètres autre que celui trouvé avec notre étude

pourrait être trouvé en considérant un problème d’optimisation globale. Cela n’est tout de

même pas garanti à cause du problème de la convergence des algorithmes d’optimisation

mathématique vers des minima locaux.
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III.4 Réduction des ondulations de couple à l’aide de l’estima-
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III.1. Introduction

III.1 Introduction

Après avoir étudié l’influence des paramètres géométriques et du mode de bobinage sur

le couple électromagnétique de la MSR, la structure déterminée au chapitre précédent

sera utilisée ici pour la minimisation des ondulations de couple en agissant cette fois

sur l’alimentation. Tel que c’est présenté au chapitre I, il existe deux approches pour

minimiser les ondulations de couple par l’alimentation, la première consiste à déterminer

les courants adéquats à partir d’un modèle de connaissance et la seconde s’articule autour

des techniques d’estimation du couple résistant. Nous présentons dans ce chapitre une

méthode pour chacune des approches appliquée à la MSR.

Nous commençerons par présenter le modèle de la MSR au sens du premier harmonique

d’espace sur lequel la commande vectorielle est fondée. Grâce au modèle présenté au

chapitre précédent, l’effet des harmoniques d’espace sur le contrôle vectoriel est examiné.

Ensuite, les deux méthodes de réduction des ondulations de couple seront développées.

Les résultats des simulations numériques effectuées avec le logiciel Matlab/Simulink sont

présentés à chaque étape de l’étude.

III.2 Commande vectorielle de la MSR

Le contrôle du mouvement d’un actionneur électromécanique nécessite la régulation di-

recte ou indirecte du couple électromagnétique, ou de la force dans le cas d’un actionneur

linéaire. On entend par direct le bouclage rétroactif sur le couple électromagnétique lui

même ; ce faisant, sa mesure ou son estimation est nécessaire. A l’exception de la ma-

chine à courant continu (avec réaction d’induit correctement compensée) où le couple est

proportionnel au courant d’induit pour un courant d’excitation fixé, le couple électroma-

gnétique des machines à courant alternatif est une fonction non linéaire des courants qui

lui donnent naissance.

La commande vectorielle des machines à courant alternatif vient pallier cet inconvénient

[47]. Elle consiste à contrôler le module et la phase des courants en régulant leurs trans-

formées de Park exprimées dans le repère lié au rotor. Du point de vue technologique,

ceci est rendu possible grâce aux développements de l’électronique de puissance et de

la micro-informatique. La commande vectorielle a atteint un tel niveau de maturité que

plusieurs industriels l’intègrent maintenant dans les variateurs de vitesse standards. Elle

procure des performances dynamiques satisfaisant aux applications les plus exigeantes en

rapidité et précision sur une large plage de vitesse.
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Chapitre III. Commande de la MSR en vue de la réduction des ondulations de couple

III.2.1 Rappel du modèle de la machine au sens du premier

harmonique

Dans le processus de modélisation de la MSR en vue de sa commande, on pose les hypo-

thèses suivantes :

• les matériaux magnétiques sont isotropes et non saturables ;

• le rotor est feuilleté empêchant la circulation des courants de Foucault ;

• le phénomène d’hystérésis magnétique est négligé ainsi que les pertes fer ;

• seul le premier harmonique d’espace est considéré ;

• le couplage capacitif entre les enroulements est ignoré.

III.2.1.1 Equations électriques dans le référentiel a-b-c

Les courants statoriques sont liés aux tensions aux bornes de la machine par le système

d’équations suivant :

[Vabc] = Rs [Iabc] +
d

dt
[Ψabc] (III.1)

où Rs est la résistance d’une phase statorique, [Vabc] =
[
va vb vc

]t
le vecteur des

tensions d’alimentation, [Iabc] =
[
ia ib ic

]t
le vecteur des courants circulant dans les

phases statoriques et [Ψabc] =
[
ψa ψb ψc

]t
le vecteur des flux magnétiques traversant

les phases statoriques, qui s’expriment en régime linéaire :

[Ψabc] = [L] [Iabc]

où [L] est la matrice inductance :

[L] =




La (θ) Mab (θ) Mac (θ)

Mab (θ) Lb (θ) Mbc (θ)

Mac (θ) Mbc (θ) Lc (θ)


 (III.2)

Avec l’hypothèse du premier harmonique d’espace, les terme de (III.2) s’écrivent :

∣∣∣∣∣∣

La (θ) = Lf + L0 + L2 cos (2θ)

Lb (θ) = Lf + L0 + L2 cos
(
2θ − 2π

3

)

Lc (θ) = Lf + L0 + L2 cos
(
2θ + 2π

3

)

∣∣∣∣∣∣

Mab (θ) = M0 +M2 cos
(
2θ + 2π

3

)

Mac (θ) = M0 +M2 cos
(
2θ − 2π

3

)

Mbc (θ) = M0 +M2 cos (2θ)

où Lf est l’inductance de fuite d’une phase. Dans le même cadre d’hypothèses, nous avons

les relations suivantes :
M0

L0

= −
1

2
et

M2

L2

= 1 (III.3)
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III.2. Commande vectorielle de la MSR

III.2.1.2 Equations électriques dans le référentiel d-q

Le système d’équations électriques (III.1) est un système à paramètres variables périodi-

quement dans le temps. Sa résolution nécessite alors l’inversion de la matrice inductance

à chaque pas de calcul. De plus, l’incommodité que cela présente pour faire la synthèse

de lois de commande motive à plus forte raison la recherche d’un modèle équivalent à

paramètres constants. La transformation de Park vient pallier cet inconvénient.

La matrice de Park normée est [48] :

[P] =

√
2

3




cos θ cos
(
θ − 2π

3

)
cos
(
θ + 2π

3

)

sin θ sin
(
θ − 2π

3

)
sin
(
θ + 2π

3

)
1√
2

1√
2

1√
2


 (III.4)

avec [P]−1 = [P]t. Toutes les grandeurs électriques triphasées sont projetées sur le repère

lié au rotor par la transformation de Park, nous écrivons alors dans le cas général :



xa

xb

xc


 = [P]t



xd

xq

xh


 (III.5)

Le système d’équations (III.1) devient alors :

[P]t [Vdqh] = Rs [P]t [Idqh] + [P]t
d [Ψdqh]

dt
+
d [P]t

dt
[Ψdqh] (III.6)

où [Xdqh] désigne tout vecteur de grandeurs exprimées dans le référentiel lié au rotor.

Les indices d, q et h désignent respectivement les composantes directe, en quadrature et

homopolaire.

La multiplication des deux membres de (III.6) par [P] nous donne :

[Vdqh] = Rs [Idqh] +
d [Ψdqh]

dt
+ pΩ [P]

d [P]t

dθ
[Ψdqh] (III.7)

avec :

[P]
d [P]t

dθ
=




0 −1 0

1 0 0

0 0 0


 (III.8)

ce qui donne :

[Vdqh] = Rs [Idqh] +



Ld 0 0

0 Lq 0

0 0 Lh


 d

dt
[Idqh] + pΩ




0 −Lq 0

Ld 0 0

0 0 0


 [Idqh] (III.9)
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Chapitre III. Commande de la MSR en vue de la réduction des ondulations de couple

où 

Ld 0 0

0 Lq 0

0 0 Lh


 = [P] [L] [P]t (III.10)

avec : 



Ld = L0 + Lf −M0 +
1

2
L2 +M2

Lq = L0 + Lf −M0 −
1

2
L2 −M2

Lh = L0 −M0

(III.11)

Le neutre de la machine étant isolé, ce qui implique naturellement ih = 0, on peut écrire :

[
vd

vq

]
=

[
Rs −pΩLq

pΩLd Rs

] [
id
iq

]
+

[
Ld 0

0 Lq

]
d

dt

[
id
iq

]
(III.12)

ou encore, sous la forme d’équations d’état :

d

dt

[
id
iq

]
=

[
−Rs

Ld

pΩLq

Ld

−pΩLd

Lq
−Rs

Lq

] [
id
iq

]
+

[
1

Ld
0

0 1
Lq

] [
vd

vq

]
(III.13)

III.2.1.3 Equations mécaniques

Tel que c’est vu au chapitre précédent, le couple électromagnétique est dérivé, selon le

principe des travaux virtuels, de l’expression de la coénergie et en régime linéaire de

fonctionnement :

Γem = 1
2
p [Iabc]

t

[
∂L

∂θ

]
[Iabc] (III.14)

où p représente le nombre de paires de pôles de la machine.

Le remplacement du vecteur courant par sa transformée de Park nous donne :




Γem = 1
2
p [Idqh]t [P]t

[
∂L

∂θ

]
[P] [Idqh]

= 1
2
p [Idqh]t




0 −Lq 0

Ld 0 0

0 0 0


 [Idqh]

= p (Ld − Lq) idiq

(III.15)

L’équation du mouvement des parties tournantes -machine, charge- en fonctionnement

moteur s’écrit :

J
dΩ

dt
= Γem − Γch (III.16)
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III.2. Commande vectorielle de la MSR

où J est le moment d’inertie des parties tournantes et Γch est le couple de charge qui

s’écrit en général11 :

Γch (Ω) = Γr + fΩ (III.17)

où f est le coefficient de frottements visqueux.

III.2.1.4 Le modèle électromécanique résultant

En somme, dans le cas où la machine est commandée en vitesse, le système d’équations

électromécaniques est le suivant [49] :

d

dt



id
iq
Ω


 =




−Rs

Ld
id + pLq

Ld
iqΩ

−Rs

Lq
iq −

pLd

Lq
idΩ

p(Ld−Lq)idiq
J

− f

J
Ω − Γr


+




1
Ld

0

0 1
Lq

0 0



[
vd

vq

]
(III.18)

Dans le cas où l’on envisage une commande en position, l’équation de la position est

rajoutée pour obtenir le système suivant :

d

dt




id
iq
Ω

θ


 =




−Rs

Ld
id + pLq

Ld
iqΩ

−Rs

Lq
iq −

pLd

Lq
idΩ

p(Ld−Lq)idiq
J

− f

J
Ω − Γr

pΩ


+




1
Ld

0

0 1
Lq

0 0

0 0




[
vd

vq

]
(III.19)

Les systèmes d’équations (III.18) et (III.19) sont fortement non linéaires à cause des pro-

duits courant-vitesse (idΩ, iqΩ) et courant-courant (idiq). Toutefois, dans la plupart des

cas, la constante de temps mécanique est très grande par rapport aux constantes de temps

électriques de sorte que l’on puisse considérer les deux sous-systèmes, électrique et méca-

nique, totalement découplés. En ce sens, la vitesse est considérée constante pendant les

régimes transitoires des courants. En effet, sauf dans les micro-moteurs où les dynamiques

électrique et mécanique sont proches, cette hypothèse est pratiquement vérifiée.

La commande non linéaire par retour d’état linéarisant et découplant [50], se prête bien aux

systèmes de classe affine tels que (III.18) et (III.19). Bien que très sensible aux paramètres

du système, cette technique de commande suivie d’une régulation robuste du système

linéaire résultant, procure des performances dynamiques élevées, palliant ainsi le problème

des trous de couple lors des phases d’accélération dans le cas, par exemple, des moteurs

synchrones à aimants permanents [51].

11Le couple de charge est en réalité une fonction compliquée de Ω et dépend de l’application. L’expres-

sion (III.17) en est une simplification où le terme Γr comprend en général tous les couples résistants que

le régulateur de vitesse ou de position voit comme perturbations à compenser.
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Chapitre III. Commande de la MSR en vue de la réduction des ondulations de couple

En ce qui concerne notre étude, en nous appuyant sur cette dissociation des dynamiques

mécanique et électrique, nous considérons indépendamment, le sous-système électrique :





did
dt

=
−Rs

Ld

id +
pLq

Ld

iqΩ +
1

Ld

vd

diq
dt

=
−Rs

Lq

iq −
pLd

Lq

idΩ +
1

Lq

vq

(III.20)

et le sous-système mécanique :





dΩ

dt
=

1

J
(p (Ld − Lq) idiq − fΩ − Γr)

dθ

dt
= pΩ

(III.21)

Le schéma synoptique du système global est représenté sur la figure III.1.

vb

vc

va vd

dq/abc

mécaniques
EquationsCouple

électriques

Equations
abc/dq

Ω

θ

Γr

ic

ib

ia

iq

id

vq

Figure III.1 – Synoptique du modèle de la MSR dans le repère dq

Les fonctions de transfert du sous-système électrique sont :





Gd (s) =
Gd

1 + τds

Gq (s) =
Gq

1 + τqs

(III.22)

avec s l’opérateur de Heaviside et les grandeurs en gras les transformées de Laplace des

grandeurs correspondantes. Gd = 1
Rs

, Gq = 1
Rs

, τd = Ld

Rs
et τq = Lq

Rs
. Les termes pLqiqΩ

et −pLdidΩ dans (III.20) sont considérés comme des perturbations à compenser par les

régulateurs des courants.
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III.2. Commande vectorielle de la MSR

Dans le cas d’une commande en vitesse, la fonction de transfert du système mécanique

est :

Gv (s) =
Gv

1 + τvs
(III.23)

avec Gv = 1
f

et τv = J
f
.

III.2.2 Commande de l’ensemble -machine, convertisseur-

Dans l’équation du couple (III.15) il apparâıt que le contrôle des courants id et iq a

comme conséquence le contrôle du couple électromagnétique. La stratégie de contrôle du

couple consiste alors à générer les références des courants i∗d et i∗q. Il existe de nombreuses

stratégies de contrôle de la MSR dont on peut trouver un récapitulatif dans [52], elles se

distinguent par le critère à optimiser lors de la génération des références de courants. En

effet, on peut contrôler la MSR de sorte à maximiser un critère tel que le rendement [53],

le facteur de puissance ou le couple électromagnétique. Dans les applications exigeant une

bonne dynamique du mouvement, on préfère souvent commander la MSR à courant direct

i∗d constant. Ce dernier permet la création du flux puisque l’inductance d’axe d est grande

par rapport à l’inductance d’axe q. Par ailleurs, lors de phase de défluxage (fonctionnement

à puissance constante), on préfère adopter la stratégie de contrôle à couple maximum qui

correspond à la condition : i∗d = i∗q [25].

III.2.2.1 Modélisation de l’onduleur de tension

On utilise généralement un onduleur de tension pour alimenter les machines à courant

alternatif de petite et moyenne puissance (figure III.2). Il permet de faire varier à la fois

l’amplitude et la fréquence des tensions d’alimentation de la machine. Le contrôle de la

forme de ces dernières se fait par modulation de la largeur des impulsions (MLI) qui

commandent l’ouverture et la fermeture des interrupteurs. Lorsque l’étude est focalisée

sur le comportement dynamique des grandeurs électriques et mécaniques, la dynamique

du convertisseur de puissance peut être négligée. On modélise alors l’onduleur par un

gain :

Gond =
E

2Vp

où E est la tension du bus continu et Vp la valeur maximale de la tension modulatrice12. Le

retard pur généré par l’application de la MLI ainsi que celui dû à la conversion analogique-

numérique13 est assimilé de façon simple à un système du premier ordre tel que la fonction

12La stratégie MLI adoptée est la MLI sinus-triangle centrée [54].
13La commande de l’ensemble -onduleur, machine- se fait numériquement à partir d’un processeur de

traitement de signal (DSP). Le dispositif expérimental sera décrit au chapitre suivant.
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Chapitre III. Commande de la MSR en vue de la réduction des ondulations de couple

de transfert du convertisseur s’écrit au final :

Gond (s) =
Gond

1 + τps

où τp représente la somme des retards de l’onduleur (MLI), du temps de calcul des régula-

teurs et du temps de conversion analogique-numérique. Dans notre dispositif expérimental

sa valeur est : τp = 300µs qui sera considérée dans la synthèse des régulateurs.
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Circuit de commande
rapprochée des IGBT

variable

Source de
tension

alternative

Figure III.2 – Circuit d’alimentation de la MSR

III.2.2.2 Choix et synthèse des régulateurs

Nous retenons le choix de régulateurs linéaires de type PI pour la régulation du sous-

système électrique (figure III.3). La régulation de la vitesse est faite quant à elle par

un régulateur de type IP [55] avec une correction de l’accumulation de l’action intégrale

(figure III.4), évitant ainsi sa dérive par prise de mesure dite anti-reset-windup (ARW)

[56]. De plus, le régulateur IP ne fait pas apparâıtre de zéro dans la fonction de transfert

en boucle fermée. La fonction de transfert en boucle ouverte (FTBO) de la châıne de

régulation des courants est :

FTBO(s) =
Gdq

1 + τdqs
.
Gond

1 + τps
.
Kpdqs+Kidq

s
(III.24)

Par compensation du pôle lent de la FTBO, nous avons déjà :

Kpdq

Kidq

= τdq
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nous obtenons ensuite la fonction de transfert en boucle fermée (FTBF) :




FTBF (s) =
ω2

n

s2 + 2ξωns+ ω2
n

ω2
n =

GdqGondKidq

τp

2ξωn =
1

τp

(III.25)

ωn étant la pulsation naturelle et ξ le coefficient d’amortissement du système bouclé.

i∗d v∗

d vd id

pΩLqiq

Kpds+Kid

s

Gond

1+τps
Gd

1+τds

Figure III.3 – Schéma-bloc de la boucle de régulation du courant d’axe d. Celle du courant

d’axe q lui est similaire

iq

1

Kt

Kpv
Kiv

s

Gv

1+τvs
p (Ld − Lq) i∗d

Ω∗ Γem

Γr

Ω

Régulateur IP-ARW

Figure III.4 – Boucle de régulation de vitesse
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Nous choisissons de faire de la régulation optimale minimisant le critère ITAE (Integral

of Time and Absolute Error)[57] :

J =

∞∫

0

t |e (t)| dt (III.26)

e étant l’erreur entre le signal de référence et la sortie régulée. Le dénominateur optimal

de la FTBF est donné par la table des polynômes optimaux de Graham-Lathrop [57], et

pour un système du second ordre contenant un seul intégrateur en boucle ouverte, il est :

Denopttimal (s) = s2 + 1.4ωns+ ω2
n (III.27)

On obtient ainsi les paramètres des régulateurs des courants direct et en quadrature :



Kidq =

1

1.96τpGdqGond

Kpdq = τdqKidq

(III.28)

Le régulateur de vitesse se calcule de la même manière que ceux des courants. Le temps

de réponse des courants étant très petit devant le temps de réponse mécanique, on peut

considérer que la fonction de transfert de la boucle de vitesse est du deuxième ordre :




FTBFv =
ω2

n

s2 + 2ξωns+ ω2
n

ω2
nv =

KpvKivGv

τv

2ξωn =
GvKpv + 1

τv

(III.29)

La mise sous forme numérique des régulateurs se fait par l’approximation d’Euler du signal

de commande continu [58]. La forme incrémentale des régulateurs PI est alors :

v∗dq (k) = v∗dq (k − 1) +Kpdq (edq (k) − edq (k − 1)) +KidqTeiedq (k − 1) (III.30)

où edq (k) est l’erreur de courant d’axe d ou q et Tei la période d’échantillonnage des

courants.

Et celle du régulateur IP de vitesse est :

i∗q (k) = i∗q (k − 1) +KpvKivTeve (k − 1) +Kpv (Ω (k) − Ω (k − 1)) (III.31)

où Tev est la période d’échantillonnage de la vitesse. L’utilisation de périodes d’échan-

tillonnage différentes pour les courants et la vitesse se justifie dès lors que les dynamiques

sont séparables. Cela permet alors de gagner du temps de calcul par DSP. En effet, si le

temps d’échantillonnage des courants est de 200µs celui de la vitesse peut être choisi à

1ms, ce qui fait que la boucle de vitesse ne s’exécute qu’une fois sur cinq en même temps

que celles des courants. Ce gain de temps permet au DSP d’effectuer d’autres tâches telles

que la communication avec l’interface homme-machine.
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III.2.2.3 Application

III.2.2.3.1 Calcul des inductances Ld et Lq :

Les inductances propres et mutuelles calculées avec la méthode des fonctions de bobinage

sont données sur la figure III.5. Les inductances dans le référentiel dqh s’obtiennent dans

le cas général14 comme suit :



Ld Ldq Ldh

Ldq Lq Lqh

Ldh Lqh Lh


 = [P] [L] [P]t (III.32)
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Figure III.5 – Inductances. Modèle avec harmoniques d’espace

On peut calculer les inductances Ld et Lq (qui sont nécessaires pour les simulations et

le calcul des régulateurs) de différentes façons. La première façon consiste à utiliser les

inductances de la figure III.5 et à se limiter au seul premier harmonique d’espace. En

reprenant les expressions (III.11) et négligeant les inductances de fuites, avec les valeurs

données dans la table III.1 nous avons :




Ld = L0 −M0 +
1

2
L2 +M2 = 0.2973H

Lq = L0 −M0 −
1

2
L2 −M2 = 0.0831H

Ld

Lq

= 3.5764

14On entend par le cas général celui où les harmoniques d’espace sont considérés. Ainsi, la matrice des

inductances dans le référentiel dqh n’est plus à paramètres constants.
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Les relations (III.3) ne sont pas vérifiées ici. En effet, nous avons :

M0

L0

= −0.4173 et
M2

L2

= 2.5364

Des résultats expérimentaux similaires ont été rapportés dans [53] et [39] et nous le confir-

merons aussi dans le chapitre consacré aux résultats expérimentaux. En effet, lors de la

mesure des inductances, on ne peut pas éviter de prendre en compte les harmoniques

d’espace.

L0 L2 L4 L6 M0 M2 M4

0.1342H 0.0353H 0.0013H −0.0044H −0.0560H 0.0894H −0.0011H

Table III.1 – Coefficients des termes prépondérants des séries de Fourier des inductances La

et Mab. Modèle avec harmoniques

La deuxième façon de faire consiste à ne considérer qu’un seul harmonique des fonctions

de bobinage (figure III.6) tel que c’est préconisé dans [7]. Avec les valeurs données dans

la table III.2 nous avons :




Ld = L0 −M0 +
1

2
L2 +M2 = 0.2944H

Ld = L0 −M0 −
1

2
L2 −M2 = 0.0809H

Ld

Lq

= 3.6366
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L0 L2 M0 M2

0.1251H 0.0711H −0.0626H 0.0712H

Table III.2 – Coefficients des termes des séries de Fourier des inductances La et Mab. Modèle

du premier harmonique

La troisième façon consiste à prendre en compte tous les harmoniques d’espace pour

calculer les inductances dans le référentiel dqh. Nous obtenons ainsi les inductances qui

font l’objet de la figure III.7 et les valeurs moyennes des inductances Ld et Lq :

Ld = 0.3073H Lq = 0.0931H et
Ld

Lq

= 3.3008

Il convient de noter une diminution du rapport de saillance de 9.2% par rapport au cas du

modèle au premier harmonique. Les paramètres utilisés dans les simulations et le calcul

des régulateurs sont alors ces derniers puisque ce sont ceux qui se rapprochent le plus de

la réalité.
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Figure III.7 – Inductances dans le référentiel dq

III.2.2.3.2 Paramètres de la MSR utilisée dans les simulations :

La machine utilisée dans toutes les simulations numériques est celle issue de l’optimisation

paramétrique présentée au chapitre précédent. Nous avons choisi volontairement de garder

le bobinage à pas diamétral afin d’accentuer l’importance des harmoniques d’espace et d’en

voir les effets sur le comportement dynamique de la MSR, particulièrement sur le couple

électromagnétique et la vitesse mécanique lorsque celle-ci est régulée. Les harmoniques
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dus aux encoches statoriques sont compensés par l’inclinaison du rotor d’un pas dentaire

statorique (10◦), l’ouverture de saillance rotorique est de 45◦ et sa profondeur est de

10mm.

Les paramètres externes de la machine et ceux du convertisseur associé sont donnés dans

la table III.3. Les paramètres mécaniques (voir annexe B) et la résistance sont ceux iden-

tifiés sur la machine expérimentale que nous présenterons au chapitre suivant. Aussi, les

paramètres de l’alimentation correspondent à ceux du dispositif expérimental existant.

Symbole Ld Lq Rs f J

Valeur 0.3073H 0.0931H 2 Ω 0.0019 N.m s
rad

0.0287 kg.m2

Symbole E TMLI Vp Te1 Te2

Valeur 510V 0.0001 s 255V 0.0002 s 0.001 s

Table III.3 – Paramètres externes de la MSR utilisée dans les simulations

Les paramètres des régulateurs des courants et de la vitesse sont donnés dans la table

III.4. Le temps de réponse des boucles des courants est imposé par τp à 1.2ms et celui de

la boucle de vitesse est fixé à 0.14 s.

Kpd Kid Kpq Kiq ωnv Kpv Kiv

522.62 0.68 158.33 0.68 20 1.03 0.01

Table III.4 – Coefficients des régulateurs

III.2.2.3.3 Commande en courant (Couple) :

Dans le cas d’une commande en couple, on a besoin de contrôler uniquement les courants

id et iq (figure III.8). La boucle de vitesse n’est plus nécessaire ; le produit des consignes

des courants i∗d et i∗q est l’image du couple électromagnétique de référence. La figure III.9

donne les courants id et iq réponses aux courants de référence i∗d = 2A , ∀ t ∈ [0, 0.2 s] et

i∗q variable en créneaux de 2A et 4A successivement toutes les 0.05 s. La régulation et

le rejet de perturbation sont bien assurés en dépit de l’accélération de la machine durant

tout l’intervalle de simulation.
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Figure III.8 – Schéma synoptique du contrôle vectoriel en courant

0 0.05 0.1 0.15 0.2
0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

3.5

4

4.5

Temps [s]

i d
, 
i q

 [
A

]

 

 

i
d

i
q

(a) Courants direct et en quadrature

0 0.05 0.1 0.15 0.2
0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

3.5

4

Temps [s]

Γ
e

m
 [

N
.m

]
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Figure III.9 – Courants id et iq régulés et le couple électromagnétique résultant.
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III.2.2.3.4 Commande en vitesse :

La boucle de vitesse est maintenant ajoutée (figure III.10). La stratégie du contrôle du

couple adoptée est la commande à courant direct constant. Cela permet de maintenir un

niveau de flux dans la machine quasi constant. Il est utile de rappeler que le courant id est

maintenu à un niveau bas (2A) afin de rester dans la zone de fonctionnement linéaire. Bien

que le modèle adopté ici soit linéaire, nous essayerons de nous mettre dans des conditions

similaires aux conditions de l’expérimentation, qui fera l’objet du chapitre suivant.
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Figure III.10 – Synoptique du modèle vectoriel avec régulation de vitesse

La figure III.11 donne les résultats d’une campagne de simulations. Un échelon de vitesse

de 100 rad/s est appliqué à t = 0 la machine étant à l’arrêt. Le couple résistant initial est

de 1N.m. A t = 1 s un échelon de couple de 5N.m est appliqué et à t = 2 s une consigne

d’inversion de vitesse de 100 rad/s à −100 rad/s est imposée alors que la machine est

toujours chargée. On peut constater que la régulation de vitesse est assurée sans erreur

statique, on observe toutefois une chute de vitesse lors de l’application du couple de charge

avant que la machine ne retrouve le synchronisme.

III.2.3 Commande de la machine avec harmoniques d’espace

La prise en compte des harmoniques d’espace dans le modèle dynamique de la MSR se

fait en considérant les inductances calculées avec tous leurs spectres harmoniques.

Réécrivons l’équation des tensions dans le référentiel dqh :

[Vdqh] = Rs [Idqh] + pΩ
d [Ψdqh]

dθ
+ pΩ [P]

d [P]t

dθ
[Ψdqh] (III.33)
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Les inductances étant variables avec la position, cela nous conduit à :

[Vdqh] = Rs [Idqh] + pΩ
d [Ldqh (θ)]

dθ
[Idqh] + [Ldqh (θ)]

d [Idqh]

dt
+ pΩR

(π
2

)
[Ldqh (θ)] [Idqh]

(III.34)

où :

R
(π

2

)
=




0 −1 0

1 0 0

0 0 0




et sous la forme d’équations d’état :

d [Idqh]

dt
= − [Ldqh (θ)]−1

(
Rs [I3] + pΩ

(
d [Ldqh (θ)]

dθ
+ R

(π
2

)
[Ldqh (θ)]

)
[Idqh] − [Vdqh]

)

(III.35)

avec [I3] la matrice identité de rang 3. A ce système d’équations électriques, nous ajoutons

l’expression du couple électromagnétique :

Γem (θ) =
1

2
p

[
id
iq

]t

[P]t
[
dL (θ)

dθ

]
[P]

[
id
iq

]
(III.36)

En somme, nous avons le modèle électromécanique dynamique de la MSR avec tous les

harmoniques d’espace. Une fois que les inductances sont calculées, elles sont stockées dans

une table et indexées par une fonction modulo 2π à chaque pas de calcul. Ainsi, nous

obtenons les résultats de la figure III.12 lorsque la machine est commandée en vitesse

dans les mêmes conditions que pour la simulation décrite dans la section précédente.

Ces résultats montrent que le comportement dynamique de la vitesse n’est pas altéré en

dépit des ondulations des grandeurs électriques et surtout du couple électromagnétique. En

effet, à vitesse élevée les ondulations de vitesse sont négligeables devant la vitesse moyenne

synchrone, d’une certaine manière elles sont mécaniquement filtrées. C’est à basse vitesse

que leur effet est perceptible (figure III.13). Les fluctuations des grandeurs électriques

quant à elles sont néfastes, d’abord du point de vue énergétique car elles augmentent les

pertes fer dans la machine, ensuite du point de vue pollution du réseau lui même ou de

la source embarquée qui doit être dans ce cas surdimensionnée. Il va sans dire que les

ondulations de couple sont nuisibles aux pièces mécaniques tournantes.
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Figure III.13 – Contrôle à basse vitesse. Modèle avec harmoniques d’espaces, Ω∗ = 5 rad/s

III.3 Réduction des ondulations de couple par injec-

tion de courants prédéterminés

Les travaux relatifs à la réduction des ondulations de couple sont nombreux [12, 59, 13, 19,

60]. Ils sont consacrés pour la plupart aux machines synchrones à aimants permanents et

alimentation sinusöıdale (PMSM) et aux machines à réluctance variable à double saillance

commandées par commutation de courant (SRM). Une étude bibliographique détaillée a

été présentée dans le chapitre I. Il n’est donc pas nécessaire de rappeler le principe de ces

méthodes ici. Nous présenterons la méthode de calcul utilisée dont l’inspiration émane des

travaux sus cités.

III.3.1 Calcul des courants optimaux

En reprenant l’expression du couple électromagnétique sans la composante homopolaire,

nous écrivons :




Γem (θ) =
1

2
p

[
id
iq

]t

[Lγ (θ)]

[
id
iq

]

= A (θ) i2d +B (θ) i2q + C (θ) idiq

(III.37)
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où :

[Lγ (θ)] = [P]t
[
dL (θ)

dθ

]
[P]

=

[
Lddγ Ldqγ

Ldqγ Lqqγ

]

et

A (θ) =
1

2
pLddγ (θ) ; B (θ) =

1

2
pLqqγ (θ) ; C (θ) = pLdqγ (θ)

En égalant (III.37) à la référence de couple Γ∗ que l’on veut assigner à la machine, nous

avons à résoudre l’équation suivante :

A (θ) i2d +B (θ) i2q + C (θ) idiq − Γ∗ = 0 (III.38)

De prime abord, la solution de cette équation n’est pas unique. Le choix d’une relation

entre id et iq est alors inévitable. Ce choix découle naturellement de la stratégie de com-

mande adoptée. Explicitement, c’est un problème d’optimisation qu’il s’agit de résoudre,

cette équation peut alors être utilisée comme contrainte pour la recherche de l’optimum

d’une fonction coût des deux variables id et iq
15.

En choisissant de fixer id = iq, l’expression du courant assurant un couple constant est :

i (θ) =

√
Γ∗

A (θ) +B (θ) + C (θ)
(III.39)

Pour obtenir le courant qui annule les ondulations, il suffit de connâıtre avec précision

les inductances de la machine. Pour cela, le modèle développé trouve toute sa portée. La

figure III.14 montre le courant optimal dans le référentiel dq pour un couple de référence

de 2N.m, le courant de phase correspondant ainsi que le couple électromagnétique. Les

décompositions spectrales montrent que le courant optimal contient des harmoniques de

rangs multiples de 6. Le courant de phase contient essentiellement des harmoniques de

rang 5 et 7. Le couple électromagnétique calculé avec le courant optimal est bien constant.

Dans le cas de la commande vectorielle à flux constant, le courant i∗d est maintenu constant.

L’équation à résoudre est alors :

B (θ) i2q + C (θ) i∗diq + A (θ) i∗
2

d − Γ∗ = 0 (III.40)

15Un exposé plus détaillé sur la recherche des courants optimaux en résolvant un problème d’optimisa-

tion sous contrainte est donné dans l’annexe A
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(b) Distribution en série de Fourier du courant

optimal (Module)

0 60 120 180 240 300 360
−3

−2

−1

0

1

2

3

θ [°]

i a
 [

A
]

 

 
Sans compensation
Avec compensation

(c) Courant de la phase a

1 3 5 7 9 11 13 15 17 19
0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

Rang d’harmonique 

A
m

p
lit

u
d

e
 d

’h
a

rm
o

n
iq

u
e

 [
A

]

 

 
Sinusoïdal
Optimal

(d) Distribution en série de Fourier du courant

de phase optimal (Module)

0 60 120 180
1.5

1.6

1.7

1.8

1.9

2

2.1

2.2

2.3

2.4

2.5

θ [°]

Γ
e

m
 [

N
.m

]

 

 
Sans compensation
Avec compensation
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(f) Distribution en série de Fourier du couple

(Module)

Figure III.14 – Courants optimaux pour Γ∗ = 2 N.m, i∗d = i∗q82



III.3. Réduction des ondulations de couple par injection de courants prédéterminés

III.3.2 Commande vectorielle avec injection des courants opti-

maux

Nous reprenons ici les mêmes conditions de simulation que les précédentes. La machine

étant modélisée avec tous les harmoniques d’espace, nous traitons la commande vectorielle

avec et sans injection des courants harmoniques ; ces derniers sont obtenus par la résolution

de l’équation (III.38) selon qu’on fait de la commande en courants ou en vitesse.

III.3.2.1 Commande en courant (couple)

Le schéma de la figure III.15 donne les différentes étapes de la commande vectorielle en

courants avec compensation des ondulations de couple. Dans l’étape de génération des

références des courants i∗d et i∗q, on résout l’équation (III.39). La figure III.16 montre les

résultats obtenus pour un couple de référence Γ∗ de 2N.m, ce qui correspond pour le

modèle au seul premier harmonique d’imposer un courant de référence i∗d = i∗q = 2.16A.

On peut observer sur cette figure la forte atténuation des ondulations de couple. Toutefois,

plus la vitesse augmente -elle augmente car la machine est en accélération durant tout

l’intervalle de simulation- moins les régulateurs suivent leur référence. Les courants id
et iq sont alors atténués et déphasés par rapport à leur consigne. Ceci s’explique par la

limitation de la bande passante des boucles de régulation des courants, et l’accroissement

avec la vitesse des termes de couplage entre les deux boucles.
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Figure III.16 – Commande en courant. Avec et sans compensation. i∗d = i∗q = 2 A

La figure III.17 donne le tracé de Bode de la fonction de transfert des boucles de régulation

des courants. On y observe qu’à la fréquence de coupure (ωn = 378Hz) la sortie est

déphasée de 90◦. La fréquence en deçà de laquelle il faut travailler sans déphasage des

sorties par rapport aux consignes se situe au voisinage des 20Hz, ce qui est une contrainte

sévère quant à la vitesse limite à laquelle la compensation reste faisable (avec ce type de

correcteur).

Nous avons montré que le premier harmonique des courants de référence est de rang 6. Si

l’on veut que ce dernier soit imposé, compte tenu de la bande passante des régulateurs, la

vitesse ne doit pas dépasser 10 rad/s. Dans ce cas, les harmoniques d’ordre supérieur à 6
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sont bien sûr atténués. Un moyen de résoudre ce problème serait d’utiliser des régulateurs

plus performants ou alors un régulateur à hystérésis (voir paragraphe III.3.2.3).
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Figure III.17 – Diagramme de Bode des boucles de courant

III.3.2.2 Commande en vitesse

Au schéma classique de la commande vectorielle en vitesse est ajouté un bloc de calcul

du courant optimal i∗q (figure III.18). La figure III.19 donne le couple électromagnétique

et la vitesse quand la consigne de vitesse est de 5 rad/s. Un échelon de couple résistant

de 5N.m est appliqué à t = 1 s. On peut observer la quasi annulation des ondulations

de couple et par conséquent celles de vitesse. Les ondulations résiduelles sont dues à une

légère erreur de poursuite des courants de référence ainsi qu’à l’alimentation par MLI.
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Figure III.19 – Commande à basse vitesse.Ω∗ = 5 rad/s

La figure III.20 donne la réponse de la boucle de courant iq au courant de référence issu soit

directement du régulateur de vitesse soit de la résolution de (IV.16), ainsi que le courant

dans la phase a. On peut constater que même lorsqu’il n’y a pas de compensation, le

courant de référence i∗q n’est pas constant en régime permanent. En effet, le régulateur de

vitesse essaye de compenser les ondulations de couple, il les ”voit” comme un couple de

charge supplémentaire qu’il a la tâche de compenser.
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Figure III.20 – Commande à basse vitesse. Ω∗ = 5 rad/s

La figure III.21 montre le couple électromagnétique et la vitesse dans le cas où la consigne

de vitesse est de 100 rad/s, le couple résistant est gardé le même que précédemment. Il

y apparâıt une nette augmentation des ondulations de couple lorsqu’il y a compensation.

Ceci est dû à la mauvaise poursuite des références de courant à fréquence élevée.
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Figure III.21 – Commande à vitesse élevée. Ω∗ = 100 rad/s
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III.3.2.3 Régulateurs à hystérésis

Une solution au problème de poursuite de trajectoires rapidement variables consiste à

utiliser des régulateurs plus robuste du type hystérésis ou hystérésis modulée [61]. La

régulation des courants se fait dans ce cas dans le référentiel abc (figure III.22).

La principe de la régulation par hystérésis est basé sur la commande des interrupteurs de

l’onduleur de telle sorte que la variation du courant dans chaque phase de la machine soit

à l’intérieur d’une bande (±∆I) autour des références des courants [19].
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Figure III.22 – Synoptique du contrôle vectoriel avec compensation des ondulations de couple

et régulateurs à hystérésis

La figure III.23 donne le courant d’axe q et le couple obtenus lors d’une commande en

courant 16 (sans régulation de vitesse). Elle montre que les régulateurs à hystérésis sont

plus robustes et suivent mieux les références de courant que les régulateurs PI (figure

III.16). Par conséquent, les ondulations de couple restent atténuées même à vitesse élevée.

La figure III.24 donne la vitesse et le couple obtenus lors d’une commande en vitesse

(Ω∗ = 100 rad/s). Ces résultats montrent que les ondulations de couple sont réduites,

contrairement à ce qui est obtenu avec les régulateurs PI (figure III.21).

Le seul inconvénient de ce type de régulateurs est que la fréquence de commutation des

interrupteurs est variable et proportionnelle à la bande d’hystérésis donc à la précision

de régulation souhaitée. Ceci est à l’origine de pertes par commutation élevées, ce qui

n’est pas toléré dans les entrâınements de forte puissance. Les régulateurs à large bande

passante et fréquence de commutation fixe proposés dans [61] sont intéressants comme

solution à ce problème.

16La bande d’hystérésis ∆I est fixée à 0.01A
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Compte tenu du dispositif expérimental dont nous disposons (génération de la MLI par

carte numérique), nous gardons le choix des régulateurs PI.
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Figure III.23 – Commande en courant. i∗d = i∗q = 2 A
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Figure III.24 – Commande à vitesse élevée. Ω∗ = 100 rad/s
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Chapitre III. Commande de la MSR en vue de la réduction des ondulations de couple

III.4 Réduction des ondulations de couple à l’aide de

l’estimation du couple résistant

L’idée de compenser les ondulations de couple ”en ligne”vient à l’esprit à partir du moment

où la mesure de ces dernières ou leur estimation est possible. L’équation mécanique peut

être réécrite en faisant apparâıtre les ondulations du couple électromagnétique :

J
dΩ

dt
+ fΩ = 〈Γem〉 − ∆Γem − Γr (III.41)

où :

∆Γem est l’ondulation du couple électromagnétique,

〈Γem〉 = p (Ld − Lq) i
∗
di

∗
q est le couple électromagnétique moyen, en supposant que les

courants de référence sont parfaitement imposés à la machine (i∗d = id et i∗q = iq).

Les ondulations du couple électromagnétique peuvent être vues comme une perturbation

qui se superpose au couple résistant. On pose alors :

Γ
′

r = Γr + ∆Γem (III.42)

L’idée ensuite est de compenser cette perturbation en ajoutant un couple de compensation

estimé (Γ̂
′

r), tel que c’est schématisé ci-après :

Ω

Γ
′

r

〈Γem〉

Γ̂
′

r

1

f

1+J
f
s

Comme le couple de la machine est contrôlé par le courant d’axe q, injecter Γ̂
′

r revient à

superposer au courant de sortie du régulateur de vitesse un terme supplémentaire ∆iq tel

que :

∆iq =
Γ̂

′

r

Kc

, avec Kc = p (Ld − Lq) i
∗
d (III.43)

Le schéma de compensation est donc le suivant :
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Γ
′

r

〈Γem〉 + Γ̂
′

riq

∆iq

Kc

Ω
1

f

1+J
f
s

Le schéma-bloc global de la commande vectorielle en vitesse avec estimation du couple

résistant et sa compensation est donné sur la figure III.25.

Ω
∗

v∗

c

i∗d

v∗

b

v∗

a

v∗

q

v∗

d

Compensation
Courant de

résistant
du couple
Estimateur

abc / dq

harmoniques

la MSR avec
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Figure III.25 – Synoptique du contrôle vectoriel avec compensation à base d’estimateur de

couple résistant

Le processus d’estimation de Γ
′

r peut être élaboré de différentes manières. Il peut s’agir

d’un observateur déterministe du type Luenberger, d’un observateur non linéaire par mode

de glissement ou même stochastique du type filtre de Kalman.

Une méthode d’estimation basée sur le modèle mécanique est proposée dans [51]. Cette

méthode utilise un régulateur PI pour annuler l’erreur entre la vitesse estimée par le

modèle mécanique et la vitesse réelle de la machine (figure III.26). La fonction de transfert

entre le couple résistant réel et son estimée est :

Γ̂
′

r

Γ′

r

=
C (s)

Js+ f + C (s)
(III.44)

avec :

C (s) = Kp +
Ki

s
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Nous obtenons ainsi le système du second ordre suivant :

Γ̂
′

r

Γ′

r

=
1 + Kp

Ki

1 + f+Kp

Ki
s+ J

Ki
s2

(III.45)

Le réglage de la dynamique d’estimation se fait comme pour celui des boucles de régula-

tion. Le choix de la pulsation naturelle de la fonction de transfert en boucle fermée doit

satisfaire à une rapidité telle que la boucle de régulation du courant iq ne soit pas affectée

par le temps nécessaire à l’estimation. Cela nous autorise alors à considérer Γ̂r comme

l’image parfaite du couple résistant réel.
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Ω

Γ̂r
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p (Ld − Lq) i∗
d
i∗q

−

+

−

+

−

+
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1
JS+f

1
JS+f

Figure III.26 – Synoptique de l’estimateur du couple résistant

Les résultats des simulations effectuées avec cette méthode de compensation sont donnés

sur les figures III.27 et III.28, la pulsation naturelle de la boucle d’estimation est fixée à

8000 rad/s. Sur la figure III.27 sont tracés le couple électromagnétique et la vitesse méca-

nique pour une consigne de vitesse de 5 rad/s. Les ondulations de couple sont quasiment

éliminées lorsque Γr = 1N.m et fortement atténuées après l’application d’un échelon de

couple résistant de 5N.m. Les ondulations résiduelles sont dues à l’erreur de poursuite

des références des courants.

Sur la figure III.28 sont tracés le couple électromagnétique et la vitesse mécanique pour

une consigne de vitesse de 100 rad/s. De même que pour la compensation avec injection de

courants optimaux, la mauvaise poursuite des courants de référence rapidement variables

produit l’effet inverse, c’est à dire que les ondulations de couple sont augmentées.

Une autre fonction de cette technique de compensation est l’amélioration de la robustesse

du régulateur de vitesse. En effet, on observe sur les deux figures III.27 et III.28 que le rejet
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Figure III.27 – Commande à basse vitesse. Ω∗ = 5 rad/s (avec estimateur de couple résistant)
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Figure III.28 – Commande à vitesse élevée. Ω∗ = 100 rad/s (avec estimateur de couple résis-

tant)

de la perturbation du couple résistant de 5N.m appliqué à t = 1 s est quasi instantané,

alors que cela se fait après un temps relativement long quand le système est dépourvu

de l’estimateur. Cette propriété est très intéressante aussi bien dans les entrâınements

exigeants en précision que dans les servomécanismes.
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III.5 Conclusion

Dans ce chapitre, partant de la commande vectorielle classique, nous avons présenté l’in-

fluence des harmoniques d’espace (pris en compte dans les inductances) sur le compor-

tement de la MSR commandée par orientation du flux à travers un onduleur de tension

piloté en MLI. Nous avons montré que les harmoniques d’espace ont une influence consi-

dérable sur la qualité du contrôle du mouvement. En effet, les ondulations de couple se

traduisent par des ondulations de vitesse, particulièrement en fonctionnement à basse vi-

tesse. Dans les applications à entrâınement direct et/ou exigeant une erreur de vitesse très

petite, le recours aux techniques de réduction des ondulations de couple devient néces-

saire. A cette fin, deux méthodes ont été présentées. La première consiste à injecter des

courants harmoniques calculés à partir de la connaissance précise des inductances de la

machine. La deuxième se base sur un estimateur du couple résistant, à partir duquel un

courant de compensation est calculé et injecté dans la boucle de contrôle du couple. Les

deux méthodes donnent des résultats probants tel que c’est montré par les simulations

numériques présentées.

Toutefois, les deux méthodes présentent l’inconvénient de générer des courants de référence

variables et riches en harmoniques d’ordre élevé. La bande passante limitée des régulateurs

PI des courants se traduit par un déphasage des courants réels par rapport aux courants de

référence, ce qui empêche de compenser toutes les ondulations de couple, cela est d’autant

plus vrai que la vitesse de rotation est élevée. Quand la vitesse s’élève, c’est même le

phénomène inverse qui se produit. En effet, à cause de ce déphasage, les courants imposés

à la machine créent davantage d’ondulations de couple. Comme solution à ce problème,

nous avons montré que les régulateurs à hystérésis procurent une meilleure bande passante

tout en garantissant la robustesse, leur seul inconvénient est la variation de la fréquence

de commutation des interrupteurs, ceci augmente les pertes par commutation qui sont

indésirables dans les entrâınements de moyenne et forte puissance.

La seconde méthode permet non seulement de réduire les ondulations de couple, ce qui

est sa vocation première dans notre étude, mais aussi d’améliorer la dynamique de l’en-

trâınement en le rendant moins sensible aux perturbations de couple de charge.
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IV.1. Introduction

IV.1 Introduction

Nous rapportons dans ce chapitre les résultats des essais expérimentaux effectués sur un

prototype de MSR que nous avons réalisé. Nous décrirons d’abord le prototype de la

machine obtenu à partir d’un rotor d’une machine asynchrone et des résultats de l’opti-

misation des paramètres géométriques du chapitre II. La deuxième partie de ce chapitre

portera sur la mesure des inductances et la comparaison avec les résultats de calcul. Nous

montrerons qu’il est nécessaire de prendre en compte les encoches rotoriques (barres d’alu-

minium dont nous n’avons pu nous débarrasser lors de l’usinage) dans la modélisation pour

obtenir des résultats proches de la réalité expérimentale.

Nous développerons ensuite la méthode de mesure que nous avons retenue pour estimer le

couple électromagnétique et les limites de cette méthode. Enfin, nous terminerons par des

résultats expérimentaux montrant la réduction des ondulations de couple (en particulier

l’harmonique de rang 6) par injection de l’harmonique de courant de rang 6 lorsque la

machine est alimentée en commande vectorielle (commande en courant et commande en

vitesse).

IV.2 Description du prototype expérimental

Le prototype expérimental est réalisé à partir d’un moteur asynchrone triphasé tétrapo-

laire de 3 kW (figure IV.1) dont les paramètres sont donnés dans la table IV.1. Nous

n’avons modifié que le rotor de ce dernier, ses paramètres géométriques retenus à partir

des résultats du chapitre II sont récapitulés dans la table IV.2. Le stator est constitué de

36 encoches, dans chacune des encoches sont logés 29 conducteurs en série appartenant à

une seule phase, le bobinage est donc à une seule couche et sans raccourcissement (diamé-

tral)17. Le petit entrefer (e1) est mesuré au 100ieme de millimètre près par les techniciens

de l’atelier de mécanique où le rotor a été réalisé. Le nombre de spires a été compté après

avoir scié et ensuite photographié une section de bobine d’un stator identique à celui

utilisé.

Deux photographies du rotor réalisé sont données sur la figure IV.2. Tel qu’on peut le

voir sur ces dernières, les couronnes de court-circuit dont le rotor original est pourvu

sont coupées. Par conséquent, les barres en aluminium qui se distinguent en clair sont

en circuit ouvert. Ces dernières sont inclinées de 13◦, valeur assez proche des 10◦ trouvés

(figure II.18) mais qui rend la réalisation possible18.

17Nous avons gardé le bobinage initial bien que le raccourcissement optimal trouvé au chapitre II est

de 8

9
. Ce choix est motivé par la volonté d’accentuer l’importance des ondulations de couple que nous
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(a) Le stator (b) Le rotor

Figure IV.1 – Photographies de la machine asynchrone initiale

Caractéristiques Valeurs

Puissance utile 3 kW

Nombre de phases 3

Fréquence d’alimentation 50 Hz

Type d’enroulement Concentrique

Angle d’inclinaison des barres rotoriques 13◦

Nombre de conducteurs en série par phase 29

Tension d’alimentation 400 V

Courant nominal absorbé 6.3 A

Vitesse nominale 1400 tr/min

Facteur de puissance 0.83

Table IV.1 – Caractéristiques nominales du moteur asynchrone initial

Figure IV.2 – Photographies du rotor réalisé

allons tenter de réduire dans la suite.
18En effet, si l’on adoptait l’inclinaison optimale qui est de 10◦, on couperait forcément au travers des

barres d’aluminium, engendrant ainsi une anisotropie magnétique suivant l’ axe z de la machine, ce qui

compromettrait l’invariance du problème suivant l’axe z.98
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Symbole Quantité Valeur

R Rayon du rotor 45mm

e1 Longueur d’entrefer 0.26 ± 0.01mm

e2 Profondeur de saillance 10mm

L Longueur active 155mm

β Angle d’ouverture de saillance 45◦

δ Angle d’inclinaison 13◦

Table IV.2 – Paramètres géométriques du rotor réalisé

IV.3 Mesure des inductances

IV.3.1 Modèle avec prise en compte des encoches rotoriques

La figure IV.3 montre la vue de face du rotor réalisé. Le rotor possède des barres d’alumi-

nium qu’il est possible de modéliser par la MFB. En supposant que les barres rotoriques

ne sont pas liées les unes aux autres en dépit des défauts éventuels dus à une mauvaise

isolation des tôles, nous pouvons assimiler leur comportement à celui de l’air. De plus,

les couches de fer qui séparent les barres de l’entrefer sont très fines, ce qui fait qu’elles

saturent même à bas niveau de courant et nous supposons qu’elles se comportent ainsi

comme de l’air.

Ainsi, une fonction d’entrefer supplémentaire traduisant l’effet des barres que nous qua-

lifierons désormais d’encoches rotoriques peut être construite de la même façon que pour

les encoches statoriques (Figure IV.4), tel que c’est présenté au chapitre II. Cette fonction

est accrochée au rotor donc variable en fonction de θ, pour θ = 0 elle s’écrit

Ere (α) =

{
π
2
Rrotα si 0 ≤ Rrotα ≤ hr0

π
2
Rrotα+ γ (Rrotα− hr0) si hr0 ≤ Rrotα ≤ br0

2

(IV.1)

avec :

γ =
π

2
− arctan

(
hr1

(br1−br0)
2

)
(IV.2)

La fonction d’entrefer totale est alors (cf. paragraphe II.3.2) :

E (α− θ) = Er (α− θ) + Ere (α− θ) + Es (α) (IV.3)

99



Chapitre IV. Étude expérimentale

Figure IV.3 – Coupe transversale du rotor réalisé

x = Rrotα
e1

hr0

hr1

γr

br0

2

br1

2

Figure IV.4 – Tracé des lignes de champ dans la moitié d’une encoche rotorique

Les paramètres de l’encoche rotorique sont donnés dans la table IV.3. La fonction d’en-

trefer liée aux encoches rotoriques et la fonction d’entrefer totale résultante sont tracées

sur la figure IV.5.

Les figures IV.6, IV.7 et IV.8 montrent respectivement l’inductance propre, l’inductance

mutuelle et le couple électromagnétique ainsi que leurs distributions en séries de Fourier.
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Symbole Valeur

hr0 0.9mm

hr1 0.4mm

br0 2.5mm

br1 4.3mm

Table IV.3 – Dimensions d’une encoche rotorique
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(b) Fonction d’entrefer totale résultante

Figure IV.5 – Fonction d’entrefer avec prise en compte des encoches rotoriques

Ces résultats permettent de comparer le cas où on ne prend pas en compte les encoches

rotoriques et le cas où on les prend en compte. On remarque un écart important entre les

deux cas surtout sur les inductances propres. On enregistre une diminution de 20% du

couple moyen. Notons aussi qu’à cause de l’inclinaison de 13◦ imposée, les harmoniques

de couple dus à l’encochage statorique (rang 18 et 36) subsistent et on remarque qu’ils

sont plus importants lorsque les encoches rotoriques sont prises en compte (rang 36).
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(b) Coefficients de séries de Fourier (Modules)

Figure IV.6 – Inductance propre calculée avec et sans prise en compte des encoches rotoriques
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(b) Coefficients de séries de Fourier (Modules)

Figure IV.7 – Inductance mutuelle calculée avec et sans prise en compte des encoches roto-

riques
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Figure IV.8 – Couple électromagnétique calculé avec et sans prise en compte des encoches

rotoriques

IV.3.2 Protocole expérimental pour la mesure des inductances

Les inductances sont mesurées par des essais à rotor bloqué. Pour une position θm donnée,

une phase statorique est alimentée par un échelon de tension de faible amplitude (4V ) afin

d’éviter la saturation magnétique (Figure IV.9). Les mesures sont faites pour θm ∈ [0, 45◦]

avec un pas de 1◦. Les inductances propre et mutuelle sont calculées comme suit :

La =
ψa∞

ia∞
=

t∞∫
0

(va (t) −Rsia (t)) dt

ia∞
(IV.4)

Mab =
ψab∞

ia∞
=

t∞∫
0

vb (t) dt

ia∞
(IV.5)

où ψa∞ et ψab∞ sont, respectivement, le flux en régime permanent à travers la phase a et

le flux induit par la phase a dans la phase b. ia∞ est le courant en régime permanent et

t∞ est la durée de l’échelon de tension appliqué aux bornes de la phase a.
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Phase bPhase c

Phase a
va

ia

θm

vb

Figure IV.9 – Schéma de mesure des inductances

La figure IV.10 montre l’échelon de tension appliqué, le courant dans la phase a et la

tension induite dans la phase b ainsi que les flux ψa et ψab calculés avec (IV.4) et (IV.5)

par intégration numérique. La résistance Rs est calculée à chaque relevé pour une position

donnée du rotor :

Rs =
va

ia∞

Notons que l’adaptation au 100ieme près de la valeur de Rs est nécessaire pour faire

converger le flux ψa vers un régime permanent stable avec le processus d’intégration.

IV.3.3 Comparaison avec les calculs

La figure IV.11 montre les inductances propres et mutuelles mesurées comparées à celles

calculées avec la MFB prenant en compte les encoches rotoriques. Pour se rapprocher des

résultats expérimentaux, la valeur de l’entrefer a dû être changée vu que l’incertitude sur

sa mesure est de 0.01mm. Ainsi, 0.27mm est la valeur qui correspond le mieux. Les tables

IV.4 et IV.5 donnent les valeurs des harmoniques prépondérants des inductances mesurées

d’une part et calculées d’autre part, on peut bien vérifier que le rapport L2

M2
= 2.54 tel

que c’est montré au chapitre II.
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Figure IV.10 – Relevés expérimentaux des tensions et du courant utilisés pour le calcul des

inductances
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Figure IV.11 – Relevés expérimentaux des inductances comparés aux calculs par MFB avec

prise en compte des encoches rotoriques, e1 = 0.27 mm 105
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Rang d’harmonique Mesure Calcul

0 0.1036 0.1075

2 0.0255 0.0225

4 0.0020 0.0012

6 −0.0028 −0.0039

Table IV.4 – Valeurs des premiers harmoniques de l’inductance propre

Rang d’harmonique Mesure Calcul

0 −0.0432 −0.0410

2 0.0647 0.0537

4 −0.0017 −0.0012

Table IV.5 – Valeurs des premiers harmoniques de l’inductance mutuelle

IV.3.4 Effets de la saturation magnétique

Afin de connâıtre la plage de fonctionnement linéaire (machine non saturée) se conformant

ainsi au cadre de nos hypothèses de modélisation, les inductances Ld et Lq sont mesurées,

et ce, en faisant varier l’amplitude de l’échelon de tension appliqué à la machine selon le

schéma représenté sur la figure IV.12. Le rotor est positionné suivant l’axe magnétique de

la phase a pour la mesure de Ld et en quadrature avec la phase a pour la mesure de Lq.

Les deux inductances s’obtiennent comme suit :

Ld =
ψd∞

id∞
=

t∞∫
0

(vd (t) −Rsid (t)) dt

id∞
(IV.6)

Lq =
ψq∞

iq∞
=

t∞∫
0

(vq (t) −Rsiq (t)) dt

iq∞
(IV.7)

La figure IV.13 montre les résultats obtenus qui nous informent que l’intervalle de fonc-

tionnement linéaire où l’inductance Ld -qui est plus sensible à la saturation magnétique

que Lq- varie peu correspond à ia∞ ∈ [1.5A, 4A]. En dehors de cet intervalle, pour

ia∞ < 1.5A l’inductance croit avec le courant à cause de la faible pente de la courbe de

première aimantation du matériau ferromagnétique dans la zone à faible champ [62], et

pour ia∞ > 4A la machine entre dans un état de saturation croissante donc Ld diminue.
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Figure IV.12 – Schéma de mesure des inductances Ld et Lq
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Figure IV.13 – Inductances Ld et Lq en fonction du courant efficace

Dans la suite, pour la mesure du couple électromagnétique, nous travaillerons alors dans

l’intervalle [1.5A, 4A] afin de rester dans le cadre de nos hypothèses.
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IV.4 Commande vectorielle de la MSR

Dans cette section nous présentons les résultats obtenus lors des essais en commande

vectorielle avec et sans la régulation de vitesse. Nous commençons d’abord par présenter

la méthode utilisée pour l’estimation du couple électromagnétique avant de passer aux

résultats obtenus en commande vectorielle avec et sans compensation des ondulations de

couple par injection de courants harmoniques.

IV.4.1 Description du banc expérimental

Une photographie du banc expérimental est donnée sur la figure IV.14. La MSR est couplée

mécaniquement à une machine à courant continu qui débite son courant dans une charge

résistive. Elle permet d’appliquer un couple résistant sur l’arbre. La MSR est alimentée

par un ensemble redresseur-onduleur de chez Semikron. L’onduleur est composé de 3 bras

de pont constitués chacun de deux IGBT (1200V, 40A) et de deux diodes. Les IGBT sont

associés à des modules de commande gérant les temps morts et la protection contre les

courts-circuits. Les signaux de commande des IGBT sont issus de la carte DS1102. Cette

carte, commercialisée par la société dSPACE, est constituée d’un DSP (Digital Signal

Processor) et de plusieurs convertisseurs analogique-numérique et numérique-analogique.

L’onduleur est commandé en MLI centrée à une fréquence de 10 kHz. Pour assurer le

contrôle vectoriel, la machine est associée à un capteur de position et à deux capteurs de

courant. Le capteur de position est un codeur incrémental ayant une résolution de 1024

points par tour. Les signaux issus du codeur sont envoyés directement sur la carte DSP qui

possède une interface pour codeur incrémental. La vitesse de rotation est obtenue après

dérivation et filtrage numériques de la position. Les courants statoriques sont mesurés à

l’aide de deux sondes à effet Hall. Les signaux sont ensuite mis en formes et envoyés sur

les convertisseurs analogiques-numériques de 16 bits intégrés à la carte DS1102. Les codes

de calcul sont écrits en langage C, une fois compilés ils sont chargés dans la DS1102 pour

l’exécution en temps réel.
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Figure IV.14 – Photographie du banc expérimental

IV.4.2 Estimation du couple électromagnétique

La puissance électromagnétique transmise à la machine étant la somme des produits des

forces électromotrices (ei, i est l’indice de la phase i) aux bornes des trois phases de la

machine et les courants ii les traversant, le couple électromagnétique peut être estimé tel

que :

Γem (t) =

∑
i=a;b;c

ei (t) ii (t)

Ω
(IV.8)

avec ei (t) étant elle même estimée :

ei (t) = v∗i (t) −Rsii (t) (IV.9)

où v∗i est la tension de référence de la phase i, imposée par les régulateurs aux bornes de

l’ensemble onduleur-machine. Notons que le fait d’utiliser les tensions de référence et non

pas les tensions réelles permet, outre la nécessité de leur filtrage, d’éviter la mesure des

tensions réelles qui nécessite trois sondes de tensions et autant d’entrées analogiques sur

la carte dSPACE.

De (IV.9) ressort la difficulté d’estimer le couple électromagnétique à basse vitesse. En

effet, à basse vitesse la chute de tension causée par le temps mort de protection de la
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commande rapprochée des IGBT, qui dépend du signe du courant, devient non négligeable

devant la tension appliquée à la machine. La tension réelle appliquée aux bornes d’une

phase de la machine durant une période MLI est :

vi = v∗i − ∆v (IV.10)

avec [63] :

∆v = −
tmVdc

TMLI

× sgn(i) (IV.11)

où tm est le temps mort, TMLI est la période de modulation (TMLI = 100µs) et Vdc est la

tension du bus continu qui est de 510V . Le temps mort mesuré est de 3.8µs, ce qui cause

une chute de tension ∆v = ±19.38 V.

Par conséquent, on fait une erreur sur l’estimation du couple tant que ∆v n’est pas

négligeable devant v∗i , c’est-à-dire à basse vitesse

La figure IV.15 montre une comparaison, pour trois vitesses différentes19 : 500 tr/min,

1000 tr/min et 1500 tr/min, entre l’estimation du couple électromagnétique moyen par

le bilan de puissance et son estimation avec (IV.8). Cette figure montre que plus la vi-

tesse augmente plus les résultats des deux méthodes d’estimation cöıncident. A partir de

1200 tr/min, les deux courbes restent superposées. On peut conclure alors, qu’afin d’esti-

mer correctement le couple on est contraint d’entrâıner la machine à vitesse relativement

élevée.

Le bilan de puissance est effectué en mesurant les valeurs efficaces de la tension aux

bornes d’une phase et du courant absorbé. En négligeant les pertes dans le fer et les

pertes mécaniques, la puissance électromagnétique moyenne est obtenue par :

Pem = 3VeffIeff cosφ− 3RsI
2
eff (IV.12)

et le couple électromagnétique moyen est obtenu en divisant Pem par la vitesse de référence.

La figure IV.16a montre le couple électromagnétique estimé pour id = iq = 2 A et Ω = 1250

tr/min, comparé à celui calculé par la MFB. Elle montre que les deux courbes sont proches,

c’est également le cas pour les modules de leurs séries de Fourier (Figure IV.16a). En effet,

les valeurs moyennes et les harmoniques de rang 6 des deux courbes sont quasi similaires,

les harmoniques de rang 18 et 36 sont en revanche sous-estimés.

19L’essai est fait en commande en vitesse à id constant, les différents points de mesure correspondent

aux différentes valeurs de iq.
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Figure IV.15 – Résultats comparatifs de deux méthodes d’estimation du couple moyen à dif-

férentes vitesses. id = 2.5 A, iq ∈ [1 A, 6 A]
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Figure IV.16 – Couple électromagnétique estimé à Ω = 1250 tr/min

IV.4.2.1 Sensibilité du couple moyen à une erreur de calage de l’axe d

L’axe d du rotor est repéré tout au début des essais en commande vectorielle. Pour ce

faire, on injecte un échelon de tension aux bornes de la phase a alors que le rotor est libre

de tourner. Une fois l’échelon appliqué, le rotor vient s’aligner suivant l’axe magnétique

de la phase alimentée (la phase a en l’occurrence). Un rapporteur est ensuite vissé en bout

d’arbre du moteur afin de repérer sa position lors des différents essais effectués (la mesure

des inductances par exemple).

La figure IV.17 montre l’évolution de la valeur moyenne du couple électromagnétique en

fonction de θ0, ce dernier étant l’écart (angle mécanique) entre l’axe d identifié comme

précédemment et l’angle initial de l’autopilotage. Elle montre que le maximum se trouve

à θ0 = 6◦. Cet essai est effectué à id = iq = 2A (commande vectorielle), en théorie le

maximum de couple devrait être à θ0 = 0◦. Autre que la diminution du couple moyen, ce

décalage est très gênant lors de l’injection de courants harmoniques (que nous présenterons

plus loin). En effet, si on veut injecter l’harmonique 6 par exemple dans les boucles de

courant, les courants réels imposés à la machine sont déphasés de 12θ0 :

i6 sin (6θ) = i6 sin (6 (θ − 2θ0)) = i6 sin (6θ − 12θ0) (IV.13)

ce qui fait qu’au lieu de réduire l’ondulation du couple, on l’augmente (constatation ex-

périmentale).
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Ainsi, le nouvel axe d correspond à θ0 = 6◦, angle avec lequel on a fait tous nos essais.
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Figure IV.17 – Couple moyen en fonction de l’angle de calage initial

IV.4.3 Commande vectorielle sans compensation des ondula-

tions de couple

Le principe de la commande vectorielle classique en courant et/ou en vitesse est pré-

senté au chapitre précédent. Les paramètres des régulateurs des courants et de la vitesse,

déterminés expérimentalement, sont donnés dans la table IV.6.

Kpd Kid Kpq Kiq Kpv Kiv

50 5 50 5 1.03 0.01

Table IV.6 – Coefficients des régulateurs

IV.4.3.1 Commande en courant

La figure IV.18 montre les résultats d’un essai en échelon sur la boucle de courant d’axe

d (i∗d = 2A et i∗q = 0A) alors que le rotor est bloqué. Elle montre que le courant id est

bien régulé sans erreur statique alors qu’on observe une perturbation sur la boucle de

courant d’axe q. Ce phénomène peut être expliqué par l’existence éventuelle de courants

qui circulent dans le rotor pendant le régime transitoire du courant id. Ces courants ont

en effet une possibilité de circuler en dépit de l’inexistence d’anneaux de court-circuit, ils
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peuvent se refermer à travers les tôles mal isolées. Ce phénomène est d’ailleurs accentué

par l’inclinaison des barres rotoriques [64].

La figure IV.19 montre le courant iq régulé autour de sa référence sans erreur statique

(i∗q = 2A et i∗d = 0A), le rotor étant bloqué. On observe également un léger couplage avec

la boucle d’axe d, il est néanmoins moins important que dans le cas précédent.

Sur la figure IV.20 sont tracés les courants id et iq lorsque i∗d = i∗q = 2A ∀ t ∈ [−0.1 s, 0 s]

et lorsqu’un échelon de 4A sur la boucle d’axe q est appliqué pour ∀ t ∈ [0 s, 4 s]. La

machine étant en accélération, on peut voir sur cette figure l’effet des forces électromotrices

de rotation sur les courants. Ce dernier crôıt avec la vitesse bien que les courants soient

régulés à leurs références.
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Figure IV.18 – Essai en échelon sur la boucle d’axe d, i∗d = 2 A et i∗q = 0 A
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Figure IV.19 – Essai en échelon sur la boucle d’axe q, i∗q = 2 A et i∗d = 0 A
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IV.4.3.2 Caractéristique couple-courant à id = iq

En faisant un bilan de puissance tel que c’est expliqué à la section IV.4.2, le couple

électromagnétique est tracé sur la figure IV.21 en fonction de la valeur efficace du courant

de phase à id = iq. Le couple développé par la MSR pour un courant de 6, 5 A (Le courant

nominal de la machine asynchrone initiale est de 6.3 A) est de 17, 7 N.m ; le couple nominal

de la machine asynchrone initiale est de 20, 46 N.m, on enregistre alors une diminution de

13, 4%. Notons que les pertes dans le fer et les pertes mécaniques ne sont pas prises en

compte dans notre essai ; le couple est alors surestimé.
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Figure IV.21 – Couple en fonction du courant efficace à id = iq

IV.4.3.3 Commande en vitesse

Les résultats d’une inversion de vitesse (de −50 rad/s à 50 rad/s) à vide sont donnés sur

la figure IV.22. La phase d’inversion dure 0.65 s pendant laquelle le courant iq entre en

limitation. La vitesse est bien régulée comme on peut le voir, et on n’observe aucune

oscillation en régime permanent.
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Figure IV.22 – Résultats de régulation avec inversion de vitesse de −50 rad/s à 50 rad/s
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La figure IV.23 donne la vitesse et les courants id et iq lors de l’application d’un échelon

de couple résistant de 3N.m. A l’instant de l’application de cet échelon, la vitesse chute

avant de regagner sa référence au bout de 0.2 s, la fonction rejet de perturbation est bien

assurée par le régulateur de vitesse.

On peut observer l’effet des ondulations de couple, pour une consigne de vitesse de Ω∗ =

5, 24 rad/s, sur figure IV.24 lors de l’application d’un échelon de couple résistant d’environ

4, 5 N.m à t = 0. On observe que plus on charge la machine plus les ondulations de vitesse

deviennent perceptibles tel que c’est montré par les simulations présentées au chapitre III

(figure III.13). Ces ondulations sont essentiellement en 6θ comme on peut le voir sur la

figure IV.25.

−0.3 −0.2 −0.1 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7
40

42

44

46

48

50

52

Temps [s]

Ω
 [

ra
d

/s
]

 

 

Ω*

Ω

(a) Vitesse mécanique
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Figure IV.23 – Échelon de couple résistant, (Ω∗ = 52.36 rad/s)

IV.5 Compensation des ondulations de couple

IV.5.1 Limite de l’étude

Comme c’est montré au chapitre précédent, les ondulations de couple peuvent être com-

pensées par injection de courants prédeterminés. Nous avons également montré que la

limitation de la bande passante des régulateurs des courants id et iq constitue un obstacle

à la poursuite de trajectoires rapidement variables. Vu que nous sommes contraints de

travailler à vitesse élevée afin d’estimer correctement le couple électromagnétique, nous

n’avons pas la possibilité d’imposer les formes optimales des courants prédeterminés (seule-

ment l’harmonique de rang 6). Par ailleurs, notons que nous n’avons pas pu obtenir des
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Figure IV.24 – Régulation à basse vitesse (Ω∗ = 5.24 rad/s)
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Figure IV.25 – Vitesse en fonction de la position mécanique (Ω∗ = 5.24 rad/s)

résultats probants concernant la compensation des ondulations de couple à l’aide de l’es-

timateur du couple résistant (problème de divergence de l’estimateur).

IV.5.2 Bande passante des régulateurs de courant

Afin d’appuyer les propos tenus ci-dessus, nous avons d’abord procédé à la mesure de

la bande passante des régulateurs de courant (Figure IV.26). Un signal sinusöıdal est

superposé à une référence constante et injecté dans chacune des boucles de régulation, le
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rotor étant bloqué et ce, pour chaque boucle de courant indépendamment.

2A

idvdv∗

d

i∗dq = 2 + 0.5 sin (ωt)

Filtre

Gdq

1+τdqs
Gond

1+τps
Kpdqs+Kidq

s

Figure IV.26 – Schéma synoptique du procédé de mesure de la bande passante des régulateurs

Les figures IV.27 et IV.29 montrent les modules et les phases des boucles de régulation

des courants en fonction de la fréquence du signal d’entrée. On peut y observer que si l’on

veut faire suivre aux régulateurs une consigne variable sans déphasage, la fréquence de

cette consigne ne doit pas dépasser 50Hz. Les relevés des figures IV.28 et IV.30 donnent

respectivement les courants id et iq ainsi que leurs références pour deux fréquences : 10

Hz et 250 Hz. Ils illustrent bien les propos tenus ci-dessus.
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Figure IV.27 – Relevé expérimental du diagramme de Bode de la boucle de courant d’axe d
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Figure IV.28 – Relevé expérimental du courant id et sa référence pour deux fréquences
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Figure IV.29 – Relevé expérimental du diagramme de Bode de la boucle de courant d’axe q
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Figure IV.30 – Relevé expérimental du courant iq et sa référence pour deux fréquences
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IV.5.3 Compensation des ondulations de couple par injection

de l’harmonique de courant de rang 6

IV.5.3.1 Commande en courant

En commande en courant à i∗d = i∗q, le courant optimal qu’il faut injecter dans les deux

boucles de courant, comme c’est montré au chapitre précédent, est :

i∗ (θ) =

√
Γ∗

A (θ) +B (θ) + C (θ)
(IV.14)

avec :

A (θ) =
1

2
pLddγ (θ) ; B (θ) =

1

2
pLqqγ (θ) ; C (θ) = pLdqγ (θ)

Le calcul de i∗, pour un couple de référence Γ∗ = 2N.m, avec les inductances calculées

en tenant compte des encoches rotoriques (Figures IV.6 et IV.7) et de l’inclinaison de 13◦

donne le résultat tracé sur la figure IV.31

La figure IV.32 donne les résultats de simulation lors de l’injection du courant optimal

(IV.14) pour un couple de référence de 2 N.m, la vitesse étant stabilisée à 4 rad/s. Cette

dernière étant basse, on peut observer sur cette figure que les courants suivent bien leur

référence et que l’ondulation de couple est sensiblement réduite comparativement au cas

où les courants id et iq sont constants.
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Figure IV.31 – Courant optimal éliminant les ondulation de couple avec i∗d = i∗q
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Figure IV.32 – Résultats de simulation de la commande en courant avec et sans compensation,

Ω = 4 rad/s

L’injection du courant optimal avec tous ses harmoniques ne pouvant se faire à cause

des bandes passantes étroites des régulateurs de courant, nous avons fait des essais de

compensation en injectant seulement l’harmonique de courant de rang 6 :

i∗ = M + i6 sin (6θ) (IV.15)

M = 2.44A pour Γ∗ = 2N.m. Nous avons injecté le terme en sinus car il est largement

prépondérant par rapport au terme en cosinus tel que le montre la table IV.7.

Rang cos sin

6 −0.0328 −0.1300

12 0.0167 −0.0132

18 0.1036 −0.0922

24 −0.0088 −0.0074

30 0.0035 0.0002

36 −0.0790 −0.0386

Table IV.7 – Valeurs des harmoniques prépondérants du courant optimal

Le résultat de cet essai est donné sur la figure IV.33. Cette figure nous montre qu’il y

a bien atténuation de l’harmonique de couple de rang 6 bien que l’asservissement du
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courant de référence ne soit pas parfait (Figure IV.34). Par contre, l’harmonique de rang

12 augmente.
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Figure IV.33 – Injection de l’harmonique de courant de rang 6, résultat expérimental
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Figure IV.34 – Courants id et iq injectés et leurs références

Afin d’appuyer ce résultat, nous avons fait un balayage sur l’amplitude de l’harmonique 6

de courant tel que ∀ i∗6 ∈ [−0.2A, 0.05A] et nous avons mené la même étude en simulation.
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Le résultat obtenu est donné sur la figure IV.35 où on peut observer la même tendance

des deux courbes issues, l’une du calcul, et l’autre de l’expérimentation.
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Figure IV.35 – Evolution de l’harmonique 6 du couple en fonction de l’harmonique 6 du cou-

rant i∗ = i∗d = i∗q

IV.5.3.2 Commande en vitesse

Nous avons vu au chapitre III qu’en commande en vitesse à flux constant, le courant i∗q
qui annule les ondulations de couple se détermine par la résolution de l’équation suivante :

B (θ) i2q + C (θ) i∗diq + A (θ) i∗
2

d − Γ∗ = 0 (IV.16)

Pour un couple de référence Γ∗ = 4 N.m, le courant i∗q est tracé sur la figure IV.36 et les

coefficients de sa série de Fourier sont donnés dans la table IV.8.
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Figure IV.36 – Courant i∗q qui annule

les ondulations de

couple pour Γ∗ = 4

N.m, i∗d = 2 A

Rang cos sin

6 −0.2043 −1.4033

12 0.4412 0.0363

18 0.6414 −1.7516

24 −0.6080 0.0152

30 0.2453 −0.1175

36 −0.8282 −0.3624

Table IV.8 – Valeurs des harmoniques

prépondérants du courant

i∗q optimal

Comme pour la commande en courant, nous avons limité notre étude à l’injection de

l’harmonique 6 de courant (figure IV.37) ; le but ici est de montrer expérimentalement

qu’il existe une valeur de l’harmonique 6 de courant qui réduit l’harmonique 6 de vitesse

et qui se rapproche de sa valeur théorique. Un balayage sur l’amplitude de l’harmonique 6

de iq tel que ∀ i∗6 ∈ [−2, 5A, 0.5A] est effectué et le résultat de l’évolution de l’harmonique

6 de vitesse en fonction de celui du courant est tracé sur la figure IV.38. On observe que

Ω6 possède un minimum qui correspond à i∗6 = −1 A. La vitesse correspondant à cette

valeur comparée à celle où l’on ne fait pas de compensation est tracée sur la figure IV.39.

On observe que l’harmonique 6 de vitesse est sensiblement atténué. Notons que le niveau

de charge (du courant i∗q) lors de cet essai est assez élevé ; ce qui nous fait sortir de la zone

de validité de notre modèle.
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courant i∗q (Ω∗ = 2, 09 rad/s)
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Figure IV.39 – Vitesse avec et sans compensation (Ω∗ = 2, 09 rad/s)
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Chapitre IV. Étude expérimentale

IV.6 Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre les résultats des essais expérimentaux effectués sur

un prototype de MSR à pans coupés que nous avons réalisé. Commençant par la mesure

des inductances, une modification du modèle des fonctions de bobinage a été nécessaire

afin d’inclure l’effet des barres rotoriques que nous avons dû garder, ces dernières étant

moulées sur le rotor initial. Nous avons ensuite présenté les résultats de la commande

vectorielle en courant et en vitesse.

La compensation des ondulations de couple est faite en se limitant à l’injection de l’har-

monique de courant de rang 6 seulement. Nous avons montré que l’harmonique de couple

de rang 6 est sensiblement atténué en dépit de l’imperfection de la poursuite de trajectoire

de référence par les boucles de régulation des courant id et iq. Un balayage sur l’amplitude

de l’harmonique de courant injecté a confirmé que sa valeur théorique optimale cöıncide

avec la valeur expérimentale. La même démarche a été entreprise pour la compensation

des ondulations lors de la commande en vitesse, nous avons montré qu’il existe également

un optimum qui est proche de l’optimum théorique.

En résumé, nous avons montré dans ce chapitre qu’il est possible de réduire les ondu-

lations de couple par une alimentation adéquate pourvu que l’on dispose d’un modèle

de connaissance de la machine prenant en compte les harmoniques d’espace. Le modèle

simple que nous avons développé au chapitre II, nécessitant un temps de calcul raison-

nable, nous a permis de calculer les courants optimaux tel que c’est montré au chapitre

III. Il est cependant indispensable de disposer de régulateurs ayant une plus large bande

passante que de simples régulateurs proportionnel-intégral que nous avons utilisés. Ceci

présente une perspective de travail sur ce sujet à côté de l’amélioration du modèle MFB

incluant la saturation magnétique.
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CONCLUSION GÉNÉRALE

Dans ce mémoire, nous avons rapporté nos travaux sur la réduction des ondulations

de couple dans la machine synchro-réluctante à pans coupés. L’objectif étant d’agir à

la fois sur la structure de la machine et sur son alimentation, l’étude est ainsi focalisée

sur l’établissement d’un modèle qui prend en compte les harmoniques d’espace et de

géométrie, et par conséquent des ondulations prépondérantes du couple électromagnétique.

Ce modèle se devait d’être suffisamment précis mais surtout simple, et cela en vue de

faciliter l’optimisation paramétrique de la machine et son insertion aisée dans la simulation

de l’ensemble - machine, convertisseur, commande - .

Nous avons tout d’abord brièvement analysé puis synthétisé les différentes méthodes de

réduction des ondulations de couple dans les machines électriques en général, et dans

la machines synchrone à aimants permanents en particulier. Un intérêt particulier a été

porté sur cette dernière car la plupart des travaux existant au sujet des ondulations de

couple portent sur cette machine. Une classification des différentes méthodes en deux

approches est effectuée afin de construire le fil conducteur de ce mémoire. Ces deux ap-

proches consistent, pour l’une à optimiser la structure de la machine, et pour l’autre à lui

imposer des courants adéquats ; l’objectif étant dans les deux cas de réduire au maximum

les ondulations de couple sans trop altérer les performances de la machine. Dans les deux

cas, un modèle mettant en évidence les ondulations de couple est nécessaire.
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Conclusion générale

Nous avons ensuite proposé un modèle qui prend en compte les harmoniques d’espace et

de géométrie, il est basé sur l’approche par les fonctions de bobinage ; cela a fait l’objet du

deuxième chapitre. Ce modèle consiste, une fois les fonctions de bobinage des enroulements

et la fonction d’entrefer définis, à calculer les inductances de la machine par une simple

intégration numérique, et cela pour chaque position du rotor dans un référentiel lié au

stator. Le couple électromagnétique est ensuite dérivé de l’expression de la coénergie.

Le modèle nous a permis ensuite de faire une étude de sensibilité du couple de la machine

aux variations des paramètres géométriques : angle d’ouverture de saillance, profondeur de

saillance, angle d’inclinaison du rotor et raccourcissement du bobinage. En imposant une

alimentation sinusöıdale, une structure à quatre pôles, optimale au sens du maximum de

couple moyen et minimum d’ondulations de couple, est définie. La saturation magnétique

est traitée à l’aide du calcul de champ par éléments finis, ce calcul a confirmé les résultats

trouvés avec notre modèle.

Au troisième chapitre, nous avons abordé la commande de la machine synchro-réluctante

avec harmoniques d’espace. A nouveau, le modèle élaboré a permis la simulation de l’en-

semble - machine, onduleur- et sa commande sans difficulté particulière ; les temps de

simulations étant largement raisonnables. Ensuite, deux méthodes de réduction des ondu-

lations de couple par injection de courants adéquats ont été proposées et mises en oeuvre.

La première, se basant sur le modèle élaboré, consiste à rechercher les courants qui assurent

un couple constant tout en optimisant un critère choisi ; l’aspect général de la méthode

est détaillé dans l’annexe A. Quant à la deuxième, elle consiste à générer un courant com-

pensatoire des ondulations de couple à l’aide d’un estimateur du couple résistant, à cette

fin un estimateur basé sur le modèle mécanique et un régulateur proportionnel-intégral

est utilisé. Les deux méthodes ont donné des résultats probants tant que la machine fonc-

tionne à vitesse relativement basse. En revanche, nous avons montré la difficulté de réduire

les ondulations de couple à vitesse élevée, et cela à cause de la difficulté de régulation des

courants harmoniques aux fréquences élevées. Une solution proposée, permettant de re-

pousser cette limite, consiste à utiliser des régulateurs à hystérésis et cela au prix d’une

fréquence de commutation variable.

Un banc d’essai comportant un prototype de machine que nous avons réalisé a été mis

en oeuvre afin de valider notre étude. Nous avons rapporté dans le quatrième chapitre

les résultats des essais de validation du modèle et de mise en oeuvre des algorithmes de

réduction des ondulations de couple. Ne disposant pas de capteur de mesure du couple,

afin de l’estimer correctement nous avons été contraints de travailler à vitesse relativement

élevée, ce qui est restrictif concernant l’injection d’harmoniques de courant. Nous nous

sommes alors limités à l’injection de l’harmonique de courant de rang 6 seulement. Nous

avons cependant montré que la valeur de ce dernier qui minimise l’harmonique 6 du couple

correspond à sa valeur théorique, cette étude est faite dans les cas d’une commande en

courant et d’une commande en vitesse. Par ailleurs, nous n’avons pas pu obtenir des
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résultats expérimentaux concernant la compensation des ondulations de couple à l’aide

de l’estimateur du couple résistant.

Dans la continuité naturelle de notre travail, il est souhaitable d’étendre le modèle proposé

en tentant d’y introduire la saturation magnétique, phénomène sensiblement présent dans

la machine étudiée. Aussi, il nous parâıt d’un intérêt capital de travailler sur de nouvelles

méthodes de régulation des courants, ou de mettre en oeuvre celles déjà existantes telle,

par exemple, celle proposée dans [20]. La mise en oeuvre de la méthode de compensation

à l’aide de l’estimation du couple résistant reste également une partie de ce travail qu’il

faut développer.

Concernant la machine synchro-réluctante elle même, les structures avec rotor à barrières

de flux ou axialement laminé, assistées ou pas par aimants permanents voire des écrans

supraconducteurs, présentent sans doute de meilleures performances que la structure à

pans coupés étudiée au prix, il est vrai, d’un surcoût de réalisation. Par ailleurs, l’aug-

mentation du nombre de phases de la machine à pans coupés permet d’utiliser d’autres

harmoniques de courant afin de créer davantage de couple. Pour exemple, on montre dans

[65] qu’une machine à 5 phases alimentée par un courant composé du fondamental et de

l’harmonique 3, permet de gagner 10% de couple par rapport au cas où la machine est

alimentée par le seul fondamental de courant, et cela pour les mêmes pertes Joule. Il va

sans dire que l’augmentation du nombre de phases permet d’éloigner les fréquences des

ondulations de couple.
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ANNEXE A

CALCUL DES COURANTS OPTIMAUX

PAR LES MULTIPLICATEURS DE

LAGRANGE

Un problème d’optimisation sous contraintes de type égalité est formulé dans le cas général

comme suit [66] :




min (f (X))
X

X =
[
x1 x2 ... xm

]t

sous les contraintes :

gj (X) = 0 , j = 1, 2, ...n

(A.1)

où :

f est la fonction coût.

Les gj sont des contraintes de type égalité.

Le lagrangien du système (A.1) est :

L (X,Λ) = f (X) +
n∑

j=1

λjgj (A.2)

où Λ =
[
λ1 λ2 ... λn

]t
est le vecteur des multiplicateurs de Lagrange. La résolution

du problème d’optimisation est transformée en celle du système d’équations non linéaires

135



Annexe A. Calcul des courants optimaux par les multiplicateurs de Lagrange

suivant : 



∂L(X,Λ)
∂x1

= 0
...

∂L(X,Λ)
∂xm

= 0

∂L(X,Λ)
∂λ1

= 0
...

∂L(X,Λ)
∂λn

= 0

(A.3)

Le problème de la recherche des courants qui annulent les ondulations de couple peut être

formulé comme ci-dessus. En effet, il s’agit d’égaler l’expression du couple électromagné-

tique au couple que l’on veut assigner à la machine, ce qui constitue une contrainte de

type égalité. La fonction coût peut être, entre autre, l’expression des pertes Joule ou du

facteur de puissance. C’est ce que nous proposons de faire dans ce qui suit.

A.1 Les pertes Joule comme fonction coût

La minimisation des pertes Joule sous la contrainte d’annulation des ondulations de couple

se formule comme suit :

{
f (id, iq) = Rs

(
i2d + i2q

)

g (id, iq) = Ai2d +Bi2q + Cidiq − Γ∗ = 0
(A.4)

où Rs est la résistance d’une phase statorique, les coefficients A, B et C, qui dépendent de

la position du rotor, sont définis dans le chapitre III. L’application de la méthode décrite

précédemment amène à résoudre le système d’équations non linéaires suivant :





2id + 2Aλid + λCiq = 0

2iq + 2Aλiq + λCid = 0

Ai2d +Bi2q + Cidiq − Γ∗ = 0

(A.5)

La résolution de (A.5) peut se faire numériquement par la méthode de Newton par

exemple, et ce, pour un couple de référence Γ∗ donné et pour chaque position.

D’autre part, comme présenté au chapitre I, le vecteur courant qui minimise les pertes

Joule est orthogonal à la tangente à la courbe isocouples. Cela permet également de trans-

former le problème d’optimisation en la résolution du système d’équations non linéaires

suivant :
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A.1. Les pertes Joule comme fonction coût

{
Ai2d +Bi2q + Cidiq − Γ∗ = 0

2 (A−B) idiq + C
(
i2q − i2d

)
= 0

(A.6)

Par ailleurs, sous l’hypothèse du premier harmonique d’espace, le rapport entre les pertes

Joule et le couple électromagnétique est :

Pj

Γem

=
Rs

(
i2d + i2q

)

p (Ld − Lq) idiq
(A.7)

Le minimum de pertes Joule est obtenu pour :

∂
(

Pj

Γem

)

∂
(

id
iq

) = 0 (A.8)

ce qui donne la relation id
iq

= 1. Cette relation peut être remplacée dans la contrainte

d’égalité de Γem et Γ∗ :

Ai2d +Bi2q + Cidiq − Γ∗ = 0 (A.9)

et l’on obtient ainsi l’expression du courant qui annule les ondulations de couple :

i∗ = i∗d = i∗q =

√
Γ∗

A+B + C
(A.10)

ce courant n’assure pas a priori le minimum de perte Joule puisque la relation entre id et

iq est tirée du modèle du premier harmonique d’espace. Nous le traitons ici uniquement

en vue d’une comparaison.

Les résultats obtenus par les trois méthodes présentées, pour un couple de référence Γ∗ = 6

N.m en utilisant les paramètres de la machine définie au chapitre III, sont donnés sur la

figure A.1. Les ondulations de couple sont annulées dans les trois cas. On peut observer

que le courant de phase ia est le même dans les trois cas. Ce résultat justifie le choix

adopté au chapitre III.
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Annexe A. Calcul des courants optimaux par les multiplicateurs de Lagrange
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Figure A.1 – Courant minimisant les pertes Joule pour Γ∗ = 6 N.m.

(1) : calculé en résolvant (A.5).

(2) : calculé en résolvant (A.6).

(3) : calculé avec (A.10).
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A.2. Le facteur de puissance comme fonction coût

A.2 Le facteur de puissance comme fonction coût

Nous traitons le cas du facteur de puissance dans le but de montrer que la méthode de

résolution présentée au début de cette annexe peut être utilisée quelle que soit le critère

qu’on veut optimiser pourvu que l’on ait son expression littérale en fonction des courants

id et iq.

En négligeant les différentes pertes dans la machine, le facteur de puissance est défini

comme étant le rapport entre la puissance mécanique convertie et la puissance apparente

[25] :

FP =
ΓemΩ

3VeffIeff

(A.11)

où Ieff est le courant efficace dans une phase statorique et Veff la tension efficace à ses

bornes.

Comme les chutes de tension dans les équations électriques sont négligées, la tension

efficace aux bornes d’une phase peut s’écrire :

Veff ≈ ωΨeff (A.12)

avec Ψeff s’écrivant en fonction de ses composantes d et q tel que :

Ψeff =

√
ψ2

d + ψ2
q

3
(A.13)

avec :

ψd = Ldid et ψq = Lqiq

et le courant efficace Ieff s’écrit :

Ieff =

√
i2d + i2q

3
(A.14)

Sous l’hypothèse du premier harmonique d’espace, le facteur de puissance s’écrit au final :

FP =
(Ld − Lq) idiq

p
√

(Ldid)
2 + (Lqiq)

2
√
i2d + i2q

(A.15)

il est maximal pour :
∂ (FP )

∂
(

id
iq

) = 0 (A.16)

ce qui donne la relation id
iq

=
√

Lq

Ld
. Si on remplace cette relation dans la contrainte d’égalité

de Γem et Γ∗ suivante :

Ai2d +Bi2q + Cidiq − Γ∗ = 0 (A.17)
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Annexe A. Calcul des courants optimaux par les multiplicateurs de Lagrange

Les courants i∗d et i∗q qui annulent les ondulations de couple s’obtiennent alors comme suit :





i∗q =

√√√√ Γ∗
(
ALd

Lq
+B + C

√
Ld

Lq

)

i∗d =

√
Lq

Ld

i∗q

(A.18)

Si on considère maintenant le modèle avec harmoniques d’espace et l’on garde la même

définition du facteur de puissance, nous avons les flux qui s’écrivent tels que :

ψd = Ldid + Ldqiq
ψq = Lqiq + Ldqid

(A.19)

et la tension efficace aux bornes d’une phase statorique est :

Veff = pΩψeff = pΩ

√
(Ldid + Ldqiq)

2 + (Lqiq + Ldqid)
2 (A.20)

Ainsi, nous définissons la nouvelle fonction coût du problème d’optimisation avec la

contrainte d’égalité du couple électromagnétique au couple de référence pour chaque po-

sition du rotor. Le problème se formule alors tel que :





f (id, iq) = FP =

(
Ai2d +Bi2q + Cidiq

)

p
√

(Ldid + Ldqiq)
2 + (Lqiq + Ldqid)

2
√
i2d + i2q

Sous la contrainte :

g (id, iq) = Ai2d +Bi2q + Cidiq − Γ∗ = 0

(A.21)

qui se résout comme décrit au début de cette annexe.

Les résultats obtenus par les deux méthodes présentées, pour un couple de référence Γ∗ = 6

N.m en utilisant les paramètres de la machine définie au chapitre III, sont donnés sur la

figure A.2. Ils montrent qu’il n’ y a pas un grand écart sur le courant de phase entre les

deux méthodes. Ceci est intéressant pour le calcul en temps réel des courants, qui est plus

facile avec la première méthode.
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A.2. Le facteur de puissance comme fonction coût
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Figure A.2 – Courant minimisant le facteur de puissance Γ∗ = 6 N.m.

(1) : calculé en résolvant (A.21).

(2) : calculé en résolvant (A.18).
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de couple pour assistance de direction automobile. Approches par la structure et par
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Résumé :

Ce travail porte sur la modélisation et la commande de la machine synchrone à réluctance variable, l’objectif étant de

réduire les ondulations de couple. La méthodologie adoptée consiste à agir à la fois sur la structure de la machine et sur ses

courants d’alimentation.

Un état de l’art des techniques de réduction des ondulations de couple dans les machines électriques est d’abord dressé. Un

modèle électromagnétique qui tient compte des harmoniques d’espace, basé sur l’approche par les fonctions de bobinage,

est ensuite élaboré dans le but de caractériser et de quantifier les ondulations de couple. La pertinence du modèle est faite à

travers la confrontation avec des résultats obtenus par calcul de champ par éléments finis. Ce modèle est alors utilisé pour

l’optimisation des paramètres géométriques de la machine. Il a conduit à la définition d’un prototype de machine optimisée

au sens du maximum de couple moyen et du minimum d’ondulations de couple.

La deuxième partie de ce travail porte sur la commande de la machine en vue de compenser les ondulations de couple.

Pour les simulations dynamiques de la machine pilotée par un onduleur de tension à commande vectorielle, le modèle

élaboré demandant des temps de calcul raisonnables est utilisé sans difficulté particulière. Deux méthodes de compensation

des ondulations de couple sont ensuite proposées. La première consiste à déterminer les courants qui produisent un couple

constant en optimisant un autre critère tel que les pertes Joule ou le facteur de puissance. Une méthode de calcul systématique

de ces courants est élaborée en utilisant les multiplicateurs de Lagrange. La deuxième méthode consiste à estimer en temps

réel le couple résistant, puis à injecter un courant supplémentaire dans la boucle de régulation du couple. Les simulations

numériques des deux méthodes ont donné des résultats probants.

La validation expérimentale des calculs est effectuée sur un prototype de machine que nous avons calculé et réalisé. Les

résultats des calculs, comparés aux mesures effectuées, sont satisfaisants.

Mots clés :

Machine synchrone, réluctance variable, harmoniques d’espace, ondulations de couple, fonctions de bobinage, commande

vectorielle, optimisation, couple résistants, estimateur.

Abstract :

This work deals with the modelling and control of synchronous reluctance machine in order to attenuate the torque ripple.

The adopted methodology concerns both the electromagnetic structure of the machine and its feeding currents waveshapes.

Firstly, a state of the art of torque ripple minimisation techniques in electrical machines is drawn up. Then, an electroma-

gnetic model, taking into account all the space harmonics, based on winding functions approach, is proposed in order to

compute the electromagnetic torque with its whole harmonic spectrum. The results of this model are compared with finite

elements analysis ones and a good agreement between them is obtained. A parametric analysis of the machine is then done

with the goal of maximizing the mean torque and minimizing the torque ripple. An optimal structure is then defined.

The second part of this work is interested in the control in order to compensate the torque ripple. For the dynamic simula-

tions of the vector controlled machine, the proposed model being low time consuming, is favourably and easily used. Two

methods for torque ripple compensation are then proposed. The first one consists to determine the feeding currents that

produce a constant torque by optimizing another criterion such as Joule losses or power factor. A systematic method of

calculation of these currents is developed using Lagrange’s multipliers. In the second method the load torque is tracked and

corrected by the injection of an additional current into the torque control loop. Numerical simulations of the two methods

give good results.

The experimental validation of the calculation is performed on a prototype machine that we have calculated and realized.

The results of the calculations are favourably compared to measurements.

Key words :

Synchronous machine, variable reluctance, space harmonics, torque ripple, winding functions, vector control, optimization,

load torque, estimator.
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