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Introduction 

La modélisation diphasée, proposée par Park pour 1' étude des machines synchrones en 
régimes permanents, est progressivement devenue un outil de travail très efficace pour l'étude 
de toutes les machines alternatives, tant en régimes stationnaires qu'en régimes transitoires. 
Cette modélisation qui simplifie énormément les équations régissant le fonctionnement des 
machines alternatives est aussi à 1 'origine de la commande vectorielle ou commande par 
orientation du champ. 

La commande vectorielle demeura longtemps théorique par manque de dispositifs permettant sa 
réalisation pratique, mais depuis l'avénement des convertisseurs statiques, elle a connu un 
grand essor et fut appliquée à différentes machines alternatives, synchrones et asynchrones 
/44/, /45/, /46/ .. avec de très bonnes performances. Cependant, les études sur son application 
aux machines à réluctance variable furent quasi inexistantes /42//43/ jusqu'à ces dernières 
années. 

En effet, la machine à réluctance variable (MRV) qui suscita de nombreuses études /2//26//34/ 
/36/ /37 / .. est pénalisée par son mauvais facteur de puissance, elle fut donc écartée des 
applications à vitesse variable, mais depuis peu de temps, elle connaît un regain d'intérêt dû à sa 
structure très simple et à sa capacité, dans le cas de la MRV à rotor massif, d'atteindre de très 
grandes vitesses de rotation. 

Néanmoins, les différentes études menées récemment sur la commande vectorielle de la MRV 
n'ont pratiquement concerné que la MRV à stator lisse /38//39//40//41//47/, et ont, à notre 
connaissance, toutes négligé les courants induits dans le rotor massif, 1 'effet de saturation, lui, 
était rarement pris en compte. 

Notre travail concerne donc une généralisation du principe de la commande vectorielle aux 
différentes MRV présentant des caractéristiques intéressantes, et l'étude plus approfondie de 
cette commande appliquée à la MRV à stator lisse et à rotor saillant en tenant compte des 
courants de Foucault induits dans le rotor pendant les régimes transitoires ainsi que de 1 'effet de 
saturation de la machine et de "l'effet croisé" inter-axes. 

Le premier chapitre est consacré à la présentation des différentes structures à réluctance variable 
ainsi qu'à la modélisation linéaire, et à l'étude en régimes stationnaires, de celles qui présentent 
des caractéristiques en couple les plus intéressantes, à savoir la MRV à stator lisse et la MR 
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Vernier non excitée. 

Dans le second chapitre, nous procédons à l'élaboration de la représentation vectorielle de ces 
deux machines. Nous déterminons ensuite le "repère synchrone" optimal qui se trouve être le 
repère de Park, et nous abordons à la fin de ce chapitre la stratégie de commande qui sera 
appliquée aux deux machines. 

Le troisième chapitre porte sur l'application, en simulation, de la stratégie de commande 
abordée précédemment à un prototype à stator lisse et rotor massif. Une première partie est 
consacrée à l'identification des paramètres du prototype, une seconde au choix de l'alimentation 
adéquate et 1 'élaboration des différentes parties de la commande (matrice de découplage, 
régulateurs ... ), et la dernière partie au programme de simulation de l'ensemble Convertisseur­
Machine-Commande et à la présentation des différents résultats numériques obtenus. 

Nous étudions, dans le quatrième chapitre l'effet des amortisseurs sur la commande, en 
commençant par simuler le même ensemble sans tenir compte des amortisseurs dans le modèle 
de la machine, puis en faisant varier le couplage entre les enroulements statoriques et les 
enroulements amortisseurs et en étudiant 1 'effet introduit sur les réponses des grandeurs 
mécaniques. Nous consacrons une seconde partie du chapitre à exploiter les expressions des 
correcteurs obtenues pour le modèle sans amortisseurs et montrons que ces expressions 
peuvent être utilisées dans la commande du modèle avec amortisseurs. 

Le dernier chapitre est consacré à 1' étude de la même commande appliquée au modèle complet 
de la machine, c'est à dire en prenant en compte, outre les amortisseurs, l'effet de saturation et 
"l'effet croisé". Ce dernier pouvant être négligé dans les équations dynamiques, nous 
aboutissons à une commande semblable à celle du modèle linéaire, nous élaborons ensuite un 
programme de simulation prenant en compte 1 'effet de saturation et nous clôturons ce dernier 
chapitre avec les résultats numériques obtenus par la simulation de 1 'ensemble Convertisseur­
Machine-Commande avec le modèle complet de la machine. 
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Machines à Réluctance Variable : 

équations générales 

Introduction 

La dénomination de machine à réluctance variable (MRV) englobe des machines de structures 
différentes dont la propriété commune est une variation sensible de la forme de 1 'entrefer durant 
la rotation. Mais ces machines n'ont nullement les mêmes caractéristiques ni les mêmes 
performances et ne sont nullement destinées au même usage. 
Dans le présent chapitre, nous nous proposons d'abord de faire une étude succincte des 
structures à réluctance variable pouvant fonctionner en régime synchrone et d'en dénombrer 
celles qui présentent les caractéristiques de fonctionnement les plus intéressantes pour une 
éventuelle commande vectorielle, ensuite nous établirons les équations qui régissent leur 
fonctionnement et nous terminerons par 1 'étude de leur fonctionnement en régime stationnaire. 

A STRUCTURE DES MACHINES A RELUCTANCE vARIABLE 
I Les différents types de M R Y 

Les machines à réluctance variable se divisent, de par leur construction, en deux grandes 
catégories: les machines à stator lisse et les machines à double denture. 
Dans les deux cas, le rotor est denté à Nr dents identiques et régulièrement réparties. 

I 1 machines à stator lisse 

Dans ce type de machines, le stator est un cylindre de révolution de rayon Rs dans lequel sont 
creusées des encoches qui abritent les différents conducteurs. La définition de "stator lisse" est 
due surtout à la faible largeur des isthmes d'encoches e qui constituent une irrégularité locale 

négligeable dans la géométrie. 
On peut ainsi calculer, au niveau de chaque encoche, la densité de courant équivalente au 

courant N i passant dans le conducteur qui y est logé /1/. La perméabilité du fer statorique étant 
supposée infinie, la densité de courant équivalente sera donc égale à: 

. #Ni J-
e 

(1, 1) 
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à la sortie de 1 'encoche, et nulle ailleurs. 

.. 
..... e 

FIG I.l Densité de courant équivalante 

I 2 Machines à double denture 

Ce sont des machines dont le stator, vu l'importance de ses encoches relativement à la denture 

rotorique, ne peut être assimilé à un stator lisse, les penurbations statoriques locales étant 
d'ailleurs la principale cause de la conversion d'énergie. 

Dans ces machines, les conducteurs n'étant pas forcément tous logés dans toutes les 

encoches, la défmition d'une densité superficielle de courant devient délicate, surtout lorsque 

les irrégularités sont trop importantes et la force magnétomotrice (f.m.m) trop localisée. 

Néanmoins, la définition d'une densité de courant équivalente et le passage à un stator lisse 

équivalent sont possibles pour cenaines M R V sous certaines conditions, c'est le cas des MRV 

à stator à "dents réparties" ou à "plots isopériodiques" !2/. 

FIG !.2 Machine à double denture 
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Les descriptions géométriques ne nous renseignant guére sur les performances atteintes par ces 

machines, nous devons, afin de dégager les structures fonctionnant en régime synchrone, 

étudier 1 'énergie (ou la coénergie) mise en jeu dans ces machines et établir les conditions sur les 

dentures permettant une conversion continue de cette dernière. 

Pour cela, nous étudierons la MRV en négligeant les effets de bord c'est à dire en supposant 

tous les phénomènes indépendants de la coordonnée axiale z. 
De plus, chaque point du plan d'étude de la machine sera repéré par un angle E>r relativement à 

un axe Ôr lié au rotor (axe de symétrie géométrique du rotor, par exemple), ou par es 

relativement à un axe ôs lié au stator (axe de symétrie de l'une des phases statoriques). 

e=es- er (1,2) 

sera 1' angle mesurant la position du rotor par rapport au stator. 

Il Enerz:je dans l'entrefer 

II 1 Expression de la coéner~e 

La coénergie W, si 1 'on a pu définir un entrefer équivalent comme au paragraphe 1, peut alors 
être calculée à partir des valeurs A du potentiel vecteur et des valeurs J0 de la densité de courant 

superficielle en tout point de la surface statorique équivalente d'après: 

1 r --> --> 
W =2 JCo A . J0 (s) ds (1,3) 

Co étant le contour du stator dans le plan d'étude, lla longueur idéale de la machine et s 
1' abscisse curviligne. 

Sis est une fonction dérivable de es, la formulation (1,3) devient alors: 

1 r --> --> 
W = 2 Rs JCo A . J (es) des (1,4) 

où 
1 ds 

J(es)=- lo-
Rs des 

(1,5) 

--> --> 
TI faut donc, pour calculer la coénergie, pouvoir définir J0 et calculer A en tout point de Co. 

II 1 1 Densité de courant superficielle 

La densité de courant superficielle est créée par les courants circulant dans les enroulements 

logés au stator et modulée par la denture de ce dernier. 
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Ces enroulements peuvent être constitués par un ou plusieurs systèmes de bobinages parcourus 

par des courants d'amplitude et de fréquence diverses. 

Dans un système q-phasé à p paires de pôles, où toutes les phases ont la même constitution 
(Nq conducteurs par pôle et par phase), les courants en régime stationnaire forment un système 

q-phasé équilibré lorsque la source est équilibrée. 
Si nous nous limitons au fondamental du bobinage (ce dernier étant à enroulements répartis, 

ses harmoniques sont suffisamment faibles pour être négligés), et si nous choisissons l'axe ôs 

approprié, la n-ième phase crée une densité de courant de la forme: 

Jn(8s,t) = p NRq Kb in(t) sin (p 8s -
2

mt ) 
s q 

(1,6) 

où in(t)=lph {2 cos (rot- <1>-
2~1t) (1,7) 

et Kb coefficient sans dimension relatif à la géométrie statorique. 
L'expression de la densité de courant résultante dans le repère statorique s'obtient en sommant 

sur les q phases, ce qui aboutit à la "nappe de courant" suivante: 

q 
J(8s,t) = I. 

k=1 
J k(8s,t) = ~ p R~g Kb lph {2 sin { p 8s - rot- <1> } 

= : s {2 sin { p 8s - rot - <1> } 

II 1 2 Potentiel vecteur 

(1,8) 

En considérant une nappe de courant C repérée, en régime permanent, par sa position 81 par 

rapport à ôs : 

(rot - <1>) 

p 

La composante axiale A = Az du potentiel vecteur dû à la nappe C est une fonction périodique 

des variables 8s, 8 ou (Sr) et 81 aux pulsations respectives Ns, Nr et pet sa valeur reste 

inchangée lors d'une rotation des axes d'une période géométrique ( ~:).De plus, A est une 

fonction sinusoïdale du temps et donc de p81 et enfin, elle est impaire pour les trois variables 

8s, e et 81: 

A ( -8s , -8 , -81 ) = -A ( 8s , 8 , 81 ) 
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En l'absence de flux homopolaire, l'expression de A prend donc la forme suivante /2/: 

A(C) = A(E>s,E>,E>l) =llo E ...fï sin p( E>s- E>l)l: l: a'm,n cos (mNsE>s) cos (nNr(E>s- E>)) 
rn n 

= llO E ...fï l: l: am,n sin{pE>t-nNrE>+(nNrmNs-p)E>s} (1,10) 
rn n 

où 
metn e Z 

N s = 0 si le stator est lisse 

et am,n = alml,lnl étant des coefficients liés aux géométries statoriques et rotoriques. 

II 2 Conversion continue de 1 'éneqpe 

La coénergie calculée à partir de (1 ,4) est une somme double sur toutes les nappes des 

Lagrangiens propres et d'interaction 

W = t t· W CC' 
1
2Rs t t· Jg1t A (C) J(C') dE>s (1,11) 

' 4>' 
C' étant un circuit repéré par rappon à ôs par sa position E>t '= ( ro ;.- ), avec p' désignant le 

nombre de paires de pôles de la nappe C'. 

Wcc·=llO 1 E E'l: l: am,n (27t sin{pE>t-nNrE>+(nNrmNs-p)E>s} . sin(p'(E>s-E>1 ')) dE>s 
mn Jo 

(1,12) 

Cette contribution énergétique est non nulle si la pulsation spatiale de l'intégrale est nulle, c'est 

à dire si: 

nNr-mNs=p+ep' 

e =±1 (1 '13) 

où n représente le rang des harmoniques de la géométrie rotorique et rn celui des harmoniques 

de la géométrie statorique. 

Dans ce cas, elle s'écrit: 

Wcc· =llO 1t lEE' Le am,n cos {(rot-$)+ e (ro't- $')- nNr E>} 
't 

t = (rn, n, e) est un triplet quelconque de nombres relatifs vérifiant (1,13). 

9 
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III Classement des M R V 

On suppose qu'il existe un triplet 'tO = (mo, no, eo) privilégié des géométries statorique et p 

rotorique, et on pose: 

Zs =moNs 
et Zr= no Nr (1 '15) 

Nous choisirons mo et no égaux à ±1 ( fondamentaux géométriques). En effet, nous supposons 
que la machine est "bien conçue" et donc que les fondamentaux des dentures statorique et 

rotorique sont prépondérants. Ceci est valable pour toutes les machines à réluctance variable à 
l'exception des machines "à plots", dans lesquelles les harmoniques de denture ne peuvent être 
négligés. 

D'après (1,12) et (1,13), un fonctionnement à énergie magnétique constante et non nulle est 

possible dans deux cas: soit s'il existe une seule nappe de courant (MRV non excitée), soit s'il 
existe deux nappes couplées au stator. 

III 1 Machines à une nsmpe de courant 

La relation (1,13) se traduit, pour ces machines, par: 

Zr- Zs = 2p 

ZrE> = 2( c.ot - cp) + ZrE>o 

où eo est un angle constant. 

La machine tourne alors à la vitesse: 

1"'\ _ de _ 2c.o 
~"- dt - Zi: 

avec une coénergie, en régime permanent égale à: 

W = Wcc = ~ 1t 1 E2 (- ao,o + at,l cos Zr9o) 

et un couple, à la vitesse de synchronisme, qui vaut: 

awcc 2 . r = --= - Il" 1t 1 E a 1 1 Zr sm (Zr9o) aeo rv ' 

appelé "couple de self' car dû à la variation d'énergie du seul circuit C. 

(1' 16) 

(1' 17) 

(1' 18) 

(1, 19) 

(1,20) 

La machine offrant le plus d'intérêt dans cette catégorie est la machine "Vernier" polyphasée 

hétéropolaire qui vérifie les relations ci-dessus. Elle est exempte de couples pulsatoires 
"structurels" . 
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III 2 Machines à deux nappes de courant 

Dans ce cas, la condition (1,13) s'écrit: 

Zr- Zs = p + eo p' 

Zre =(rot- <1>) + eo (ro't -<1>') + Zr8o 

avec une vitesse de synchronisme: 

/"'\ - (l) + €0 (l), 

~~- Zr 

et une coénergie totale dans la machine qui peut se mettre sous la forme: 

W = Wcc + Wcc' + Wc'c' 

( 1.21) 

(1.22) 

(1.23) 

Différentes machines remplissent la condition (1,21), elles se divisent en fait en trois catégories, 

suivant que les deux coénergies propres dépendent ou non de e: 

- Machines à couplage simple: le couple est dû au seul couple mutuel. 

-Machines "à double action": le couple est dû au couple mutuel plus un couple de self (Wcc ou 

Wc'c' est fonction de 8). 

-Machines "à triple action": Les trois composantes de la coénergie dépendent de la position, le 

couple se compose donc du couple mut•1el plus les deux couples de self. 

Les machines qui relévent des deux dernières catégories présentent peu d'intérêt car les couples 

de self sont généralement fluctuants /2/. Nous n'étudierons donc que celles fonctionnant par 

couplage uniquement. Ces dernières vérifient, en plus de (1,21), la condition: 

p;t:p' => 2p' * Zr - Zs * 2p (1,24) 

La coénergie correspondante W s'écrit alors: 

W =llo 1t l {- E2 a"o,o + 2 E E' a1,1 cos(Zr8o)- E'2 a'o,o} (1 ,25) 

d'où un couple de la forme: 

r = - 2 llo 1t lEE' au Zr sin (Zr8o) (1,26) 

L'écriture (1 ,25) de la coénergie nous amène à distinguer entre deux sortes de machines à 

simple couplage: 
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al Machines à deux nappes indépendantes 

Ces machines peuvent prendre différentes configurations, la deuxième nappe de courant peut 
être obtenue soit en injectant, dans un second bobinage statorique à p' paires de pôles, un 
courant continu ou alternatif triphasé de pulsation ro', soit en disposant 2p' aimants sur la 

surface statorique, ces derniers jouant le rôle d'une nappe de courant continue. 
Quelle que soit la configuration de la machine, si on introduit le nombre de paires de pôles 
équivalent: 

P
* _ IZrl 

- 2 

et la fréquence équivalente interne de la machine: 

* - 1 C.O + EQ C.O' 1 
(t) - 2 

On peut réécrire 1 'expression de la coénergie sous la forme: 

avec un couple: 

et une vitesse 

W = f..1.0 1t 1 {- E2 a"o,o + 2 E E' a1,1 cos(2p*9o)- E'2 a'o,o} 

= L 12 + 2 M II' + L 1'2 

r =- 4 f..l.O 1t 1 E E' a1,1 p* sin (2p*9o) 

( 1 ,27) 

(1,28) 

En prenant alors comme circuit induit celui parcouru par le courant triphasé, on retrouve dans 
les écritures ci-dessus exactement les mêmes formes de coénergie, de couple et de vitesse que 
dans la machine synchrone lisse à p* paires de pôles alimentée à une fréquence ro*; les 

inductances propres sont constantes et seule l'inductance mutuelle dépend de e, l'étude de ces 

M R V à "excitation indépendante" peut donc être faite dans le cadre des machines synchrones à 
pôles lisses /3/. 

b/ Machines à deux nappes à courants proportionnels en module 

Si les deux courants passant dans les deux circuits sont proportionnels en module, on peut 
écrire: 

E' = À E 

ou K' p' l' =Â.Kp 1 (1 ,29) 
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La formulation de la coénergie introduite en (1,25) peut donc se mettre sous la forme: 

w = JlO 1t 1 (K I)2 p2 (- a"o.o- À2 a'o,o + 2 À au cos <Zr8o)} 

= JlO 1t 1 E2 {- a"o,o- À2 a'o,o + 2 À a1,1 cos CZr8o)} 

= JlO 1t 1 E2 { - a'" o.o + a"' 1.1 cos (Zr8o)} (1,30) 

La coénergie mise en jeu s'écrit donc d'une manière analogue à celle d'une machine à un seul 

circuit. Par conséquent, l'étude de ce genre de machines peut se faire, à quelques modifications 

près /2/, dans le cadre des machines à une seule nappe. 

III 3 Machines à stator lisse 

Ces machines apparaissent comme des cas particuliers des machines Vernier ( N s = 0), avec, à 

quelques structures près /2/, les mêmes possibilités d'alimentation et les mêmes équations, on 

retiendra donc le même modèle intéressant, celui à un seul circuit, pour lequel on a: 

2 n_ro Zr= p et .:.~; p 

III 4 Machines à excitation homopolaire 

Les raisonnements effectués pour les calculs des machines citées ci-dessus 1 'ont tous été en 

supposant la composante homopolaire des flux nulle. Cependant, il y a des MRV qui 

fonctionnent en étant excitées par cette composante homopolaire, cette dernière est issue soit 

d'un déséquilibre, dans le plan de 1 'étude de la machine, des flux dus aux enroulements 
hétéropolaires, soit d'un enroulement (statorique ou rotorique) d'excitation homopolaire. Dans 

les deux cas, une culasse doit être prévue pour le retour du flux. 

La machine étant donc à deux nappes couplées, il faut déterminer 1 'expression de la coénergie 

propre du circuit homopolaire et celle d'interaction entre celui-ci et le circuit hétéropolaire. Ceci 

se fait plus aisément en introduisant le potentiel scalaire v et la perméance du circuit dP. 
Ainsi, la coénergie totale dans l'entrefer s'exprime par /2/: 

(1 ,31) 

avec: A'O -- llo l Rs de ~ ~ , ( N e ) ( N ce 8)) u.r s .~..t .~..t g m,n cos rn s s cos n r s -
e m=O n=O 

et VT=V- VQ 

v étant le potentiel scalaire au stator obtenu par intégration de la densité de courant d'après 

~ = j, et vola composante homopolaire du potentiel scalaire. 

La coénergie se décompose alors en: 
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W = ~ J v 2 dP - vo J v d:P + ~ J vo2 dP (1,32) 

Le potentiel vo pouvant se mettre sous la forme 

vo (Ss. t) = Vo {2 cos ( roo t- <Po), 

pour un circuit à zéro pôle et à fréquence unique /2/, la coénergie d'interaction entre les deux 

circuits et la coénergie propre du circuit homopolaire (représentées par le deuxième et le 

troisième termes de la coénergie totale) s'identifient à l'expression générale de la coénergie 

donnée en (1,14), la même condition (1,13) devant être remplie par les deux circuits. 

Parmi les machines qui ont une excitation homopolaire, on dénombre deux dont les 

caractéristiques sont intéressantes: 

- la machine à simple couplage à excitation homopolaire: 

Zr-Zs=P et Q co±coo 
4 

- et la machine à stator lisse à excitation homopolaire continue 

p' = 0 ; co' = 0 ; Zr= p et Q = ~ 
Dans ces deux machines, l'excitation est indépendante du circuit principal, l'étude de ce genre 

de machines se fera donc dans le cadre des machines à deux nappes indépendantes. 

Remarques: 

- Dans tous les cas énoncés ci-dessus, la vitesse Q est constante et indépendante de la charge, le 
fonctionnement est donc synchrone. 

- La coénergie étant positive, les différents coefficients ao.o sont, bien entendu, tous négatifs. 

Conclusion 

Dans cette partie, nous avons effectué une étude succincte de la conversion d'énergie dans les 

structures à réluctance variable, nous avons énuméré celles qui présentent des caractéristiques 

intéressantes, c'est à dire celles qui ne présentent pas de couples fluctuants "structurels", et 

nous avons divisé ces dernières en deux groupes: 

- celles à deux circuits indépendants qui sont assimilables à des machines synchrones excitées 

sans denture à Zr pôles et auxquelles on peut appliquer la théorie des machines synchrones à 

pôles lisses. 

- celles à un seul circuit ou à "excitation série" pour lesquelles on peut se ramener, en 

définissant quelques grandeurs équivalentes, à des expressions énergétiques analogues à celles 

14 

' 

.. 

r 

r 

r 

r 

l 



des machines synchrones à pôles saillants. 

Les MRV à deux nappes de courant indépendantes pouvant être étudiées dans le cadre des 

machines synchrones à pôles lisses, leur commande peut également se faire dans le même 

cadre. En effet, en différenciant les circuits "inducteur" et "induit", et en introduisant les 

notations (1,27) et (1,28), on peut leur appliquer exactement les mêmes commandes que celles 

utilisées pour les machines synchrones lisses, entre autre la commande vectorielle. Cette 

dernière ayant fait l'objet de nombreuses études /4//5//8/, son application aux MRV à excitation 

indépendante peut s'en déduire directement. 

Nous n'allons nous intéresser alors qu'aux MRV non excitées ou à excitation série que nous 

traiterons comme des machines à un seul circuit et auxquelles nous essayerons d'appliquer le 

principe de la commande vectorielle. 

Nous allons donc établir les équations de fonctionnement de ces machines, en différenciant les 

MRV à stator lisse et les MRV à double denture. Les premières étant généralement destinées à 

fonctionner à des vitesses de rotation élevées, leurs rotors sont donc massifs et nous tiendrons 

alors compte, dans leur modélisation, des courants surfaciques parcourant le rotor durant les 

régimes transitoires. Pour les MRV à double denture, destinées plutôt au fonctionnement à 

faible vitesse et fort couple, les rotors sont, comme les stators, feuilletés, sans amortisseurs, ce 

qui réduit les équations électriques à celles obtenues aux bornes des enroulements statoriques. 

B MODELISATION DE LA M. R .y, A STATOR LISSE 

Dans cette partie, nous utiliserons un modèle simplifié de la machine à réluctance variable à 
stator lisse "idéalisée" à Zr = 2p 

1 Description de la machine 

Le stator de la machine est lisse, c'est à dire que les encoches où sont logés les conducteurs ont 

des isthmes de largeurs très faibles. Le bobinage, constitué par ces conducteurs, est triphasé à p 

paires de pôles. 

Le rotor est massif, non feuilleté à Nr dents réparties régulièrement. La nature du rotor joue un 

rôle important dans le fonctionnement de la machine, et ce, de deux points de vue: 

1/ Les saillances, comme indiqué au chapitre 1, sont à l'origine même de la conversion de 

1' énergie dans la machine, et leur nombre, égal ou multiple de celui des pôles statoriques, 
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permet une conversion continue de cette énergie. 

2/ Le caractère massif du rotor , dans lequel circulent des courants induits pendant les régimes 

transitoires, lui confére un rôle d"'amortisseur". 

Il Effet amortisseur 

Dans les machines synchrones à rotor feuilleté, on insére dans les rotors, parallélement à l'axe 

de rotation, des barres de cuivre court-circuitées à leurs extrémités appelées amortisseurs. 

L'effet amortisseur se traduit alors par la création dans ces barres, pendant les régimes 

transitoires, de courants électriques. Ces derniers créent un flux qui s'oppose à la variation du 

flux statorique, ils permettent ainsi d'amortir les variations brusques imposées à la machine 

(changement de vitesse, perturbation du couple de charge ... ). Ces amortisseurs sont également 

utilisés pour le démarrage asynchrone des machines synchrones et pour maintenir la vitesse de 

rotation au synchronisme. 

Dans les machines à rotor massif, ce rôle d'amortisseurs est joué par le fer rotorique. En effet, 

pendant les régimes transitoires, le rotor ne tournant pas ou plus au synchronisme, il est soumis 

au champ magnétique statorique qui est variable. Les grandeurs électromagnétiques induites au 

rotor obéissent alors à l'équation générale suivante, issue des équations de Maxwell,: 

--> -if rot = --ç (1,33) 

--ç = (J' -f (1,34) 

--> 
--> 1 --> --> a A 

(1,35) rot ( - rot A)=-crat 
1-l 

--> 
A étant le potentiel vecteur, 1-1. et cr étant respectivement la perméabilité et la conductivité du 

fer rotorique. 

Pour tenir compte de cet effet amortisseur dans 1 'étude de la machine, il faut donc connaître à 

chaque instant le courant circulant dans le rotor, le flux magnétique dû à ce courant et la f.e.m. 

qui en résulte aux bornes des enroulements statoriques. 
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Ceci peut se faire suivant deux manières: 

- Soit indirectement, en introduisant des réactances d-::. la machine fonctions du glissement /57/. 

Cette méthode, qui fait appel au calcul de champ pou.i .Jéterminer ces réactances, introduit un 

couplage supplémentaire entre les équations électriques et la vitesse de rotation. 

- Soit directement, en modélisant le fer rotorique par des circuits parcourus par un courant dont 

l'effet global serait identique à celui des courants rééls circulant dans le rotor. 

Ces derniers étant fonctions de la géométrie du rotor (à pôles saillants ou à pôles lisse) et surtout 

de la fréquence du champ magnétique vu du repère rotorique, pour décrire le plus fidélement 

possible le phénomène réél, il faudrait tenir compte de 1 'effet amcnisseur par une multitude de 

cages où chacune, parcourue par un certain courant pendant un laps de temps, induirait le même 

effet que le courant circulant dans le fer rotorique pendant le même laps de temps. 

Ceci se traduirait alors par autant d'équations que d'enroulements, ce qui rendrait l'étude du 

fonctionnement de la machine fastidieuse et, en toute rigueur, la commande de la machine 

devient irréalisable. 

Pour éviter de compliquer les équations tout en tenant compte des courants rotoriques, nous 

nous limiterons à un seul circuit électrique pour modéliser l'effet amortisseur, approximation 

qui a déjà été adoptée dans les études concernant ce phénomène /6/ n /. 

Dans ces études, ce phénomène est modélisé de l'extérieur de la machine: 

-soit par une cage d'écureuil avec autant de barres que de dents dans le rotor réel et où chaque 

barre aurait une impédance Zrotor calculée à partir de l'expression suivante /6/: 

Et 1 
Zrotor = -H 

1 
L (1,36) 

où E1 et H1 représentent respectivement les fondamentaux des champs électrique et magnétique, 

lla longueur de la machine et L le pas dentaire. 

- soit par deux enroulements, 1 'un suivant 1' axe rotorique et 1' autre suivant 1' axe transverse, ce 

qui n'est autre que la décomposition de la cage du modèle précédent, permettant ainsi de 

différencier entre les courants parcourant la surface des pôles et ceux parcourant la surface 

située dans les creux de la denture n /. 
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Dans le cas de la MRV à stator lisse, on peut alors se ramèner, dans la modélisation du fer 

rotorique, à un circuit électrique composé de deux bobinages: 1 'un représentant les parties 

polaires et 1 'autre les creux de la denture. Ces deux bobinages sont décalés entre eux d'un angle 

1 21t . . . z 2 ' a = 2 Zr , ce qm revient, pmsque r = p, a 

1t 
a= 2p 

et sont donc parcourus par deux courants, de même pulsation, déphasés de ~· 

Ce modèle rotorique qui est très simple, deux enroulements court-circuités en quadrature 

électrique, est aussi le plus adéquat. En effet, de part la symétrie de construction du rotor, 

l'étude des phénomènes électromagnétiques peut se faire sur un pas dentaire. 

La géométrie de ce dernier nous conduit alors tout naturellement à différencier entre la surface 

la plus proche du stator et la surface la plus éloignée (le champ magnétique ne pénétrant pas à la 

même profondeur dans les deux), c'est à dire entre la partie polaire et le creux de la denture. Les 

surfaces latérales, qui constituent une zone intermédiaire, peuvent être rattachées à l'une des 

deux parties précédentes. L'étude des phénomènes électromagnétiques se fait alors sur deux 

parties distinctes, décalées de ~ , constituant la surface du rotor sur un pas dentaire. 

On aboutit alors aux deux enroulements en quadrature qui constituent le modèle le plus courant 

pour représenter les "amortisseurs" des machines tournantes, que ceux-ci soient réels (barres 

amortisseurs) ou fictifs (ferrotorique). 

Nous nous contenterons donc, dans la suite de notre étude, de modéliser le rotor par deux 

enroulements en quadrature qui seront notés: KD suivant l'axe rotorique dr (appelé 

classiquement axe direct d) et KQ suivant l'axe en quadrature (appelé axe q), modèle qui se 

rapproche largement de la réalité et qui permet une étude et une commande de la machine 

relativement simples. 
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FIG I.3 Machine à stator lisse 

I.2 Hypothéses simplificatrices 

Avant d'aborder les équations générales, nous effectuons en plus les hypothéses suivantes: 

-nous négligeons: 

* les couplages capacitifs entre les enroulements 

* 1 'effet de la température sur la valeur des résistances 

*l'effet de saturation qui fera l'objet d'une plus ample étude dans un chapitre ultérieur. 

-nous admetterons que les f.m.m des enroulements statoriques sont à répartition sinusoïdale, 

les harmoniques des f.m.m, qui sont dus à l'interaction entre ceux des courants et ceux des 

bobinages, peuvent être négligés. En effet, la machine étant supposée bien conçue, une 

alimentation en tension n'introduirait que peu d'harmoniques de courant d'amplitude assez 

faible. Pour une alimentation en courant, la source est supposée sinusoïdale délivrant un 

courant non entaché d'harmoniques. Dans les deux cas, les harmoniques de courant sont donc 

assez faibles pour n'engendrer que des harmoniques de f.m.m. de très faible amplitude. 
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II Eguations et fonctionnement 

II 1 EQuations ~:"énérales appliQuées aux mndeurs de phase 

L'équation électrique générale de la machine à réluctance variable à stator lisse s'écrit comme 

suit: 

[ [vs] J = [ [ R s] 
[0] [ 0] 

[O]J [[isJJ d [['Ifs]] 
[Rr] [ir] + dt ['Vrl 

(1,37) 

avec 

[v,]= [ ::] [is] = [ ~] [ir] = [ ~:J 

~s] =Rs [~ 
0 

~] [ Rkd 
Rk

0q] 1 [Rr] = 0 
0 

En désignant par Rs la résistance des trois circuits statoriques et par Rkd et Rkq celles des 

circuits amortisseurs KD et KQ. 

Quant à l'équation du couple, elle s'écrit: 

1 a re=--
2 ae [ 

['Vs]] { [ [is] [irllt } 
[\jlr] 

II 2 EQYations diphasées éQuivalentes 

(1,38) 

En supposant que les courants et les tensions statoriques soient équilibrés, on applique à ces 

grandeurs la transformation de Concordia dont la matrice est: 

1 -../2 0 

-1 ~! 1 
T3 = 

1 -{2 = (T31 T32) (1,39) -
..[3 

1 
-1 -~! -
-{2 
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et qui associe à chaque système triphasé statorique [x3] deux composantes diphasées telles que: 

(1,40) 

avec une composante homopolaire (xo = T31t [x3]) nulle puisque les systèmes sont équilibrés. 
En appliquant cette transformation aux équations électriques générales, on obtient les 
expressions suivantes: 

T32t [vs] = [Rs2lT321[isl + 

[0] = [Rr][irl + 

qui deviennent: 

avec 

et 

[ V2] = [Rs2] [i2] 

[0] = [Rr] [ir] 

d 
+ dt ['JI2] 

d 
+ dt ['Jirl 

['J12l = [L2][i2] + [Xsr2][irl 

['Jirl = [Xrs2UÏ2l + [Lrr][irl 

Quant à l'équation du couple (1,38), elle devient en diphasé: 

re = -
2
1 

[i2] t { J!_ [L2]} [i2] + [i2lt { J!_ [Xsr2l} [id 
de de 

II 3 Eguations en composantes de Park 

On pose 

[x2'] = [ ~ J = P(-p®) [ :; J = P(-p9) [x:z] 

(1 ,41a) 

(1,41b) 

(1,42a) 

(1,42b) 

(1,43) 

(1,44) 

où les grandeurs Xd et xq représentent les composantes de Park associées aux grandeurs xa. et 

x~. La matrice de rotation P(-pe) qui permet d'obtenir ces composantes de Park s'écrit: 

P(Ç) = [ 
cosÇ 

sinÇ 

Cette matrice a les propriétés suivantes: 

-sinÇ ] 

cosÇ 
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P(Çl+Ç2) = P(Çl) P(Ç2) 
P(-Ç) = p-l(Ç) = pt(Ç) 

d 1t 
-P(Ç) = P(Ç) P( - ) 
dÇ 2 

P(-J:.) d(x2) = d(xf) P( ~) ( ') dÇ 
":l dt dt + 2 X2 dt 

Exprimée en composantes de Park, l'équation statorique (1,41a) se met sous la forme: 

d 
P(-p8)[v2] = [Rs2]P(-p8)[i2] + P(-p8) dt [\j/2] 

avec 

[v2'l = [Rs21 [il'] d [ '] P( 1t ) [ '] dpE> 
+ dt '1'2 + 2 '1'2 dt 

['1'2'] = P(-p8) [L2] P(pE>) [i2'] + P(-pE>) [1'tsr2] [ir] 

= [L2'] [i2'] + [1'tsr2'] [ir] 

L'équation rotorique, elle, s'écrit toujours: 

mais avec: 

[0] = [Rr] [irl + ~t ['l'rl 

['l'rl = [1'trs2l P(p8) [i2'l + [Lrr] [irl 

= [1'tsr2'] [il'] + [Lrr] [irl 

(1,46) 

(1,47) 

(1,48a) 

(1,48b) 

L'écriture des équations électriques dans le repère de Park nous amène alors au modèle de la 

machine schématisé comme suit: 

,;;:.t. e. 

FIG 1.4 Modélisation de la MR V à stator lisse dans le repère de Park 
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Les deux axes d et q, suivant lesquels sont disposés les différents enroulements, étant en 

quadrature électrique, il n'existe donc aucun couplage entre deux enroulements quelconques 

disposés suivant chacun des deux axes. Ceci se traduit par une écriture diagonale des matrices 

inductances: 

[
Ld 

[L2'] = O [
Lkd 

; [Lrr] = 
0 

et [M:.sr2'] 

Et donc une écriture matricielle du système d'équations sous la forme: 

Rs 
d8 

0 
d8 

Vd -pLq dt -pMkq dt id 

Vq d8 
Rs 

d8 
0 

iq 
= pLcfdt pMkd dt 0 ikd 

0 0 0 Rkd 0 Îkq 
0 0 0 Rk q 

Ld 0 Mkd 0 

0 Lq 0 Mkq d + 
M kd 0 0 dt Lkd 

0 Mkq 0 Lk q 

n ~ Ex:aœSS.ÏQDS d~s diff~r~m~s indy~tan~~s; 

= [ M kd 0 ] 
0 Mk q 

id 
iq 

(1,49) 
Îkd 

ikq 

Les expressions des différentes inductances, propres ou mutuelles introduites dans le 

paragraphe précédent, peuvent être obtenues à partir des expressions énergétiques. En effet, on 

peut considérer que la MRV à stator lisse fonctionne grâce à deux nappes de courant: 

-Une première nappe créée par les courants circulant dans le bobinage triphasé statorique. 

-Une seconde nappe, qui n'existe que dans les régimes transitoires, issue des courants induits 

dans le fer rotorique. 

Les deux nappes étant à p paires de pôles, elles satisfont donc à la condition (1,21): 

nNr = (1 +E) p 

et la coénergie dans l'entrefer se divise alors en trois parties: 

W = Ws + Wsa + Wa 

qui sont égales aux énergies correspondantes puisque, la saturation étant négligée, les flux sont 

des fonctions linéaires des courants. 
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II 4 al Inductances propres statoriques: 

La coénergie propre du circuit statorique s'écrit instantannément, et quelle que soit la forme des 

courants statoriques: 

Ws = L Wk 
k 

3 
où Wk = 1.10 1t 1 ( 2 Kb p Nq)2 Iph.k2 [- ao,o + ao.1 cos (2 (Olkt- <pk) -'h: €>))] (1,50a) 

désigne la contribution énergétique due à 1 'harmonique de courant de rang k. Celle-ci peut 

s'écrire aussi sous la forme: 

3 ZrE> . ZrE> 
Wk=Jl01tl(2)2 Ks2 Iph,k2 [(-ao,o+ ao,I) cos2(0lkt- <l'k- 2 )+(-ao,o- ao,I) sm2(rokt- <l'k- 2 )] 

avec Ks = Kb p Nq (1,50b) 

r 

En considérant une légère variation de la vitesse autour du régime stationnaire, les harmoniques [ 
des courants statoriques étant faibles, ces derniers peuvent être considérés comme sinusoïdaux. 
La coénergie propre statorique se limite donc à la contribution du fondamental de la nappe de 
courant et s'écrit: 

32 2 2 2 ZrE> ·2 ZrE> Ws=JlO 1t 1 ( 2) Ks lph [(-ao,o + ao,I) cos (rot- cp- 2) + (-ao,o- ao,I) sm (rot- q>- 2) 

qui devient, en désignant par: 
3 

Ld =llO 1t 1 2 Ks2 (- ao,o + ao,I) 

3 
et Lq =llO 1t 1 2 Ks2 (- ao,o - ao,I) 

3 ZrE> ZrE> 
Ws = 2 lph2 [ Ld cos2 (rot- cp- 2) + Lq sin2 (rot- cp- 2 )] 

or 
ZrE> 

-{3 lph cos (rot- q>- 2 ) = -{3 lph cos (rot- q>- p 9) = 

et 
ZrE> 

-{3 lph sin (rot- cp- 2 ) = -{3 lph sin (rot- q>- pe) = 

ne sont autres que les transformées de Park des courants statoriques. 
Cette coénergie propre s'écrit alors sous la forme: 

Îd 

iq 

(1,5la) 

(1,52a) 

(1,52b) 

(1,5lb) 

(1,52c) 

(1,5lc) 

Où on retrouve tout naturellement 1 'expression de 1 'énergie propre statorique déterminée à partir 
des équations écrites dans le repère de Park, (1,52a) et (1,52b) donnant alors directement les 

expressions des inductances Ld et Lq des deux enroulements équivalents. 

24 

[ 

r 

l 

r 
' ... 



II 4 b Inductances mutuelles: 

Pour la même variation de vitesse autour d'un régime permanent, on a une création de courants 
dans les deux "enroulements amortisseurs". Ces courants s'écrivent: 

et 

ikd = Ikd(t) -.J2 cos grot 

ikq = Ikq(t) -.fï sin grot 

g désignant le glissement du rotor par rapport au champ tournant statorique. 

(1 ,53) 

Chacun de ces deux courants crée une densité de courant équivalente (cf (1,6)) repérée par 
1' angle Sr. En supposant que les bobinages amortisseurs soient à enroulements répartis, et 

donc en négligeant les harmoniques de bobinage, ces deux densités de courant s'écrivent: 

Jkd = p ~d Ka lkd(t) {2 cos grot sin pf>r 

et Jkq =- p ~q Ka Ikq(t) {2 sin grot cos pf>r 

Les deux enroulements amortisseurs étant dissymétriques (Nkd ;t. Nkq et lkd(t) ;t. Ikq(t)), la 
densité de courant résultante est composée de deux nappes de courant tournant en sens inverse: 

Jk = p ::~~ [(Nkd Ikd- Nkq Ikq) sin (pf>r + grot) + (Nkd Ikd + Nkq Ikq) sin (pf>r- grot)] 

= fr [ E' sin (p9r + grot) + E" sin (pf>r- grot)] (1,54) 

La coénergie d'interaction entre la nappe statorique et les deux nappes amortisseurs se met alors 
sous la forme (en prenant Rr # Rs): 

Wsa = JlO 1t 1 {E E' [-a' 0 ,0 cos (rot- <p- grot- p9) +a' o,l cos (rot -<p + grot- p9)] 

+ EE"[-a'0 ,0 cos(rot-<p-grot-p9) +a'0 ,Icos(rot-<p+grot-p9)]} 

En remplaçant E, E' et E" par leurs expressions respectives et en réarangeant les différents 

termes, cette coénergie d'interaction se réécrit: 

Wsa=JlO 1t 1 Ks Iph 
3
P:a { [Nkd Ikd (-a' 0 ,0 + a' o,Ü + Nkq Ikq (-a' o,0 - a'0 ,I)] cos (rot-<p+grot -p9) 

+ [Nkd lkd (-a'o,o+ a' o,Ü- Nkq Ikq (-a' 0 ,0 - a' o,I)] cos (rot-<p-grot -p9)} 

(1,55a) 

L'énergie d'interaction, elle, s'écrit, à partir des équations électriques exprimées dans le repère 
de Park, et en sachant que les couplages n'existent qu'entre les enroulements disposés suivant 

le même axe: 
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Wsa = i [ Mkd Ïkd id+ Mkq ikq iq] 

Les courants id et iq ayant les mêmes expressions qu'en (1,52c) et Ïkd et Ïkq s'écrivant comme 

indiqués en (1,53), Wsa devient: 

Wsa = ~ Mk:d lph Ikd cos grot cos (rot -q> -p8) + Mk:q lph Ikq sin grot sin (rot -q> -p8)] 

-~ ~[Mkd lkct+Mkq Ikq]Iphcos(rot-q>+grot -p8)+[Mkd lkct-Mkq Ikq]Iphcos(rot-q>-grot -p8)) 

(1,55b) 

En identifiant cette expression à celle donnée en (1,55a), on obtient deux équations permettant 
de déterminer directement Mk:d et Mkq. 

ll 4 c Inductances prqpres du circuit amortisseur: 

• 

.. 

r 

En reprenant la densité de courant résultante Jk, la coénergie propre du circuit amortisseur se f 
met facilement sous la forme: 

Wa=••n1tl[E'2(-a" +a" cos2grot)+ 2E 'E"(-a" -ros2grot+a" )+ E"2(-a" +a" cos2grot)] I""V o,o o,l O,V"' o,l o,o o,l 

ou, en remplaçantE' etE" par leurs expressions: 

W 1 (p Ka)2 { N 2 1 2 ( " " ) N 2 1 2 ( " " ) a= J..lO 1t 2 kd kd -a o,o+ a o,l + kq kq -a o,o-a o,l 

+ [ Nkd2 lkd2 (-a"0 ,0 + a"o,l)- Nkq2 Ikq2 (-a"0 ,0 -a"o,l )] cos2grot) 

Ecrite à partir des équations de Park, 1 'énergie propre, elle, a pour expression: 

Wa = i ( Lkd Ïkd2 + Lkq ikq2 ) 

1 
= 2 { [Lkd lkct2 + Lkq Ikq2] + [Lkd lkd2 - Lkq Ikq2] cos2grot ) 

(1,56a) 

(1,56b) 

L'identification des deux égalités (1,56a) et (1,56b) aboutit à la détermination directe de Lkd et 

Lkq. 

Remarque 

En appliquant successivement la transformation inverse de Park et la transformation inverse de 

Concordia aux deux matrices inductances [L2'] et [:M.sr2'], on arrive à déterminer les valeurs 

des. inductances propres et mutuelles relatives au bobinage statorique triphasé ainsi que les 

mutuelles entre les trois enroulements de ce bobinage et les deux enroulements amortisseurs. 
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II 5 Flux. puissance et couple 

Il 5 1 Mise en évidence des flux 

Si on désigne par: 

'l'd : le flux total à travers la bobine équivalente au stator placée sur 1 'axe direct 

'l'q : le flux total à travers la bobine équivalente au stator placée sur 1' axe en quadrature 

'Vkd et 'l'kq les flux totaux à travers les enroulements KD et KQ. 

en développant les expressions établies en (1,47) et (1,48b), ces flux auront pour expressions: 

'l'd = Ld id + Mkd ikd 

'l'q = Lq iq + Mkq ikq 

'l'kd = Lkd ikd + Mkd id 

'l'kq = Lkq ikq + Mkq iq 

Les équations aux tensions (1,46) et (1,48a) peuvent s'écrire alors: 

d d9 
Vd = Rs id+ dt 'l'd- P dt 'l'q 

. d de 
vq = Rs Iq +dt 'l'q + p dt 'l'd 

0 R 
. d 

= kd Ikd +dt 'l'kd 

0 R 
. d = kq Ikq + dt 'l'kq 

(1,57) 

(1,58) 

Dans les expressions de Vd et vq, on distingue donc les f.e.m. statiques (~t 'l'd et ~t 'Jfq) dues 

aux variations des flux et qui n'apparaissent qu'aux régimes transitoires, et les f.e.m. 

d . ( d9 d9 ) . Il d , 1 . . . 1 ynam1ques p dt 'l'd et p dt 'l'q qm sont, e es, ues a a rotation et qm constituent es 

termes de couplage entre les axes. 

II 5 2 Puissance absorbée 

La puissance associée aux systèmes de tensions et de courants absorbés par la machine peut être 

calculée à partir de l'expression suivante: 

[ 
[is] J 

P = [ [vs]t [0] ] [ir] (1,59) 

qui peut se mettre, en appliquant aux deux systèmes de tensions et de courants la transformation 

de Concordia puis la rotation d'angle p9 définie en (1,45), sous la forme: 
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(1,60) 

ceci donne, en remplaçant les tensions directe et en quadrature par leur expressions issues de 

(1,58): 

P R (. 2 . 2) ( . d . d ) p d9 ( . . ) 
= S Id + Iq + Id dt 'lfd + Iq dt 'lfq + dt '!fd Iq - 'lfq Id (1,61) 

= Pj + Pel + Pm 

La puissance se décompose donc en trois parties: une première partie (Pj) due aux pertes Joule 

dans les bobinages, une autre (Pel) emmagasinnée sous forme d'énergie électromagnétique et 

une dernière qui représente la puisance mécanique transmise au rotor. 

II 5 3 expression du couple 

L'équation du couple (1,43) devient, en passant aux composantes de Park: 

re= -2
1 

[h']t P(-p9){ ~ [L2]}P(p9)[h'] + [i2']t P(-p9) {~ [1'tsr21Hir1 
d9 d9 

= ~ p[Ï2 ']t { P(~ )P( -p9) [L2] P(p9) - P( -p9) [L2] P(p9) P( ~) } [i2 '] 

+p[iz']t P<r) P(-pe) [nsr21 [irl 

re=~ p [i2']t {P( f) [Ls] - [Ls] P( ~)} (iz'] + p [i2']t P( f) [Xsr2'] [ir] 

Ceci nous conduit à une expression du couple de la forme: 

re = p iq ( Ld id + Mkd ikd) - p id (Lq iq + Mkq ikq) 

re = p ( Ld - Lq ) iq id +p ( Mkd ikd iq - Mkq ikq id ) 

c'est à dire: 

re = p ( 'l'd iq - 'l'q Îd ) 

(1,62a) 

(1,62b) 

(1,63) 

Cette formulation peut être retrouvée directement à partir de la troisième partie de la puissance 
absorbée: 

Pm 
re=-

n 
d9 n = dt étant la vitesse de rotation du rotor. 
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C MODELISATION DE LA MRY A DOUBLE DENTURE 

Dans cette partie, nous considérons les machines à double denture, retenues dans la partie A, 
qui seront traitées comme une machine Vernier à un seul circuit (Zr - Zs = 2p) 

1 Description de la machine 

Elle est constituée d'un stator à denture répartie ou à plots isopériodiques (cf§ 12 partie A) à Zs 

dents. Le bobinage statorique est un bobinage triphasé A,B,C dont les phases sont décalées de 

21t '1 . 3e ectnques. 

Le rotor est denté à Nr dents régulièrement disposées. Ces dernières, ainsi que celles du stator, 

étant soumises à des conditions cycliques, le rotor est feuilleté, ce qui exclut toute apparition de 
courants induits au rotor durant les régimes transitoires. 

Il Eguations 2énérales 
II 1 Eguations générales m>pliguées aux grandeurs de phase 

L'équation électrique générale appliquée aux grandeurs de phase d'une machine à réluctance 
variable à double denture et à un seul circuit s'écrit: 

[Ys] = [Rs] [is] + ~t ['Ifs] 
['Ifs] = [Lss] [is] 

(1,65) 

[vs], [Rs] et [is] étant les mêmes que celles décrites pour les MRV à stator lisse en (1,34b). 

L'équation du couple, elle, se réduit à: 

re = -
2
1 

[i5]t { ~ [Lss]} [is] 
ae 

II 2 Eguations diphasées éguivalentes 

(1,66) 

Les systèmes de courants et de tension étant supposés équilibrés, en appliquant la 

transformation de Concordia à l'équation (1,65), cette dernière devient 

(1,67) 

avec 

['JI2] = [L2] [i2] 

et [L2] = T32t [Lss] T32 
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et celle du couple s'écrit, après transformation: 

re = -2
1 

[i2lt { _Q_ u: .. 21} [i2] 
d8 

II 3 EQuations en composantes de Park 

(1,68) 

Afin de simplifier 1 'expression des équations, on soumet les grandeurs diphasées, comme dans 
le cas des MRV à stator lisse, à une rotation d'angle p*8, où p* représente le nombre de pôles 

équivalent introduit en (1,27) /2/,/3/: 

P
* _IZrl 

- 2 

On peut montrer que les axes d et q associés à cette rotation correspondent bien à des positions 

privilégiées·du rotor par rapport à la force magnétomotrice /2/. 
Les équations en composantes de Park de la machine à double denture se déduisent 

directement de celles calculées pour la MRV à stator lisse en considérant juste les équations 
relatives au stator et en remplaçant p par p*, ce qui donne: 

{ 

d d8 
v d = R s id + dt 'V d - p * dt 'V q 

d d8 
vq = Rs iq +dt 'Vq + p* (F'Vd 

ou 

[Vd] [ Rs 
vq = d8 

P*Ld­dt 

sous forme matricielle. 

(1,69) 

OJd[id] 
Lq dt iq 

(1,70) 

La machine à double denture fonctionne grâce à une seule nappe de courant, la coénergie dans 
l'entrefer se limite alors à la coénergie propre du circuit statorique comme écrite au (1,51a) et 

(1,5lb). Celle-ci ne dépendant pas de Ns, on retrouve donc exactement les mêmes expressions 

de Ld et Lq que celles déterminées au paragraphe n 4a , et par suite, les inductances statoriques 

triphasées, propres et mutuelles, auront les mêmes expressions que celles d'une MRV à stator 

lisse, en fonction simplement de Zr. 

L'équation du couple électromagnétique, s'écrit: 

re = p* ('tfd iq - 'Vq id) 

re = p* (Ld - Lq) id iq 
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Conclusion 

On constate donc que les équations qtH régissent le fonctionnement d'une MRV à double 

denture à un seul circuit ne sont autres, à p* près, que celles des machines synchrones à pôles 

saillants sans enroulement d'excitation, et celles de la MRV à stator lisse ne s'en différencient 
que par la prise en compte des amortisseurs. Nous n'allons donc, désormais, étudier que les 
équations relatives à la MRV à stator lisse, celles des MRV à double denture s'en déduisent en 
annulant les courants d'amortisseurs et en changeant pen p*. 

D REGIME STATIONNAIRE 

L'étude du régime stationnaire des MRV à stator lisse a fait l'objet de différentes études, soit 
dans le cadre des machines synchrones à pôles saillants /9/ /11/, soit dans celui des MRV 
généralisées /2/. On sera donc amené, dans cette partie du chapitre, à reprendre quelques 

développements introduits dans l'une ou l'autre de ces études. 

1 Définition des tensions en composantes de Park 

Si on désigne par V ph la valeur efficace des tensions simples va, Vb et vc aux bornes des 
phases statoriques et par lph la valeur efficace des courants ia, ib et ic y circulant; les grandeurs 

statoriques réelles s'écrivent: 

va (t) =V ph {Ï cos [rot] 
21t 41t 

Vb= Va (t- -) et Vc= va (t --) 
3ro 3ro 

ia (t) = lph {Ï sin [rot- <l>l . . ( 21t) . . ( 41t) lb= la t -- et le= la t --
3ro 3ro 

La transformation triphasé-diphasé et celle de Park nous donnent, en sachant, d'après (1, 17), 
que: 

pE> =(rot- <1>) + pE>o 

où E>o est un angle constant représentant le déphasage entre le rotor et le champ tournant 
fondamental; des expressions de [v2'] et de [i2'] telles que: 

[ 
Vd] [ cos(pE>o- <1>) ] 

[vz'] = =V ph {3 
vq - sin(pE>o- <1>) 

(1,72) 

[ 
id J [ cos(pE>o) ] 

[iz'l = . = Iph {3 . 
Iq - sm(pE>o) 

(1,73) 

id et iq étant ainsi indépendants du temps. Le moteur tournant en plus au synchronisme, aucun 

courant n'est induit dans les enroulements amortisseurs et donc: 
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Îkd = Îkq = 0 

L'équation électrique matricielle se réduit alors à: 

Les expressions de [ v2 '] et de [i2 '] peuvent encore se simplifier en posant: 

l=lph~ et V=Vph ~ 
et en définissant le décalage angulaire interne o comme: 

1t o = 2 + peo - <1> 

ceci nous donne donc: 

[ 
sin o ] 

[v2'] = V {2 
cos 0 

[ 
sin (o+<j>) ] 

[i2'l = 1 {2 
cos <o+<l>> 

ou en considérant les seules valeurs efficaces diphasées: 

[ 
Vd] [ sin o ] [V2'] = V =V 

q cos 0 

[
Id] [ sin(o + <j>)] 

[12'] = = 1 
Iq cos(o + <!>) 

L'équation (1,75) peut donc s'écrire, en sachant que pil = ro constante, comme suit: 

v d = Rs id - Lq ro iq = Rs id - Xq iq 

v q = Rs iq + Ld ro id = Rs iq + Xd id 

où Xd = ro Ld est la réactance synchrone directe 

et Xq = ro Lq est la réactance synchrone en quadrature 
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Les flux, eux, seront donnés par: 

Ld
. Xd 

'!fd = Id =­
(ù 

'l'q = Lq iq = ~ 
(ù 

L'équation (1,62) du couple devient alors: 

re = p (Ld - Lq) id iq = .P. (Xd - Xq) id iq 
(ù 

(1,80a) 

(1,80b) 

(1,81) 

On retrouve ainsi les écritures des équations électromécaniques qui régissent le fonctionnement 
d'une machine synchrone à pôles saillants sans amortisseurs et sans excitation. 

Il Ecriture complexe des éguations 

Les équations (1,79) peuvent être mises sous la forme suivante /2/,/9/: 

V d = Rs Id - Xq lq 
V q = Rs Iq + Xq Id + (Xd - Xq) Id (1,82) 

qui devient, sous forme matricielle, et en posant 

E = (Xd - Xq) Id (1,83) 

[
Vd]=[Rs 
Vq Xq 

(1,84) 

En prémultipliant ce système par ( 1 , j ), on obtient une équation complexe de la forme: 

( V d + j V q ) = ( Rs + j Xq ) ( Id + j lq ) +jE 

On pose : T = - j ei0 Od + j Iq ) = 1 d<P 
v = - j ei0 ( v d + j v q) 

E = -j eiô ( j E ) 

L'équation (1,85a) se réécrira sous la forme: 

V = ( Rs + j Xq) T + E = ( Rs + j Xq ) T + E eiô 

(1,85a) 

(1,85b) 

(1,86) 

Cette équation permet de tracer le diagramme des tensions soit dans les axes liés au stator, soit 
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par rapport à des axes décalés de (p9o - <1>) par rapport aux précédents . 
L'équation du couple deviendra, en prenant en compte la définition (1,83): 

re= ~E Iq 
(l} 

lm 

FIG 1.5 Schéma vectoriel en régime moteur 

III Ecriture paramètrigue des équations 

On pose /2/, /10/: 

Zd= ...f Rs2 + Xd2 

Zq = ...f Rs2 + Xq2 

Z = ...j Rs2 +XdXq 

Zd = Rs + j Xd = Zd ei~d 

Rs 
cos Çd= Zd 

Rs 
cos Çq= Zq 

Rs 
cos Ç= z 
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. J:d Xd sm.., -Zd 

. J: ~ sm -,q-Zq 

sin Ç ...;-=-~=-=d=x=-q 

(1,87) 

(1,88) 
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Zq = Rs + j Xq = Zq eil;q (1,89) 

et z2 = Zd Zq cos(Çd- Çq) 

L'équation (1,86) peut s'écrire alors 

V=Zqi+ E (1,90) 

On se ramène donc ainsi à une machine à pôles lisses à "excitation" variable due à une 
dissymètrie artificielle créée entre les courants Ict et Iq. 
Les notations établies au (1,88) nous permettent aussi, en inversant les équations (1,82) ou 
(1,84) d'avoir les expressions des courants Id et Iq d'une manière simple et en fonction de V 

(valeur efficace diphasée des tensions) et de l'angle 0 pour une vitesse n =; donnée. 

ou 

Id = ;, (Rs sin o + Xq cos o) = V'fj sin ( o + Çq) 

Iq = ;, (Rs cos o - Xd sin o) = v: cos ( o + Çd) 

Id = ~2 (Rs sin o + Xq cos o - E.Xq) = ~ sin(o + Çq) - ~ sin Çq 

(1,91) 

Iq = ~2 (Rs cos o- Xq sin o- E.Rs) = ~ cos(o + Çq) - ~ cos Çq (1,92) 

IY Fonctionnement à tension fixée 
IV 1 Lieu de E à tension fixée 

D'après les équations (1,89), on a: 

Zd cos Çd = Zq cos Çq 

Zd = Zq cos Çq 
cos Çd 

et donc Xd = Zd sin Çd = Zq cos Çq tg Çd 

E déterminée dans l'expression (1,83) 

E = ( Xd - Xq ) Id 

(1,93) 

s'écrira, en remplaçant Id par sa formulation issue du (1,92) et en écrivant ( Xd - Xq ) en 
fonction de Zq et de Çd et Çq , de la manière suivante: 
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E = [ Zq (cos Çq tg Çd- sin Çq)] [~sin (ô+ Çq)- ~sin Çq] 

On pose : 

(1,94) devient alors: 

cos Çq tg Çd - sin Çq = a 

E = a V sin (ô + Çq) - E a sin Çq 

E a V sin (ô + Çq) 

1 +a sin Çq 

(1,94) 

(1,95) 

av 
Lorsque ô varie, le point M , image de E, décrit un cercle de diamètre , passant 

1 + a sin Çq 

par 0 et centré sur la droite faisant un angle deI - Çq avec 1 'axe des tensions. 

\ 
\ M 1 

\ 1 

\ 1 
...... 

\ 
...... /. 

...... 
,1 

/A 
1 

\ 1 
\ 1 

\ 1 
\ 1 

\ 1 
\ 1 ,, 

FIG I.6 Lieu de E à tension fixée 

N 2 Limites de stabilité à tension fixée 

L'équation du couple (1,81) se met, en exprimant ld et Iq en fonction des expressions (1,92): 

21t V2 
re =-;- (Xd - Xq) z4 Zd Zq sin (ô+ Çq) cos (ô+ Çd) (1,96) 

qui correspond à une puissance interne 
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Pm = 2 v2 z~;g (Xd - Xq) { sin (2ô + Çq + ë 1 + sin (Çq - Çd)} 

tous les deux de pulsation 2ô. 

(1,97) 

Le 1. . d b'li , ( are 0 ) é . , , d , d . s nmtes e sta 1 te - = en r gtme moteur et generateur sont onnees par eux pomts a a 
diamétralement opposés qui satisfont à : 

cos ( 2ôm +Çq +Çd )=0 

Les deux limites sont donc atteintes pour: 
1t 

- (2 + Çd + Çq) 
ôm 2 

1t 
(2- Çd - Çq) 

Ôm= 2 et 

Le fonctionnement moteur est donc stable pour 

avec un couple maximum pour 

(1,98) 

(1,99) 

(1,100) 

qui devient ô - ~ si la vitesse est assez grande pour qu'on puisse négliger la valeur des 

résistances statoriques devant celles des réactances synchrones (Çd = Çq = 0). 

IV 3 Puissances 

La puissance apparente complexe est défmie par: 
--* . 

S = 2 V I = 2 V I eJ4l = P + jQ (1,101) 

En remplaçant V et I par leur expressions données par (1,85b), on obtient les expressions des 

puissances active et réactive: 

P=Vdld+Vqlq 
Q=Vqlct-Vdlq 

qui deviennent, en prenant les valeurs de V d et V q données au (1 ,84) et celles de ld et Iq 

données au (1,91) : 
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y2 
P = z2 [ 2Rs - ( Xd - Xq ) sin 2ô ] 

y2 
Q = z2 [ ( Xd + Xq ) - ( Xd - Xq ) cos 2ô ] (1,102) 

L'affixe M de la puissance apparente complexe décrit, lorsque ô varie, un cercle de centre 
2RsV2 (Xd- Xq)V2 y2 ( z2 ; Z2 ) et de rayon (Xd- Xq)Z2 , qui représente aussi le lieu du courant. En 

effet, le cercle étant tracé à tension fixe, d'après (1,101), OM est proportionnel au courant I et 
par suite, sa projection suivant l'axe A (DM) est proportionnelle à id et celle suivant l'axe A' 
(OD) est proportionnelle à iq. 

A 

Q 

FIG I. 7 Lieu des puissances 
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La limite de fonctionnement en régime moteur est donnée par le point où l'énergie interne est 

nulle, c'est à dire au point 0' où: 

iq = 0 et (1,103) 

Le point Sm, lui, indique la limite de stabilité en régime moteur, l'angle interne correspondant 

est: 

ôm 

1t 
2- (Çd + Çq) 

2 

Dans le cas de machines à fortes puissances, les réactances étant prépondérantes par rapport à la 
résistance statorique, le segment 

2Rsv2 
O"C=.....:.;_~.....:.;_ z2 

tend vers 0 et Sm se rapproche de la position de fonctionnement à puissance maximale avec 
1t 

ôm= 4 . 

Les trois droites OP, CSm et O'P', tangente au cercle (C) en 0' étant concourantes au point T 

de coordonnées (0, 2 ~ s ), on peut montrer /2/ que cette dernière droite représente celle des 

puissances internes. En effet, la projection du point M, L, sur O'P', perpendiculairement à 
CSm, permet d'obtenir par O'L, et avec la même échelle que celle adoptée sur OP pour les 
puissances externes, la puissance interne de la machine. 

Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons d'abord fait une étude succincte des structures à réluctance 
variable et nous en avons dégagé celles présentant des caractéristiques intéressantes et n'ayant 
pas encore été soumises à la commande vectorielle, à savoir la MRV à stator lisse et la MRV à 
double denture à une seule nappe ou à deux nappes proportionnelles en module. 
Ensuite, nous avons établi les équations qui régissent le fonctionnement de la MRV à stator 

lisse, en tenant compte des courants induits dans le fer rotorique par deux circuits suivant l'axe 

d et l'axe q, et celles régissant le fonctionnement de la machine Vernier à double denture et nous 
avons montré que ces dernières étaient les mêmes que celles de la MRV à stator lisse, en 
négligeant les équations relatives au rotor et à quelques définitions de constantes près. 
Enfin, nous avons étudié le fonctionnement de ces deux machines en régime permanent et nous 
avons déterminé leur lieu de fonctionnement à tension fixée. 
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Modélisation vectorielle 

des Machines à Réluctance Variable 

Introduction 

Après avoir retenu la MRV à stator lisse et la MR Vernier non excitée et établi leurs 
modélisations et leurs équations de fonctionnement au premier chapitre, nous traiterons dans 
celui-ci la commande vectorielle de ces deux machines. 

Nous commencerons alors par une définition de la commande vectorielle et de la 
représentation vectorielle puis nous appliquerons cette dernière aux deux machines 
précédentes et nous choisirons le repère adéquat pour l'écriture simplifiée des différentes 
équations. Nous établirons ensuite les relations entre ces expressions simplifiées et celles de 
Park utilisées au premier chapitre et nous terminerons par l'élaboration d'une stratégie de 
commande pour ces deux machines. 

1 Commande yectorielle: Définition et objectifs 

Les machines à courant continu (MCC) sont d'une construction mécanique assez compliquée, 
mais les composantes de leur champ suivant deux axes orthogonaux étant stationnaires, leur 
commande dynamique est facilitée. En ce qui concerne les machines à courant alternatif, la 
situation est tout autre: En effet, bien que les modèles se soient simplifiés puisque les 
commutations se font à 1 'extérieur de la machine, la structure de commande demeure encore 
beaucoup plus compliquée que celle des MCC, et ce à cause des champs tournants. 

La "Commande Vectorielle" ou "Commande par Orientation du Champ" consiste donc à 

élaborer une stratégie de commande des machines à courant alternatif similaire à celle des 
MCC. 

Pour cela, il faut pouvoir simplifier l'écriture des différentes équations qui régissent le 
fonctionnement de ces machines et surtout celle du couple électromagnétique qui devra se 
mettre sous la forme du produit d'un flux (fonction d'un courant il) par un courant i2. 

Cette simplification d'écriture est obtenue en projetant les différentes grandeurs qui 
intéragissent dans les différentes équations sur un système d'axes bien choisi. 
L'équation du couple s'écrit alors: 
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On peut donc fixer la valeur du flux cl> à 1 'aide du courant i 1 et agir sur 1' autre courant i2 afin 

d'obtenir la valeur du couple désirée. 
La commande vectorielle des machines à courant alternatif consiste donc à mesurer à chaque 

instant la vitesse de rotation du moteur, sa position angulaire ainsi que les différents courants 

(statoriques et rotoriques pour quelques machines comme la machine asynchrone à double 

alimentation). Pour une commande en vitesse, la vitesse de rotation est comparée à la vitesse 

de référence et leur différence génére le couple voulu. Ce dernier, comparé au couple 
instantané génére la valeur de référence du courant i2, qui sera comparée à son tour à la valeur 

réelle de ce courant, obtenue à partir de 1 'écriture, dans le repère choisi, des courants mesurés. 

Leur différence, ainsi que celle entre la valeur de référence et la valeur réelle du courant il 

permettent d'obtenir les valeurs de référence des tensions, écrites dans le même repère. 

Ces dernières sont réécrites sous leur forme réelle instantanée dans le système triphasé initial 

en leur faisant subir la transformation inverse de celle appliquée aux différents courants pour 
obtenir il et i2 et en tenant compte du laps de temps écoulé entre les deux transformations 

inverses: en effet, les différentes opérations ne se font pas instantanément et la machine 

continue à tourner pendant ce temps ôt, l'angle (fonction de la vitesse de rotation) qui a servi 
pour transformer les courants réels en courants il et i2 n'est plus valable, il faut lui rajouter un 

angle ôa. relatif à la rotation effectuée pendant l'instant ôt. 

Les trois tensions obtenues seront ainsi appliquées comme tensions de référence à 
l'électronique de puissance alimentant la machine. 

Le schéma de principe de la commande vectorielle ressemble donc à: 

Signaux r-------1 
de référence 
Orer I1ref ..---,Vlrefr-----., 
rerer 

n 
re 

Commande 
... -t vectorielle Equations --~ 

dynamiques 
1 

Signaux 
de retour 

FIG II.lSchéma de principe de la commande vectorielle 

42 

r 
i 

[ 

r­
I 
'-

l" 
1 ... 



ll est à noter qu'une alimentation en courant permettrait de simplifier la commande en évitant 
de calculer les tensions de référence dans le repère choisi. En effet, en alimentant la machine 
avec une source de courants, les références de courants seront obtenues directement en 
appliquant à ltreret href la transformation inverse et ceci nous éviterait de calculer les tensions 
de référence à appliquer à la source de tension /5//12/. Dans le schéma de principe, cela se 
traduit par la disparition du bloc z-1 et le remplacement des v siref par lsiref. 
Le principal problème à résoudre dans 1 'élaboration de la commande vectorielle est donc le 

choix du référentiel qui permet de simplifier les équations, ceci sera le but de La 
Représentation Vectorielle. 

Il Représentation yectorielle 
II 1 Représentation complexe 

L'une des transformations triphasé-diphasé les plus utilisées en Electrotechnique /13/ est celle 
de E. Clarke dont la matrice associée C3 s'écrit: 

1 1 0 

1 - 1 .V3 
C3 = [ C31 C32] = 2 2 (2,1) 

1 - 1 .V3 
2 2 

Cette même transformation, soumise à une légère modification, va être utilisée dans la 
représentation complexe. A chaque système triphasé [x3], de composantes xa, Xb et xc 

dépendant du temps, on fera correspondre, par ce qu'on appellera la transformation de Clarke 
"modifiée", de matrice associée C33 telle que: 

et 

[C33'] = [ C31 
2 
3C32] 

[C33 ']t = [ 1 C31 C32]1 , 

(2,2) 

(2,3) 

un système diphasé de composantes xa' et x~' et un système homopolaire x0 . Ces derniers 

seront obtenus par la relation: 

[x3"] = [xoa~'] =[ x:•] = [C33']t [ ::] = [C33']t [x3] (2,4) 

xw xc 

La composante homopolaire xo est généralement nulle et l'équivalence triphasé-diphasé est 
effective. Mais dans le cas où cette composante est non nulle (système triphasé déséquilibré 
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avec liaison du neutre), celle-ci ne contribuant pas à la conversion de l'énergie dans la 
machine, pour avoir une équivalence triphasé-diphasé, on introduit un autre système triphasé 
[x3 '] qui est constitué du système triphasé initial dans lequel on a retranché le tiers de la 

composante homopolaire à chaque phase /14/: 

1 
xa- 3x0 

[xa'] ( X3'] 
1 

Xb' = Xb - 3 XQ = 

1 Xc' 
xc - 3XO 

ce nouveau système est alors équilibré puisque sa composante homopolaire est nulle: 

Xo' = Xa' + Xb' +Xc'= 0 

et ses deux composantes diphasées xo." et x~" sont identiques à xo.' et x~·: 

(2,5) 

Ainsi, on se ramène, si le système triphasé initial est équilibré, ou si on introduit un système 

équilibré équivalent au système triphasé initial déséquilibré, à une bijection, entre un système 

triphasé et un autre diphasé exprimé par: 

[x a~']= [ C32 ]t [ x3] 

A ce système, on associe un nombre complexe noté x défini par: 

~ = xa' + j x~' 

~ = [ J 1 ] [ xa~' ] 

avec [ J 1 ] = [ 1 j ] 

En tenant compte de l'équation (2,6), le nombre complexe associé x s'écrira: 

x = [J 1 ] [ C32 ]l[ X3 ] 

or [ J 1 ] [ C32 ]1 = [ a ] = [ 1 a 
.27t 

a=el3 

Ainsi x = [ a ] [ x 3 ] 

ou x = xa + a Xb + a2 xc 

(2,6) 

(2,7) 

(2,8) 

(2,9) 

(2,10) 

ce qui n'est autre que la composante directe obtenue par la transformation de Fortescue. 
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TI 2 Représentation vectorielle du nombre complexe associé 

En posant x = x e,jex (2,11) 

Im 

Re 

FIG II.2 Nombre complexe associé noté x 

Le vecteur représentatif de x dans le plan complexe a une amplitude x variable dans le temps 

et une position angulaire ex. Sa vitesse angulaire est donnée par: 

d9x 
rox=(it 

II 3 Système d'axes a et 6 

(2,12) 

On associe aux composantes du système diphasé [ xa~'] un système d'axes orthonormé ao~ 

tel que l'axe oa porte le vecteur associé à xa' et o~ celui associé à x~· 

M(xd,x~') 

FIG II.3 Système d'axes ao~ 
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TI 4 Système d'axes d et q 

Le passage du système d'axes aol3 à un autre de même origine, mais décalé d'une position 

angulaire Si, se fait en effectuant une rotation d'un angle Si. Les composantes définies dans le 

nouveau repère se déduisent des précédentes par: 

[Xdq'] = P(-Si) [xaj3'] 

[ 
Xd' J 

[xdq'] = xq' { 

cos(Si) 
et P(-Si) 

-sin(Si) 

sin(Si)] 

cos(S i) 

(2,13) 

(2,I4) 

Comme dans le repère oal3, on peut dans le repère odq, associer aux composantes Xd' et xq' 

un nombre complexe x en appliquant à [Xdq'] la matrice ligne [JI], ce qui correspond à une 

transformation diphasée de Fortescue: 

eton pose 

[JI] [Xdq'] = Xd' + jxq' 

x =xd'+jxq' 

La relation entre x et x se déduit de : 

x = Xd' + j xq' =[JI] P(-Si) [xaj3'] =[JI] P(-Si) C32t [x3] 

or 

d'où: 

[J 1] P( -Si) C32t = [a] e-jSi 

x = x e-jSi 

FIG TI.6 Système d'axes doq 

TI 5 Représentation vectorielle d'une machine triphasée 

(2,I5) 

(2,I6) 

(2,17) 

d 

a 

Pour pouvoir donner une représentation vectorielle aux machines triphasées, qu'elles soient 

symétriques ou non, on associe à chaque armature un système d'axes, perpendiculaires à celui 
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de la machine, appelé référentiel ( statorique ocx5j35 et rotorique ocxrl3r). Chaque position 

spatiale est ainsi repérée par l'angle qu'elle fait par rapport à l'un de ces deux référentiels. 

On défmit en plus un troisième système d'axes odq, appelé "référentiel synchrone", qui sera, 
lui, repéré par l'angle es (resp er) qu'il fait par rapport au référentiel statorique (resp 

rotorique). 

L'axe od, appelé axe du référentiel synchrone, tourne donc à une vitesse ros= dd~s (resp. ror 

der 
= dt ) par rapport au stator ( resp rotor). 

hn 

q 

Re 
as 

Fig II.5 Les trois référentiels de la machine 

On peut alors représenter les nombres complexes associés aux grandeurs triphasées 
temporelles dans 1 'un des trois référentiels. 
Ainsi, en faisant coïncider le repère statorique avec le plan complexe et en sachant que 1 'axe 

rotorique ocxr est décalé d'un angle a par rapport à l'axe statorique ocx5, la représentation 

vectorielle des différentes grandeurs électriques statoriques (x5) et rotoriques (xr) par rapport 

aux axes de la machine est illustrée par la figure ci-dessous /15/, /16/, /171 

hn 
XS 

d 

ros 1 Stator 
ror 1 Rotor 

FIG II.6 Représentation vectorielle d'une machine triphasée 
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La représentation vectorielle consiste donc à transformer chaque système de 
grandeurs triphasées réelles en composante directe de Fortescue puis à 
effectuer sur l'affixe de celle-ci une rotation dans le plan spatio-temporel. 

Le choix de l'angle de cette rotation, et donc du référentiel synchrone, doit permettre de 
simplifier les équations qui régissent le fonctionnement de la machine une fois les différentes 
grandeurs y intéragissant exprimées dans ce référentiel synchrone. 

II 6 Relations entre nombres complexes associés 

Les relations entre les différentes grandeurs exprimées dans les différents référentiels, et qui 
serviront à écrire les différentes équations dans ces repères, se résument en quatre 
expressions: 

* Un nombre complexe associé à une grandeur statorique déterminé en "coordonnées du 

référentiel synchrone" est noté x s et s'écrit: 

(2,18) 

* Un nombre complexe associé à une grandeur statorique déterminé en "coordonnées 
rotoriques" est noté x sr et s'écrit: 

x sr= x s e-j9 (2,19) 

* Un nombre complexe associé à une grandeur rotorique déterminé en "coordonnées du 

référentiel synchrone" est noté x r et s'écrit: 

~r = xr e-j9r (2,20) 

* Un nombre complexe associé à une grandeur rotorique déterminé en "coordonnées 
statoriques" est noté x rs et s'écrit: 

x rs= x r ei9 (2,21) 

A partir de ces quatre défmitions, on peut exprimer n'importe quelle grandeur (statorique ou 
rotorique) dans n'importe quel référentiel (statorique, rotorique ou synchrone). 

III Représentation yectorielle de la MRY à stator lisse 

Les équations électriques générales de la MRV à stator lisse sont, comme formulées au (1,39): 
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[vs] = [Rs] [is] + ~t ['Ifs] 

[0] = [Rr] [ir] + ~t ['l'rl 

Avec ['Ifs] = [Lss] [is] + [Msr] [ir] 

['l'rl = [Mrs] [is] + [Lrr] [ir] 

Les différentes matrices inductances s'écrivent comme suit: 

[
Lkd 

[Lrr] = 
0 

[ 

Ma,kd 

[Msr] = M b,kd 

Mc,kd 

Ma,kq] 
Mb,kq 

Mc,kq 

et 

[ 

La 

[Lss] = La b 

Lac 

Lab 

Lb 

Lbc 

[ 
M a,kd Mb,kd 

[Mrs] = Ma,kq Mb,kq 

Lac] 
Lb c 

Le 

Mc,kd] 
Mc,kq 

matrices qui peuvent être exprimées d'après leurs écritures diphasées établies dans le chapitre 
I. Ce qui permet d'écrire les expressions des différentes inductances propres et mutuelles sous 
la forme: 

La(9) = Lo + L2 cos(Zr9) ; 
21t 

Lb(9) = La(9 + 3zr) et 

1 21t 
Lab(9) =- 2 Lo + L2 cos(Zr9- 3) 

21t 
et Lac(9) = Lab(9 - 3zr) 

pour les enroulements statoriques, 

et 

zre 
Ma,kd(9) = Mkd,s cos2 

21t 21t 
; Mb kd = Ma kd(9 + 32 ) et Mc kd = Ma kd(9 - 3z ) 

' ' r ' ' r 

Zr9 
Ma,kq(9) = -Mkq,s sinT 

et 
21t 

Mc,kq = Ma,kq (9- 3zr) 

pour les enroulements amortisseurs 

21t 
Mb,kq = Ma,kq(9 + 3zr) 
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III 1 Modèle diphasé 
al Circuit statorique 

En multipliant les grandeurs triphasées par la matrice ligne [a], on associe à chaque grandeur 

un nombre complexe dont la partie réelle et la partie imaginaire ne sont que les composantes 

diphasées obtenues avec la transformation de Clarke "modifiée" définie au paragraphe II. 

L'équation électrique statorique s'écrit alors: 

où 

[a] [vs] = [a] [Rs] [is] + ~t { [a] ['Ifs]} 

= Rs [a] [is] + ~t { [a] ['Ifs]} (2,22) 

[a] ['Ifs] = ~ Lo [a] [is] + ~ L2 eiZi~ [a]* [is] + ~ Mkd,s [rn] [ir] ei~8 (2,23) 

avec [rn]= [1 j Mkg,s] 
Mkd,s 

En posant 3 
Lso = 2 Lo 

et 

3 
Ls2 = 2 L2 

3 
M = 2Mkd,s 

L'équation (2,23) devient: 

[a] ['Ifs] = Lso [a] [is] + Ls2 [a]* [is] dZre + M [rn] [ir] ~re 
2 

Le terme [rn] [ir] est égale à: 

[ ] [. ] . . Mkq s . 
rn Ir = Ikd + J Mkd:s tkq 

(2,24) 

(2,25) 

(2,26) 

(2,27) 

Cette écriture nous amène à exprimer le nombre complexe associé aux courants rotoriques par: 

où 

et 

_!_r = ira + j ir~ 

ira= Ïkd 
. _Mkg,s. 
Ir~ - Mkd,s Ikq 

Les équations du circuit statorique s'écrivent alors: 
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{

v s = Rs 

ys= Lso 

d 
i s + dt 

i s + L2s 

b/ circuit rotorig,ue 

'l's 

Les deux équations électriques relatives au rotor sont: 

{ 

. dikd d 
0 = Rkd Ikd + Lkd dt + Mkd,s dt 

. dikg d 
0 = Rkq Ikq + Lkq dt + Mkq,s dt 

La deuxième équation peut être modifiée ainsi: 

[ Re ( i s e-jZre ) ] 
- 2 

[ lm ( i s e-jZre ) ] 
2 

(2,29) 

(2,30) 

Mkd,s2 Mkg,s . Mkd,s2 Mkg,s d . d . _ ·Zre 
0 = Rkq M 2 Mkd Ikq + Lkq M 2 Mkd dt Ikq + Mkd,s dt [lm( 1 s e J-) ] kq,s ,s kq,s ,s - 2 

En posant 

(2,31) 

et en utilisant la notation (2,28), l'équation électrique de l'amortisseur en quadrature devient: 

0 = Â. Rkq ir~ + Â. Lkq ~t ir~ + Mkd,s gt [Im( J_s e-j~) ] (2,32) 

ou 

(Rkd -Â.Rkq)ir~+(Lkd -Â.Lkq) :t ir~ =Rkd ir~+Lkd gt ir~ + Mkd,s gt [lm( J_s e-jZi)] 

Posons: 

Vk = (Rkd -Â.Rkq) ir~ + <Lkd -Â.Lkq) gt ir~ (2,33) 

Les équations (2,30) se mettent alors sous la forme: 

{ 

0 = Rkd Ïkd + Lkd gt ikd + Mkd,s gt [ Re ( i s e-jZ;e) ] 
(2,34) 

Vk = Rkd ir~ + Lkd gt ir~ + Mkd,s gt [ lm ( J_s e-jZ;e) ] 

Si 
3 

:!__r = 2 Vk 
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et 

3 
Lr= 2 Lkd 

3 
Ror= 2 Rkd 

Les circuits rotoriques peuvent être représentés par une équation analogue à celle représentant 

le même circuit d'une machine triphasée symétrique /15/, celle-ci s'écrira donc: 

D • T d . M d ( . -J·:zre ) 
v r = .nor 1 r + .l....<f dt _!_! + dt 2-_s e 2 (2,35) 

avec 

Sachant que pour une machine à réluctance à stator lisse Zr = 2p, les équations électriques 
complexes de la machine deviennent: 

R 
. d 

v s = s 1 s + dt 'l' s 

'l' s = LsO i s + L2s i s * d2p9 + M i r dp9 (2,36) 

o . T d . M d < . J·pe ) .:!__r = .. 'Or 2-_r + .l....<f dt _!_! + dt 2-_s e· 

Le nombre complexe i r est représenté par le schéma vectoriel suivant: 

lm 

[3s 

as Re 

FIG ll.7 Nombre complexe ir 

cl Calcul du couple 

L'expression du couple, en sachant que la matrice [Lrr] ne comporte que des termes constants 

(cf chap I), se réduit à: 

re = -2
1 

[is]t { p _Q_ [L3sll [is] + [i8]1 { p _Q_ [Msr]} [ir] 
d9 d9 
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re= res + rel 

rel = [i8]t { p _!_ [Msr]} [ir] 
dE> 

se met, en développant les calculs, sous la forme: 

r 1 ~ . M { . -J·Zre . * e= 4 J kd -I 8 e-Ir + 
- 2-

ce qui donne rel = ~ p M lm [ J._s i_r * e-jpE> ] 

Le calcul de res nous donne: 

res= -2
1 [is]t { p _!_ [L3s]} [is] 

dE> 
L2 . -·Zre 2 = 2 p lm [ ( 2-_s e JT ) ] 

res = ~ L2s p lm [ ( J._s e-jpE> )2 ] 

Et donc 1 'expression du couple est: 

i s * eiZre I } 
- 2 r 

(2,37) 

(2,38) 

re= ~ p {L2s lm [ ( J._s e-jpE> )2] + M lm [ J._s _!_r * e-jpE>] } (2,39) 

III 2 Systèmes de coordonnées 

En considérant les angles électriques et en posant donc: 

p E> =es- 9r (2,40) 

On réécrit le modèle de la machine dans les trois référentiels: 

al Modèle exprimé en coordonnées statoriques: 

L'utilisation des relations établies au II 6 permettent d'écrire les équations électriques en 
coordonnées statoriques, ce qui donne: 

.:!_s = Rs J._s + ~t [LsO J...s + L2s i s * e-j2p8 + M i rs] 

o · · dE> (L · M . ) d ( L . M . ) .:!__ rs = .. 'Or 2._ rs - JP dt r 2._ rs + _I s + dt r 2._ rs + 2-_s (2,41) 

avec .:!__ rs = eiPE> j [(Rkd -ÂRkq) i~ + CLkd -Â.Lkq) ~t i~] 

L'équation du couple est exprimée par: 
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(2,42) 

b/ Modèle exprimé en coordonnées rotorigues 

En écrivant l'équation statorique en coordonnées rotoriques on obtient: 

· e · e d · e ~sr eJP • = Rs ..i_sr eJP + dt ['l'sr eJP .. ] 

Le terme 'If sr eip9 est égale à: 

'V sr e,jp9 = LsO i sr eiPEl+ L2s i sr* e-jp9 ei2p9 + M i r eiPEl 

et sa dérivée temporelle est: 

~t[ 'V sr e.ÏPEl]=eiP9 jp ~~[LsO 2_sr+L2s ..i_sr * +M ..i_r]+e.ÏPe~t[LsO ..i_sr+L2s ..i_sr * +M __0] 

ce qui nous amène à: 

R · · dEl [L · L · * M . ] d [L . L . * M . ] ~sr = s .2_sr + JP dt sO _:_sr+ 2s .2_sr + .2_r + dt sO .2_sr+ 2s .2_sr + ..!...! 
D. Lrd. Md. 

v r = nor .2_r + dt ..!...! + dt .2_sr (2,43) 

L'équation du couple est: 

(2,44) 

cl Modèle exprimé en coordonnées du référentiel synchrone: 

L'équation électrique écrite dans le repère synchrone se met sous la forme: 

V""s e,jes = Rs is e,jes + ~t [LsO is e,jes + L2s ( is e,jes)* ei2p9 + Mir e,j(er+p9)] 

qui devient: 

- - des - - * ·2er - d - - * ·2e -
v s =Rs i s+fdf[LsO i s+L2s i s e-J + M i r ]+dt [Lso i s+L2s i s e-J r +M i r] 

L'équation rotorique, elle, s'écrit: 

- -. .der d 
v r = Ror 1 r + .1(ït (Lr i r + M i s) + dt (Lr i r + M i s) (2,45) 

et celle du couple: 
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(2,46) 

III 3 Choix du référentiel optimal et écriture des équations dans ce rc:a>ère: 

On déduit le référentiel dans lequel les équations s'écrivent de la manière la plus simple à 
partir de l'expression du modèle dans le repère synchrone. D'après les écritures (2,45) et 
(2,46), le référentiel optimal est celui pour lequel er = 0 c'est à dire celui lié au repère 

rotorique. Dans ce cas l'axe od est confondu avec l'axe oa.r et oq est confondu avec 1 'axe o~r, 

et 1 'expression du modèle dans ce repére s'écrira: 

- - dE> - - * - d - - * -
v s =Rs i s+jp dt [LsO i s +L2s i s + M i r ]+ dt [LsO i s +L2s i s +M i r] 

- - d - -
v r = Ror i r + dt (Lr i r + M i s) (2,47) 

avec une équation du couple telle que: 

2 -2 -- * re = 3 p {L2s lm [ i s ] + M lm [ i s i r ] } (2,48) 

En prenant les parties réelle et imaginaire de chacune des deux équations de (2,47), on obtient: 

' R . ' dE> ( L . ' L . ' Mi ) d (L . ' L . ' Mi ) v d = s ld + P dt - sOiq + 2slq - rq + dt sOld + 2s ld + rd 

' R . ' dE> (L . ' L . ' M" ) d (L . ' L . ' Mi ) v q = s 1q + p dt s0Id + 2sld + Ifd + dt sOlq - 2s lq + rq 

0 D_ • L d . M d . ' = nor lrd + r dt lrd + dt ld 

D" Ld. Md., 
Vk = .. 'Or Irq + r dt Irq + dt 1q 

(2,49) 

Sachant que ird = ira et irq = ir~ et en remplaçant toutes les constantes par leur expressions 
initiales, (2,49) devient: 

, R . , dE> ( 3 . , (L LQ) 3 M . ) d ( 3 . , (L L ) 3 M . .\ v d = s ld + P(jt 2lq 2 - - 2 kq,s Ikq +dt 2ld 2 + 0 + 2 kd,s Ikw 

, R . , dE> ( 3. , (L L ) 3 M .. \ d ( 3. , (L LQ) 3 M . ) v q = s Iq + P(jt 2ld 2 + 0 + 2 kd,s Ikw 1 dt 2lq 2 - + 2 kq,s Ikq 

0 3R. 3L d. 3M d., 
= 2 kd lkd + 2 kd dt lkd + 2 kd,s dt ld 

0 3R. 3L d. 3M d., 
= 2 kq Ikq +2 kq dt Ikq +2 kq,s dt lq 
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L'équation du couple, elle, devient: 

r 4 L .,., 2 M(., .. ,. ) 
.1e = 3 P 2sld lq + 3 p 1q lrd-ld Irq 

re= 2 p L2 id' iq' + p Mkct,s iq' ikct- p Mkq,s id' ikq (2,51) 

IY Représentation vectorielle d'une machine à réluctance vernier 

La représentation vectorielle de la machine à réluctance Vernier se déduit très facilement de 

celle de la MRV à stator lisse. En effet, les équations électriques régissant le fonctionnement 

de la première machine sont identiques aux équations électriques statoriques de la seconde. 

Donc, en remplaçant p par le nombre de paires de pôles équivalent p* et en reprenant les 

mêmes calculs effectués sur la partie statorique des équations électriques de la MRV à stator 
lisse, on aboutit au modèle complexe qu'on peut exprimer dans les différents repères. 

N 1 Système de coordonnées: 
a/Modèle exprimé en coordonnées du référentiel statorigue 

Dans le repère statorique, 1 'équation complexe liant les grandeurs électriques de la machine 
s'écrit: 

v s = Rs 1 s + gt [Lso _!_s + L2s _!_s * e-j2p*9 ] 

et celle relative au couple électromagnétique: 

re = ~ p* {L2s lm [ ( _!_s e-jp*9 )2] 

b/Modèle exprimé en coordonnées du référentiel rotorigue 

(2,52) 

(2,53) 

Les mêmes équations (2,52) et (2,53) réécrites dans le repère rotorique deviennent: 

R . . * d9 [L . L . * d [L . L . *] :!_sr = s 2-_sr + JP d.t sO _I_sr+ 2s _I_sr + dt sO _I_sr+ 2s 2-_sr (2,54) 

et 

(2,55) 

c/Modèle exprimé en coordonnées du référentiel synchrone 

Dans le repère synchrone, ces mêmes deux équations se réécrivent: 
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- - des - - * ·2e d - - * ·2e 
v s =Rs i s+ j dt[LsO i s+L2s i s e-J r ]+dt [Lso i s+L2s i s e-J r ] (2,56) 

2 - •fi- 2 
re = 3 p* L2s lm [ ( i s eJm ) ] (2,57) 

IV 2 Choix du référentiel optimal: 

D'après les équations (2,56) et (2,57), le repère optimal parait évident. Comme pour la MRV à 
stator lisse, le repère dans lequel les deux équations s'expriment de la manière la plus simple 
est celui lié aux axes rotoriques (fu = 0). 

Dans ce repère, le modèle de la machine s'écrira, en prenant les parties réelle et imaginaire de 

l'équation (2,56): 

{ 

, R . , 3 (L L ) d . , 3 * de 
Vd = S ld + - 2 + 0 - ld + - p -2 dt 2 dt 

, R . , 3 (L L ) d . , 3 * de 
v q = s lq + 2 2 - 0 dt lq + 2 p dt 

(2,58) 

(2,59) 

Y Relation entre la représentation yectorjelle et la modélisation de Park 

Les composantes relatives de Park utilisées dans le chapitre I ainsi que les parties réelle et 

imaginaire du nombre complexe associé x s'obtiennent en suivant la même démarche: 
d'abord une correspondance triphasé-diphasé et ensuite une rotation d'un certain angle. 
La première étape des deux modélisations se fait par la transformation de Clarke "modifiée" 
pour la représentation vectorielle (nombre complexe associé) et par la transformation de 
Concordia pour la modélisation de Park. Or la matrice de Concordia s'obtient de celle de 
Clarke en divisant chaque vecteur colonne par sa norme: 

T3 = ~ [ C31 .VÏ C32 ] 

d'où T3-1 =T3t= -
1 

[C31 .VÏC32]t 
...[3 

et CT 1 = [ } C31 C32 ]t (2,60) 

T32t =~ C32t 

et donc [
xa']= _/[[xa] 
xW -'J 3 x~ 

(2,61) 
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Ainsi, les deux systèmes diphasés sont, à {2; près, les mêmes dans les deux cas. Ces deux 

systèmes sont ensuite soumis à une même rotation d'angle Si. Pour les composantes relatives 

de Park, cet angle de rotation correspond à l'angle Si= p*E> +este (E> étant l'angle mécanique 

entre le stator et le rotor) et les composantes relatives sont donc celles écrites dans un repère lié 

au rotor. En ce qui concerne le nombre complexe associé l'angle de rotation Si est inconnu à 

priori et n'est défini que de manière à simplifier l'écriture des équations dans le repère 
synchrone (cf§ ill.2c et IV.1c ). 

Dans le cas de la MRV à stator lisse, comme dans le cas des machines non symétriques, le 
repère permettant de simplifier les équations est obligatoirement lié aux axes rotoriques et donc 

l'angle de rotation pour obtenir le nombre complexe associé n'est autre que l'angle 

Si =p*E> 

On peut alors établir, dans notre cas, 1 'égalité suivante: 

[~} {2; [~] 
En tenant compte de cette égalité et en sachant que: 

et 

3 
Ld= 2 (Lo+L2) 

3 
Lq = 2 ( Lo - L2 ) 

Mkd = --11 Mkd,s 

Mkq = --11 Mkq,s 

(2,62) 

(2,63) 

les systèmes (2,50) et (2,58) s'écrivent, sous forme matricielle, exactement identiques aux 

équations matricielles (1,49) et (1,70) et les expressions du couple sont identiques à (1,62) et 
(1,71). De la sone, la "modélisation vectorielle" de la MRV n'apparaît que comme une 

transformation de Park non normée, l'angle de rotation lui-même n'étant autre que l'angle 

électrique p*E>. 

YI Stratéeie de commande 

Le principe de la commande vectorielle consiste, comme cela a été établi dans le premier 

paragraphe de ce chapitre, à simplifier l'expression du couple électromagnétique de façon à 
pouvoir commander une machine alternative comme une simple machine à courant continu. Le 

couple aurait donc comme expression : 
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où i2 représente 1 'une des composantes du courant statorique. 

Pour les machines symétriques, la simplification de l'expression du couple est une 
conséquence du choix des axes du référentiel synchrone. Pour les machines non symétriques, 
cette simplification est obtenue généralement par le maintien de la composante directe du 
courant statorique à une valeur fixe, de préférence celle donnant un couple maximum, et de 
commander le couple à partir de la composante iq. 
L'expression du couple étant dans les machines synchrones 

avec 

et 

re = p ('Jfd iq - 'l'q id) 
'l'd = Ld id + 'Jfe 
'l'q = Lq iq 

(2,64) 

et sachant que la valeur de id donnant le couple maximum est nulle, l'expression (2,64) se 

simplifie et devient donc: 

re= p 'l'e iq 
'Jfe est fixé par le courant d'excitation ie. 

VI 1 Stratégie de commande de la MRV à stator lisse 

Dans le cas de la machine à réluctance variable à stator lisse, il est malheureusement 
impossible de simplifier 1 'expression du couple en maintenant la composante id ou iq nulle car 

ceci reviendrait à annuler le couple électromagnétique. 
L'idée donc est d'appliquer la même méthode que celle préconisée pour les machines 

synchrones /5/, mais en prenant une valeur de référence pour le courant direct statorique 
différente de la valeur nulle en l'occurrence, en prenant la valeur idref donnant un couple 

maximum en régime nominal, c'est à dire celle donnée pour un angle ô tel que (cf 1,1 00) 

~ -~ Çd- Çq 
u- 4 - 2 

ou, en négligeant la résistance statorique devant les réactances directe et en quadrature: 

1t 
Ô=4 

En fixant la valeur du courant id, la troisième équation du système (1,56) s'écrit: 

Rkd Ïkd + Lkd gt Ïkd = 0 

qui admet comme solution, pour ikd(t=O) = 0, ikd = 0 

L'équation (1,62) du couple pourra donc s'écrire: 

re = p (Ld - Lq) Ïdref iq - p Mkq Îdref ikq 
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or, d'après la dernière équation du système (1,56) 

OR . L d. Md. 
= kq lkq+ kq dt Ikq + kq dt Iq 

Le courant ikq n'est fonction que du courant iq: 

. Mkg . Mkg Rkq Rkq f Rkq 
Ikq = - Lkq Iq + Lkq2 exp(- Lkq t ) iq exp( Lkq t ) dt (2,66) 

En posant 

f(iq,t) = Mkg Rkq exp( Rkq t ) 
Lkq2 - Lkq J iq exp( ~~q t ) dt 

L'expression du couple peut se mettre sous la forme: 

re= p (Ld- Lq) idref iq + p ~~2 
idref iq- p Mkq idref f(iq,t) (2,67) 

où ce dernier n'est plus fonction que du courant en quadrature, les différents coefficients étant 

maintenus constants en maintenant le courant direct à idref· La commande en couple de la 

machine se fait alors à l'aide du seul courant iq. 

Remarque: 

Maintenir id, plutôt qu'iq, constant dans la stratégie de commande n'est nullement un choix 

fortuit, il est en fait dicté par deux contraintes: 

1/ Dans la modélisation adoptée jusque là, 1 'effet de saturation a été négligé à des fins de 

simplification des modèles. Cependant, cet effet existe et, comme nous le verrons dans un 

chapitre ultérieur, est prépondérant suivant l'axe d. Le fait de maintenir id à une valeur fixe 

permet donc de garder le flux direct constant, et comme ce dernier est au-delà du coude de 

saturation pour la valeur du courant direct égale à idref, une lègère variation autour de cette 

valeur n'engendre qu'une faible variation du flux direct, ce qui ne serait pas le cas pour les 

mêmes valeurs suivant 1 'axe en quadrature. 

2/ Les courants dans les deux enroulements amortisseurs étant de signes contraires à ceux 

parcourant les enroulements d et q, seule la contribution, au couple électromagnétique, du 

courant ikq est intéressante puisqu'elle est du même signe que celle des courants statoriques 

(cf (1,62) et (2,51)) donc du couple demandé, le courant ikd introduit par contre une 

contribution de signe inverse. Il faut donc, pour obtenir une bonne dynamique du couple, 

avoir un courant Ïkd nul pour chaque variation du couple, ceci s'obtient tout simplement par le 

maintien du courant id constant. 
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VI 2 Stratégie de commande de la MR Vernier 

Pour la MR Vernier, du fait de l'absence des amortisseurs, l'expression du couple dans le 

repère synchrone (1,71) ou (2,59) est beaucoup plus simple que celle de la MRV à stator lisse. 

En fait, elle ressemble à celle d'un moteur à courant continu, où l'une des deux composantes 

des courants statoriques, id ou iq, remplirait la fonction du courant d'excitation et l'autre 

composante remplirait celle du courant inducteur. 

La stratégie de commande pour la MR Vernier est donc, elle aussi, assez simple: comme pour 

les MCC, on maintient le courant d'excitation, en l'occurrence le courant direct qui remplira 

cette fonction pour la même première raison invoquée dans le cas de la MRV à stator lisse, à 

une valeur de référence constante et on contrôle le courant iq pour obtenir le couple voulu. 

La valeur de référence du courant id sera, en principe, celle qui permet d'obtenir un couple 

maximal en régime nominal, à courant nominal. 

yu Conclusion 

Dans ce chapitre a été développée, dans une première partie, la définition de la commande 

vectorielle ainsi que celle de la représentation vectorielle appliquée aux machines alternatives. 

Dans une seconde partie, nous avons appliqué cette représentation vectorielle à la MRV à 

stator lisse ainsi qu'à la MR Vernier et nous avons montré que, pour les deux machines, le 

repère synchrone le mieux adapté était celui lié aux axes rotoriques, ce qui nous ramenait aux 

équations exprimées dans le repère de Park, étant donné que la représentation vectorielle n'est, 

à ~ ~ près, qu'une transformation de Park dont l'angle de rotation est, dans le cas des 

MRV, égal à l'angle électrique p*9. 

Et enfin, nous avons conclu le chapitre en énonçant la stratégie de commande que nous 

voulons adopter pour la MRV et qui revient à commander la machine comme une machine à 

courant continu où id jouerait le rôle du courant inducteur et iq celui du courant d'induit. 
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Contrôle vectoriel 

de la MRV à stator lisse 

Intro<Iuction 

Dans le chapitre précédent, nous avons développé 1 'idée de la commande vectorielle de la 

machine à réluctance variable (à stator lisse ou à double denture à une seule nappe ou 
assimilée comme telle), et nous avons conclu que ce genre de machines pouvait être 
commandé comme une machine à courant continu, à condition de maintenir l'un des courants 
(id ou iq) constant non nul et de faire varier le second pour contrôler le couple. 

Nous allons donc, dans ce troisième volet, simuler le fonctionnement d'une MRV à stator 
lisse commandée suivant cette stratégie. 

Ce chapitre sera alors divisé en trois grandes parties: Dans la première, nous établirons les 
différentes écritures opérationnelles et nous identifierons, pour une MRV à stator lisse dont 
nous disposons, les différentes constantes de temps. Dans la seconde, nous procéderons à 
l'élaboration du schéma global de commande avec le choix d'une alimentation adaptée et 
l'introduction d'un algorithme de découplage des grandeurs suivant les deux axes, et enfin, 
nous terminerons ce chapitre par une troisième partie destinée à la simulation de l'ensemble 
machine - convertisseur - commande et à la fin de laquelle nous présenterons les différents 

résultats obtenus. 

Panie A : Modélisation opérationnelle de la MRY à stator lisse 

Introduction 

Dans cette partie, nous établissons, en respectant quelques conditions classiques, le modèle 

opérationnel de la MR V à stator lisse. Les courants rotoriques étant inaccessibles, ils seront 

exprimés en fonction des courants statoriques, ce qui permet d'aboutir à un modèle ne mettant 

en relation que les grandeurs statoriques. 

63 



Nous déterminons alors les différentes impédances opérationnelles liant les courants aux 
tensions, leur donnons une écriture faisant apparaître les différentes constantes de temps et 
procédons enfm aux calculs des valeurs de ces constantes pour un prototype de MRV à sator 
lisse dont nous disposons au laboratoire. 

1 Impédances opérationnelles et constantes de temps 
I 1 impédances opérationnelles 

Les équations électriques de la MRV à stator lisse exprimées dans un repère lié au rotor (cf 
chapitre I) s'écrivent: 

d d9 
Vd = Rs id+ dt 'l'd- p dt 'l'q 

d d9 
vq = Rs iq + dt 'l'q + p dt 'l'd 

0 = Rkd ikd + ~t 'l'kd 

0 = Rkq ikq + ~t 'l'k:q 

ou, en exprimant les flux en fonction des différentes inductances: 

R . T _, d . M d . d8 ( Lq . M . Vd = S Id + .&."(1 dt Id+ kd dt Ikd - p dt lq + kq Ikq) 

R . Lq d . M d . d9 ( T _, • M . Vq = S Iq + dt Iq + kq dt Ikq + p dt .L"(lld + kd Ikd ) (3,1) 

0 R . L d. M d. 
= kd lkd + kd dt lkd + kd dt Id 

0 R . L d. M d. = kq Ikq + kq dt Ikq + kq dt Iq 

Pour établir les impédances opérationnelles et les constantes de temps, il faut faire appel à la 
transformée de Laplace, or celle-ci serait difficile à appliquer dans notre cas, car même en 
négligeant la saturation, ce que nous continuons à faire pour 1 'instant, les équations du 

, (3 1) - d 1· - · - d d · d d 9 
systeme , presentent encore es non- meantes ues aux termes pro ults e dt; 

néanmoins, cette difficulté peut être levée en adoptant 1 'hypothèse classique suivante: 

Les constantes de temps mécaniques étant beaucoup plus élevées que les électriques, la 
vitesse sera supposée constante pour une brève variation des courants autour du point de 
fonctionnement. 
La transformée de Laplace sera donc appliquée au système (3,1) linéarisé autour d'un point 

de fonctionnement, c'est à dire aux variations des variables et non aux variables mêmes. 
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Dans ce cas, les équations électriques écrites en transformées de Laplace deviennent, en 
négligeant la composante homopolaire qui est totalememnt découplée des autres composantes 

et en représentant par s 1' opérateur de Heaviside: 

Vd = Rs id+ s Vld - P n Vlq 
vq = Rs iq + s Vlq + p n Vld 
0 = Rkd ikd + s V'kd 
0 = Rkq ikq + s V'kq 

(3,2a) 

les grandeurs en italique représentant les transformées de Laplace des variations des 
grandeurs correspondantes, 
ou sous forme matricielle: 

rn 
Rs+Ld s -p Q Lq Mkd s -p Q Mk q 

avec 

p Q Ld 

M kd s 

0 

n_de 
u- dt 

Rs+Lq s 

0 

Mkq s 

P !l Mkd Mkq s 

Rkd+Lkd s 0 

0 Rkq+Lkq s 

Le système (3,2) peut s'écrire encore sous la forme suivante: 

[ [v]]= [ [A] 
[ 0 ] [ c ] 

[ B ] J [ [ is ] ] 
[ D l [ ir ] 

[~] (3,2b) 

(3,3) 

obtenue à partir de la décomposition du système initial en sous matrices, ceci nous amène à: 

[ v ] = [ A ] [is ] + [ B ] [ir ] 
[ 0 ] = [ C ] [ is ] + [ D ] [ ir] 

De la seconde relation, on déduit: 

[i, ] = - [ D ]-1 [ C ] [ is ] 

et en remplaçant [ir] par son expression ci-dessus dans (3,4a), on obtient: 

[ v ] = [ Z] [is ] 

avec [ Z] = [A] - [ B] [ D ]·1 [ C] 

Le calcul de [ Z ] donne: 

65 

(3,4a) 
(3,4b) 

(3,5) 



[ 

Rs+Ld s 
[Z]= 

p n Ld 

-p n Lq] { 

Rs+Lq s [ 
Mkd s 

p n Mkd 

-p n Mkq] 

Mkq s 

1 [ R kq + L kq s 0 ] [ M k d s 0 ] } 
(Rkd+Lkd s)(Rkq+Lkq s) 0 Rkd + L kd s 0 Mk q s 

On pose Zkd = Rkd + Lkd s 
et Zkq = Rkq + Lkq s 

La matrice [ Z ] s'écrit alors : 

{ 

Mkd2 s2 
Rs+ Ld s- Zkd 

[ z] 2 
Q (Ld _ Mkd s) 

p Zkd 

M k 2 s l P n <- L q + tkq ) 

M k 2 s2 
Rs+ Lq s - tkq 

(3,6) 

La relation (3,5) devient alors: 

[ 
Vd] = [ Rs + s L d(s) 

vq p Q Ld(s) 

- p n Lq(s)] [id] 
R s + s L q ( s ) iq 

(3,7) 

qui, comparée à la relation (3,2a), permet de déduire les deux relations suivantes entre flux et 
courants: 

V'd = Ld(s) id 
V'q = Lq(s) iq (3,8) 

où Ld(s) et Lq(s) désignent les inductances opérationnelles suivant l'axe direct et l'axe en 
quadrature, et qui sont données par: 

Ld(s) = Ld - Mfd2 s 
kd 

Mkg2 s 
Lq(s) = Lq- z 

kq 

12 Constantes de temps: 

L'inductance opérationnelle suivant l'axe direct (3,9a) peut encore s'écrire: 
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avec 

1 + s 
Lkd Mkd2 
Rkd ( 1 - Ld Lkd) = Ld------~~~-------=~ 

Lkd 

1 + T" d s 
Ld(s) =Ld 1 + T'' dos 

T" Lkd 
dO= Rkd 

1 + s Rkd 

T'' Lkd (1 Mkd
2 

) T" 
d = Rkd - Ld Lkd = dO C>d 

(3,10) 

(3,11) 

(3,12) 

C>d: coefficient de dispersion entre le circuit d'axe direct et le circuit amortisseur KD 

T'' do: constante de temps de l'amortisseur KD, l'induit étant ouvert 

T''d: constante de temps de l'amortisseur KD,l'induit étant en court-circuit' 

Le même calcul nous donne pour l'inductance opérationnelle suivant l'axe en quadrature: 

1 + T" s 
Lq(s) = Lq 1 + T"~o s 

avec T'' Lkg 
qO= Rkq 

T'' Lkg ( 1 Mkg
2 

) T" 
q = Rkq - Lq Lkq = qO crq 

(3,13) 

(3,14) 

(3,15) 

crq: coefficient de dispersion entre le circuit d'axe en quadrature et le circuit amortisseur KQ 

T''qo: constante de temps de l'amortisseur KQ, l'induit étant ouvert 

T''q: constante de temps de l'amortisseur KQ, l'induit étant en court-circuit 

II APplication: Identification des paramètres d'un prototype à rotor massif 

La machine dont nous disposons est une machine alternative bipolaire triphasée à stator lisse, 

d'une puissance de 110 kW, le rotor est massif à pans coupés, avec un angle d'ouverture de 

60° (annexe 2) /26/: 
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FIG ill.1 MRV à stator lisse identifiée 

Les paramètres à identifier sont les différentes constantes de temps ainsi que les valeurs de 
Ld, Lq et des différents coefficients de dispersion. 
La résistance statorique par phase est donnée par le constructeur, sa valeur est Rs = 25m!l 
Diverses méthodes d' idenùfication des paramètres sont proposées dans la littérature /19/ /20/ 
et /21/, notre but étant d'avoir des valeurs avec une marge d'erreur assez raisonnable pour 
pouvoir simuJer la machine et sa commande, on a opté pour une méthode statique de mesure 
des paramètres qui donne des résultats probants dans la zone linéaire de fonctionnement /21/; 
la démarche de cette méthode est la suivante: 

FIG III.2 Modélisation de la MR V à stator lisse 
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II 1 Méthode d'identification 

La machine étant modélisée par le schéma de la figure III.2, on envoie donc un échelon de 

tension sur l'enroulement d, on enregistre la courbe relative au courant et on détermine à 
partir de l'étude de cette dernière les différentes constantes de temps concernant l'axe direct. 

La même procédure appliquée à 1 'enroulement q permet de déterminer celles de 1 'axe en 

quadrature. La seule difficulté à surmonter est de monter la machine de telle façon qu'on ait 

accès à 1 'enroulement d ou q , on a adopté pour cela le montage suivant: 

Rch 

Vo 

b 

a (AXEd) 

c 

Io 

FIG III.3 Montage d'accès aux courants id et iq 

A 
x 
E 

q 

La machine est donc montée en étoile avec les deux bornes b et c reliées au même potentiel, 

1' axe du rotor étant en phase avec celui de la phase statorique a 
Une tension Vo est appliquée entre les bornes a et be et un courant Io s'établit dans le circuit. 
Ce courant est égal à: 

Io = ia 

1 o = -( ib + ic ) 

d'où 31 . 1. 1. 2 0 = la - 2 lb - 21c (3,16) 

On retouve donc, à une constante près, le courant ia obtenu par la transformation de 

Concordia des courants statoriques, ib et ic étant égaux, le courant i~ est nul. L'axe du rotor 

étant en face de la phase statorique a, l'angle E> est nul, ia est égal à id et donc Io représente, 

à une constante près, le courant id. Pour l'axe en quadrature, on utilise le même montage avec 

l'axe du rotor perpendiculaire à celui de la phase a, l'angle E> =Î, le courant ia est égal à iq 

et Io correspond donc à iq à une constante près. On se retrouve donc dans les conditions de la 

machine tournant à une vitesse constante et alimentée avec un système de courants triphasés 

d'amplitude klo. 
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Le montage de la figure 3 devient alors: 

Rch lo=id l..d 

3 
avec R =2 Rs 

R 

FIG III.4 Schéma équivalent 

Lkd Rkd 

At= 0, on ferme l'interrupteur K, le courant décroît, il est régi par les équations suivantes: 

t =O- Io=~ 

à t=O {

0 = (R + Lx s) I - Lx Io + Mkx s Ik x 

0 = Mkx s I - Mkx Io + (Rkx + Lkx s) Ikx 

x =dou q 

de la deuxième relation, on tire: 

- Mkx s I + Mkx Io 
Rkx + s Lkx 

qui, réinjectée dans la première relation, donne une expression du courant telle que 

Lx Rkx 
s + Lx Lkx - Mkx2 

I(s) = lo ----;L-x-=R-k_x_+---:::R:-L:;;---"k=x;;____;;,;=--=R-:R:;:-k-x--
s2 + s + 

Lx Lkx - Mkx2 Lx Lkx - Mkx2 

Cette dernière peut être écrite sous la forme: 

s +A 
l(s)= Io (s + B) (s + C) 
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avec 

et 

A = Lx Rkx 
Lx Lkx- Mkx2 

B + C = Lx Rkx + R Lkx 
Lx Lkx- Mkx2 

BC 
R Rkx 

La transformée inverse de Laplace de l(s) nous donne l'évolution temporelle du courant, 
1' expression de cette évolution est de la forme: 

t t 
I(t) = Io ( Â. exp( -Tl) + (1-Â.) exp( -T2) ) 

1 
avec Tl= B 

et 

d'où 

et 

1 
T2= C 

Â. A-B 
C-B 

Lx A 
ïf = B C 

= ~ { (1 - 2 Â.)(Tl - T2) + (Tl + T2) } 

B +C-A 
T" xO =----::~::----BC 

= ~ { (Tl + T2) - (1 - 2 Â.)(Tl - T2) } 

( )-1 A(B+C-A) 
crx B C 

= 4 T~ T2 { (Tl+ T2)2- (1- 2 }.,)2 (Tl- T2)2} 

II 2 Détermination des constantes de temps 

(3,22) 

(3,23) 

(3,24) 

(3,25) 

Les enroulements statoriques de la machine sont alimentés par une tension Vo donnant un 
courant Io = 12 A. At= 0, on coupe l'alimentation et on enregistre l'évolution du courant I. 
Suivant la position du rotor, on obtient soit l'évolution du courant id (E> = 0), soit celle du 
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courant iq (9 = ~ )· Dans les deux cas, la décroissance du courant obéit à 1 'équation établie 

en (3,22). 
En procédant à une identification, par la méthode des moindres carrés, des constantes de 
temps à partir des deux courbes enregistrées, on trouve: 

- Suivant 1 'axe direct: 

et 

Tl= 1,1 ms 

T2 = 12,35 ms 

Â. = 0,58 

d'où 
t t 

ld(t) = 12 [ 0,58 exp( - D ) + 0,42 exp(- 12,35 ) ] 

Les différents calculs donnent: 

et 

Ld = 12,8 mH 

T"do = 7,625 ms 

O"d = 0,3 

-Et suivant l'axe en quadrature q: 

et 

Tl =0,58 ms 

T2 = 4,81 ms 

Â. = 0,49 

d'où t t 
lq(t) = 12 [ 0,49 exp(- 0,58 ) + 0,51 exp(- 4,81 ) ] 

et donc: L4 = 5,17 mH 

T"qo = 2,65 ms 

et Oq = 0,38 

Les courbes des courants Id et Iq enregistrées et tracées à partir des constantes de temps 

identifiées sont données ci-après: 

Remarque: 

Le courant résiduel, qui apparaît sur les deux courbes enregistrées, est dû à la faible tension 
qui se maintient entre les deux bornes du contacteur K, la résistance de contact de ce dernier 
n'étant pas tout à fait nulle. 
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FIG m.s Courant Îd enregistré 

15. Io(A) 

12. 

9. 

6. 

3. 

e. +----+----1---=i=====t====1 t (s) 

e. 9. 18. 27. 36. 45. 

FIG ill.6 Courant Ïd calculé 
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FIG ill.7 Courant iq enregistré 

15. Io(A) 

12. 

9. 

6. 

3. 

0. +----+--:::::::::::l==----1----1----1 t (s) 

0. 9. 18. 27. 36. 45. 

FIG 111.8 Courant iq calculé 
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III Conclusjon 

Afin de pouvoir appliquer la stratégie de commande énoncée au chapitre précédent, il faut 
détenniner les différentes constantes de temps et identifier leur valeurs. Ce fut l'objet de cette 
partie. Nous avons donc, à partir de l'écriture en transformées de Laplace du système (3,1), 
établi les constantes de temps suivant l'axe direct et celui en quadrature, puis nous avons 
proposé un montage de la machine permettant de mesurer l'évolution des courants id et iq 
pour un échelon négatif de la tension fictive Vd et vq. Les enregistrements de ces deux 

courants nous ont pennis de calculer les valeurs des différentes grandeurs (inductances, 
constantes de temps et coefficients de dispersion ) relatives à la machine considérée. 

Partie B: Alimentation et Straté2ie 2lobale de commande 

Introduction 

Dans cette seconde partie, nous établissons le schéma global de la commande d'une MRV à 
stator lisse. Celui-ci est constitué du Bloc Commande proprement dit, de l'Alimentation et de 
la Machine. La modélisation opérationnelle de cette dernière ayant fait 1 'objet de la partie A, 

nous allons ici nous consacrer aux deux autres blocs. Nous commençons par la partie 
Alimentation dans laquelle nous présentons les différents convertisseurs potentiels, puis nous 
choisissons parmi ces derniers celui qui est le plus adapté à notre application. 
Dans la partie Commande, nous établissons d'abord les différentes fonctions de transfert des 

courants, du couple et de la vitesse, nous introduisons entre temps une matrice qui nous 
permet de découpler les grandeurs directes de celles en quadrature, ce qui revient à écrire 
chacun des deux courants id et iq en fonction de sa seule référence. 

Nous procédons ensuite à la détermination des différentes équations des régulateurs sachant 
que ces expressions feront 1 'objet de simplifications ultérieures, et nous clôturerons cette 
partie par le schéma global de la commande. 
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1 Alimentation 

Pour contrôler le couple d'une machine à réluctance variable à stator lisse, il est nécessaire de 
contrôler les courants statoriques, ceci se fait soit en contrôlant instantanément les courants de 
phase, soit en contrôlant leur composantes id et iq. 
Il existe essentiellement deux sortes de convertisseurs statiques permettant d'imposer des 
tensions ou des courants variables en amplitude et en phase suivant les caractéristiques 
désirées : les cycloconvertisseurs et les onduleurs. 
Les cycloconvertisseurs ne pouvant fournir des ondes de grande fréquence, nous nous 
limiterons aux onduleurs, et nous distinguerons, pour ces derniers, entre deux méthodes de 
contrôle des courants statoriques: 
_ Méthode de contrôle par des régulateurs à hystérésis. 

_ Méthode de contrôle par commande de l'onduleur en modulation des largeurs 
d'impulsions (ML I). 

I 1 Contrôle des courants par régulateurs à hystérésis 

Cette méthode de contrôle des courants, la plus utilisée dans l'industrie actuellement /22/, 
consiste à commander les interrupteurs de l'onduleur de telle sorte que les courants de phase 
statorique du moteur ne puissent évoluer en dehors d'une bande de largeur ~i encadrant leur 
courbes de référence. 
Ce contrôle se fait donc par une comparaison permanente entre les courants réels et leur 
références. La différence entre les deux valeurs permet à la logique de commande de 
l'onduleur d'imposer une commutation des interrupteurs à chaque fois que cette différence 

d ' 1 b ~i epasse, en va eur a solue, 2 . 

e 

Int(l,l) 

idref 
Int(1,2) 

Détermination 
ibref + Int(2,1) 

des courants 
de référence Int(2,2) 

iqref 
icref + Int(3,1) 

Int(3,2) 

FIG Ill.9 Contrôle des courants par des régulateurs à Hystérésis 

Ceci donne , pour une référence de courant sinusoïdale: 
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FIG Ill.l 0 Allure d'un courant de phase statorique 

Cette méthode ne nécessite donc pas la connaissance du modèle électrique de la machine et 
consiste à imposer directement les courants de phase dans une bande autour des courants de 
référence, mais présente par contre deux inconvénients: 

-Une fréquence de commutations des interrupteurs aléatoire d'autant plus élevée que ~i est 
faible et un temps de blocage des interrupteurs qui se réduit avec la diminution de ~i et 
1' augmentation de la vitesse de rotation. 

-Une machine en perpétuel régime transitoire, d'où une continuelle présence de courants 
d'amonisseurs et donc d'importantes perteS pareffet1oule. 

Cette alimentation paraît donc inadaptée à la MRV à stator lisse qui est conçue pour atteindre 
des vitesses assez élevées. 

1 2 Contrôle des courants par onduleur à M L I 

La commande de l' onduleur par M L I consiste à imposer aux phases du stator, à partir d'une 
source de tension continue, des créneaux de tension dont l'amplitude et la fréquence peuvent 
varier. 
Les instants de fermeture et de blocage des différents intemipteurs coïncident avec les instants 
d'intersection de la "poneuse" y(t), signal triangulaire de très grande fréquence fp, unique, et 
de la "modulatrice" v*, tension sinusoïdale de référence de fréquence fm, cette demiè-:"e étant 
propre à chaque phase dans le cas d'un onduleur triphasé. 
fp et fm n'ayant aucun lien dans le cas d'une MLI asynchrone, mais respectant la relation 

fp = k fm (k e IN), dans celui d'une MLI synchrone. 
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1 
1 1 
1 1 
Il 
1 • 
1 1 ' • 

Porteuse 

Mcxiulatrice 

WJH 0 
FIG ID.ll M.L.L naturelle 

Cette version de base, appelée M L 1 naturel!~ est d'une grande efficacité et est facile à 
implanter en commande analogique; son implantation en commande numérique nécessite la 
discrétisation de 1' onde de référence, ce qui a par ailleurs pour avantage de faciliter le calcul 
des instants de commutation (ML I régulière) /18/,/23//].4/: 

Porteuse 

Mcxiulatrice 

FIG ID.12 M.L.l symétrique 

Dans le cas où la période d'échantillonnage est égale à celle de la porteuse avec prise 
d'échantillon à chaque pic positif de cette dernière, la largeur des impulsions générées est 
proportionnelle à 1 'amplitude de la modulatrice sur la période d' échantillonage correspondante 
et ces impulsions sont symétriques par rapport au centre de la période /23/ (M L I régulière 
symétrique) . 
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Que la ML I soit régulière ou naturelle, les ondes de tension obtenues à la sortie de l' onduleur 

peuvent être améliorées en optimisant certains critères tels que 1 'élimination des harmoniques, 

la minimisation du taux de distorsion, la minimisation de 1 'ondulation du courant.../24/,/25/, 

mais ces différentes optimisations demeurent relatives à des fonctionnements stationnaires. 

Dans notre application, nous alimenterons la machine par un onduleur à MLI asynchrone dont 
la fréquence de la porteuse fp sera assez élevée pour considérer l'onduleur sans retard. 

I 3 Modélisation de l' onduleur à M L I 

Un onduleur de tension triphasé à commande à MLI, naturelle ou régulière, donne donc pour 

trois ondes de référence sinusoïdales, continues ou discrétes, trois ondes de tension dont les 

fondamentaux se rapprochent le plus des références avec un facteur de proportionnalité des 

amplitudes Go. On peut donc schématiser 1 'onduleur comme suit: 

v aret va .. 
vbref ŒJDU.EUR vb ... 
VCref vc .. 

FIG III.13 Modélisation de l'onduleur à M.L.I. 

avec la relation suivante entre le système triphasé des tensions de référence et celui des 

tensions réelles, au sens des valeurs moyennes /10/, /55/: 

où 

[ 

va ] [ varef ] 
Vb =Go Vbref 

vc vcref 

E 
Go=u 

avec E : tension continue à l'entrée de 1 'onduleur 

et ~ : amplitude de la porteuse 

qui devient, en prémultipliant les deux vecteurs par P( -pe )T32t 
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[ 

va ] [ Varef] 
P( -p8) T32t Vb = Go P( -p8) T32t Vbref 

vc vcref 

[ 
Vdref] 
vqref 

(3,27) 

On parvient ainsi à modéliser 1' onduleur à MLI comme un gain pur Go entre les tensions de 
référence dans le repère de Park et les tensions triphasées réelles écrites dans le même repère. 

Le schéma fonctionnel de 1' alimentation sera donc: 

vdref vd .. .. 
vqref Go vq . 

vdret 

1 
vd 

Go ..... 

< ) 
vqref•l vq 

Go • 

FIG ITI.14 Schéma fonctionnel de l'onduleur à M.L.I. 

Il Machjne 

Les calculs effectués dans la partie A pour déterminer les constantes de temps nous ont permis 
de réduire le nombre des équations électriques et d'écrire les transformées de Laplace des 
tensions vd et vq en fonction de celles des courants id et iq sous la forme: 

[v]=[Z][i] 

[ :dq] = [Rs + s .Ld(s) 

ro Ld(s) 

- (l) .L q ( s ) ] [ ;dq ] 
Rs + s Lq(s) 

avec (l) = p n. 
où 

et 

Ld(s) = Ld 

.Lq(s) = Lq 

1 + T" d s 
1 + T" do s 

1 + T" q s 
1 + T"qo s 

(3,28) 

L'inversion de la matrice [ Z] permet d'obtenir les relations donnant id et iq en fonction de 

vd et vq: 

c:J =[Y] [::J (3,29a) 
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où 

1 [Rs+sLq(s) 
[y] = det[ Z] 

-ro Ld(s) 

ro Lq(s)] 

Rs + s Ld(s) 

avec det[ Z] = [Rs + s Ld(s)] [Rs + s Lq(s)] + ro2 Ld(s) Lq(s) 

(3,29b) 

Ces relations entre tensions et courants écrites dans le repère de Park peuvent être illustrées 
par le schéma fonctionnel suivant: 

vd 
Rs + s Lq(s) 

ro Ld(s) 

ro Lq(s) 

vq 
Rs + sLd(s) 

1 
detZ 

1 
detZ 

id ..... 

iq ..... 

FIG III.l5 Schéma fonctionnel de la machine dans le repère (d,q) 

et le schéma de principe de la commande vectorielle peut se mettre sous la forme: 

-

idref_~ Régulation vdref vd_ . Machine 
iqref JO\ eq des vqref Go vq- MatriceZ -.... '<~ courants 

l -

FIG III.16 Schéma de la commande vectorielle 

id 

iq 

Dans la stratégie de commande élaborée au chapitre II, les courants id et iq, obtenus en 

écrivant les courants statoriques mesurés dans le "référentiel synchrone", sont comparés aux 
valeurs de référence idref et iqref permettant d'obtenir le couple désiré. La différence entre les 

courants de référence et les courants réels permet, grâce à un algorithme de commande, de 
déterminer les valeurs des tensions de référence Vdref et vqref· Ces dernières réécrites dans le 
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repère temporel vont constituer les tensions de référence appliquées aux bornes de 1 'onduleur 

àMLI. 
Les boucles de régulation des courants id et iq seraient classiques s'il n'y avait le couplage 

entre les grandeurs suivant 1' axe direct et celles suivant 1' axe en quadrature mis en relief par le 

schéma fonctionnel (111.15). 
Ce couplage, qui constitue l'une des difficultés de l'application de la commande vectorielle, 

est supprimé généralement par la méthode classique de compensation /5/,/51/,/52/,/53/,/54/. 

Celle-ci consiste à faire la régulation des courants en négligeant les termes de couplage, ces 
derniers étant rajoutés à la sortie des correcteurs des courants afin d'obtenir les tensions de 
référence Vdref et vqref. i, 

~ 
idref + vdref 

Cd(s) 

id 

FIG 111.17 Méthode de compensation pour la boucle directe 

Les résultats obtenus par la méthode de compensation sont satisfaisants, mais celle-ci 

n'introduit pas un découplage effectif et il reste toujours le problème de savoir si le terme de 

couplage compensé doit être en fonction du courant mesuré ou de celui de référence, d'où une 
question de stabilité du système. 

Nous avons donc opté pour une seconde méthode de découplage, qui a donné de très bons 

résultats dans des études en simulation /4/,/27/,/59/. Cette méthode consiste à introduire un 
bloc de calcul A, placé en aval des correcteurs et qui permet, à partir des sorties des 
régulateurs de courants, d'obtenir les valeurs des tensions de référence v dref et v qref. 

id 

~ ed' vdr~f ed .. J Cd(s) 1 . 
1 1 

A 

€0 1 
Cq(s) 1 Eq'. vqr~f 

1 1 ~ Iq 

FIG 111.18 Bloc de découplage des courants suivant les deux axes 
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Ce bloc de calcul se traduit analytiquement par une matrice A( ro ) d'ordre 2, telle que la 

matrice produit de A( ro ) par la matrice admittance [ Y ] soit diagonale. Ceci permet alors de 

découpler totalement les équations relatives à chaque axe et donc d'écrire chacun des deux 
courants, id et iq, en fonction de sa seule référence ou de la seule erreur entre cette dernière et 

la valeur mesurée: 

si on pose alors [
a 1 

A( ro) = a3 
a2] 
a4 

(3,30) 

[
Vdref] 
vqref 

= A(ro) 

L'onduleur à MLI étant modélisé par un gain pur Go, on a: 

[ ::] =Go A( ro) [ :] (3,31) 

avec €d = idref - id 

et Eq = iqref - iq 

et en remplaçant , dans 1' expression (3,29), le vecteur des tensions par son écriture (3,31) en 

fonction de €d et Eq. on obtient la relation matricielle suivante entre les courants et ces mêmes 

erreurs €d et Eq: 

(3,32) 

Go [ Rs + s Lq(s) ro Lq(s) ] [al 

= det[ Z] -ro Ld(s) Rs + s Ld(s) a 3 

ceci nous amène aux expressions suivantes des courants: 

id= de~0z] {[al(Rs + s Lq(s)) + a3 roLq(s)] Ed + [a2(Rs + s Ld(s)) + a4 roLq(s)] eq} 

iq = de~0z] {[-al roLd(s) + a3(Rs + s Ld(s))] Ed + [-a2 roLd(s)+ a4(Rs + s Ld(s))] Eq} 

Pour qu'id ne dépende que d' Ed , il faut que 

a2(Rs + s Ld(s)) + a4 roLq(s) = 0 
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et pour qu'iq ne dépende que d'Eq, il faut que 

-al roLd(s) + a3(Rs + s Ld(s)) = 0 
La résolution de ce système d'équations donne, si on prend al = a4 = 1: 

a2 = - roLq(s) 
Rs + s Lq(s) 

a
3 

= __ ro_Ld_(s.;...) _ 

Rs + s Ld(s) 

On a donc établi une matrice A( ro) d'écriture: 

1 

A( ro) = 
c.o.Ld(s) 

- roLq(s) 

Rs + s Lq(s) 

1 
Rs + s Ld(s) 

1 
- ro 'tg(l +Tg" s) 

1 +(T qo" +'tq)s+ T q"'tqs2 
= 

ro 'td(l + Td" s) 

1 +(T do" +td)S+ T d"tds2 

Ld 
avec 'td = Rs 

et tq = ~ 

1 

qui rend celle des courants id et iq en fonction d'Ed et d'Eq sous la forme: 

id n'est plus fonction que d'Ed et iq n'est plus fonction que d'Eq: 

. Go Go 1 + T d " s 
Id= Ect=- O Ed 

Rs + s Ld(s) Rs 1 + (T do" + td) s + T d" 'td s2 

et 
. Go Go 
1- e --
q- Rs + s Lq(s) q - Rs 

l+T "s go e 
1 + (T " + t ) s + T " t s2 q qo q q q 

84 

r 

(3,33a) 

r 

(3,33b) 

[ 

r 

l 
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(3,35) 
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coLq(s) 
RS+S Lq(s) 

roLd(s) 

coLq(s) 

iqre!.c};l Y,......_ ____ ....: + vq -~iq ......., L- RS+S Ld(s) 1---__.,..... 

t 
. eq' ,_ __ __,__~ + det Z 

lq 

FIG Ill.l9 Découplage de la commande des courants 

Le schéma de la commande vectorielle se réduit donc à deux boucles de courant distinctes: 

idref + Ed Ed' Go l+Tdo" s id 
Cd(s) - 2 

Rs l+(Tdo"+td)s+Td"tds 
- A 

id 

iqref + ê.Q .. ê.q' Go l+Tqo" s lq 
Cq(s) -

Rs 1 +(Tqo"+tq)s+ Tq"tqS: 
-A 

lq 

FIG lll.20 Boucles des courants id et iq 

L'équation mécanique de la machine, elle, s'écrit: 

(3,37) 

avec 
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Les courants id et iq étant régulés et id étant maintenu constant à sa valeur de référence idref, 

en prenant l'équation de la tension aux bornes de l'amortisseur suivant l'axe direct: 

. dikd did 
O=Rkdikd +Lkd T+Mkddt 

Cette équation devient avec l'hypothése id constant 

di 
0 = Rkd ikd + Lkd d~d 

Pour ikd(O) = 0, elle admet comme solution Îkd(t) = 0 
L'expression de 'l'd 

devient alors 

et celle de 'l'q reste 

'l'd = Ld Îd + Mkd Îkd 

'l'd = Ld Îd 

'l'q = Lq iq + Mkq ikq 

(3,38) 

En passant aux transformées de Laplace des variations des variables temporelles, les deux 
équations des flux précédentes s'écrivent: 

lfld= Ld id 
et lflq = Lq iq + Mkq ikq = Lq(s) iq 

La transformée du couple peut donc s'écrire, id maintenu constant: 

re (s) = p ( Ld Îdref iq- Lq(s) Îdref iq) 

= p (Ld- Lq(s)) idref iq 

(3,39) 

(3,40) 

(3,41) 

en remplaçant Lq(s) par sa valeur établie dans la partie A, on obtient la relation suivante entre 

la transformée de Laplace des variations du couple électromagnétique et celle des variations du 
courant statorique suivant l'axe en quadrature: 

(3,42) 

avec: 
T'_ Ld Tgo"- Lq Tg" 

- Ld- Lq (3,43) 

Ce qui permet d'écrire l'équation mécanique en transformées de Laplace comme suit: 

J s .Q (s) = Te (s)- Teh (s) - f .Q (s) 

d'où: 

.Q (s) 
p ( Ld - Lq ) . 1 + T' s Teh (s) 

f + J s Idref 1 + T qo" s iq - f + J s (3,44) 
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III Calcul des correcteurs; 
1 Boucle de courant ki 

La fonction de transfert du courant id est donnée par: 

Go 1 + Tdo" s 
Ffd(S) = Rs 

1 + (Tdo" + td) s + Td" td s2 

Cene fonction de transfert peut être mise sous la forme: 

Go 1+Tdo"s 
Ffd(S) = Rs (1 + T1d s) (1 + T2d s) 

où T1detT2d = 

et T1d>T2d 

(3,45) 

(3,46) 

(3,47) 

Le correcteur choisi pour cene boucle de courant doit donner une erreur nulle (intégrateur) et 
une réponse relativement rapide (proportionnel). 
On prend donc un régulateur proportionnel-intégrateur de la forme: 

Cd(s) 
Kd (1 + Tcd s) 

s 
avec Tcd = T1d 

La fonction de transfert en boucle ouverte (FfBO) du courant id régulé devient: 

GoKd 1 + Tdo" s 
Ffdc(s) = Ffd(s) Cd(S) Rs s (1 + T2d s) 

qui donne, en boucle fermée, l'expression suivante: 

où 

F () - 1+Tdo"s 
des - 1 T2d 

K - G0 Kd 
- Rs 

1 + (Tdo" +K) s + ys2 

(3,48) 

(3,49) 

(3,50) 

La valeur de Kd est choisie de telle façon que le système soit stable (Ç>O, 7) et rapide, avec un 

temps de réponse avoisinant la période de la porteuse de 1 'onduleur à MLI. 

2 Boucle de courant ig 

Ce qui a été étudié pour la boucle de courant suivant l'axe direct est valable pour celle du 
courant iq. On choisit donc un correcteur de type PI dont le zéro compense le pôle le plus 
élevé de la fonction de transfert en boucle ouverte du courant iq, et un gain proportionnel Kq 
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qui permette d'avoir un système stable et rapide avec un temps de réponse au moins égal à 

celui du courant direct, et ceci afm qu'au démarrage ou lors d'une "désexcitation", le courant 
id atteigne plus rapidement sa valeur de référence et qu'on retrouve ainsi les conditions 

stipulées par 1 'hypothèse simplificatrice du départ, à savoir que le courant id est constant 

pendant les variations du courant iq. 
on se retrouve donc avec une fonction de transfert en boucle fermée avec retour unitaire du 
courant iq régulé de la forme: 

1 + Tgo" s 
Fqc(s) = T 

1 (T " 1) ~ 2 

avec K' = Go Kq 
Rs 

iqref + Eq ... o 
~t 

... , 

+ qo + K' s + K' s 

Go l+Tqo"s 
Cq(s) q(s)- 1 

Rs l+(Tqo"+tq)s+Tq"'tqs 

(3,51) 

iq 

1 

.. ... _i_qref----·--~I _____ B_~_<_s> ____ ~~--~--~~~ 

FIG III.21 Boucle du courant iq 

Cq(s) = Kq (1 ; Tcg s) (3,52) 

3 Boucle de vitesse 

Le schéma bloc de la boucle de vitesse se met sous la forme: 
rch 

1- - - - - - - - - - - 1 

iqref 1 iq l+T' s ~· en 
1 )__... Cn(s) 1 F~(s) ~ p(Ld-Lq)idref ~-- ---

l+Tqo" s J s 
1 1 
- - - - - - - - - - - ·'- TO(s) 

FIG III.22 Boucle de vitesse 
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Le couple électromagnétique est donné, en fonction du courant de référence iqref par la 

relation: 

Ffr(s) = Fqc(s) p ( Ld- Lq) Ïd.fef 1\ +T·~~.~ s iqref (3,53) 

K" (1 + T' s) 
T iqref 

1 (T , 1 ) :1_q 2 + qo + K' s + K' s 
= 

avec K"=p ( Ld - Lq ) Ïdref 

En prenant rch = 0 pour les calculs, on a : 

!l(s) = f ~·~ s (1 + T' s) Cn (s) en 
1 (T , 1 ) T_1_g 2 + qo + K' s + K' s 

(3,54) 

afin d'avoir un système bien régulé, le correcteur Cn (s) sera un proportionnel intégrateur 

dont le zéro compense la constante de temps électromécanique (T rn = Î ) et le gain 

proportionnel Kn permette d'avoir une bonne rapidité. Si on ne tient pas compte du 
coefficient de frottement f, le correcteur se réduira à un simple effet proportionnel, 1 'effet 
intégrateur étant déjà assuré par la fonction de transfert en boucle ouverte. 

Le schéma global de la machine commandée est donc celui donné dans la figure lll.23. 

IY Conclusion 

Dans cette seconde partie, nous avons d'abord présenté brièvement les convertisseurs 
statiques qui peuvent alimenter la MRV à stator lisse et nous avons retenu l'onduleur à MLI 
dont nous avons expliqué brièvement le principe. 
Nous avons ensuite déterminé les différentes fonctions de transfert, des courants et de la 
vitesse, ainsi que les correcteurs des différentes boucles. Pour simplifier le calcul de ces 
derniers et découpler la commande des courants id et iq, nous avons introduit une matrice 
permettant d'écrire id et iq en fonction de la différence entre leurs valeurs de référence et leurs 
valeurs réelles. 
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Partie C: Simulation numérique de l'ensemble Conyertjsseur statique 
- Machine - Commande 

Introduction 

Afm de pouvoir étudier la stratégie de commande avancée dans le chapitre précédent, nous 
avons élaboré un programme de simulation numérique incluant le fonctionnement de la 
machine, de son alimentation et de sa commande. Ce programme a été conçu grâce au logiciel 
GASPE /50/ qui génère, à partir d'un fichier grammaire regroupant toutes les variables et les 
événements décrivant le déroulement du processus, la charpente du programme principal de 
simulation ainsi que toutes les procédures de gestion de la simulation inhérentes à ce genre de 
programme. 

Nous allons donc, dans cette partie, faire, dans un premier temps, une brève présentation de 
ce logiciel, et ensuite une étude, en vue de leur simulation, de chacune des trois parties 
constituant le système global. Nous donnerons à la fin du chapitre les résultats obtenus aux 
différentes simulations. 

1 Sjmulatjon des associations Conyertjsseurs statigues-Macbjnes­
Commandes 

1 Structure ~énérale: 

La simulation d'un système électromécanique consiste à visualiser sur un intervalle de temps 
déterminé le devenir et l'évolution des différentes variables constituant le système. 

Il faut donc, à chaque instant de la simulation to. connaissant les valeurs des différentes 

variables d'état et les modèles des différentes parties du système, établir les valeurs de ces 
variables à 1 'instant to + ~t. 

Ceci consiste donc à résoudre les équations du système sur un pas de calcul ôt , ce qui 

constitue une simulation élémentaire. Les valeurs obtenues pour les variables d'état sont 
validées si les modèles pris pour effectuer les calculs n'ont pas changé pendant l'intervalle de 
temps ~t. Dans le cas contraire, le programme doit être capable de calculer la date exacte (t0 

+ ôt ) de l' occurence de l'événement qui a conduit au changement de modèle, ainsi que les 

valeurs de toutes les variables, logiques et analogiques, à cette date. Cette dernière constituera 
le nouvel instant initial de la nouvelle simulation élémentaire. 

TI faut donc que le programme puisse calculer le nouveau pas de calcul ôt, déterminer les 

nouveaux modèles et effectuer la résolution des équations sur ce dernier pas. 
Ceci aboutit donc à l'organigramme général suivant: 
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Lecture des données et initialisation 
des variables et des modèles 

Résolution des équations correspondantes 
aux modèles choisis 

Recherche de la date du premier événement 

NON 

Recalage des variables à la date du 
premier événement 

Choix des nouveaux modèles 

Choix du nouveau pas de calcul 

Fin de la simulation 

NON 

FIG III.24 Organigramme du programme de simulation 

2 Le système GASPE 

GASPE, Générateur Automatique de programmes de Simulation des Procédés 
Electromécaniques, est un système d'aide à la simulation qui a été développé sur la base de 

l'organigramme général précédent. Ce système a pour but de génèrer systématiquement, pour 

chaque programme de simulation et à partir d'un fichier grammaire regroupant les variables et 
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les événements régissant le fonctionnement de 1' association CMC, 1' ossature du programme 
principal ainsi que les procédures de gestion de la simulation et le programme de la mise à jour 

des variables. 

1 2 1 Gestion de la simulation 

La gestion de la simulation consiste à chercher et à traiter les événements survenus sur un pas 

de calcul afin d'en extraire éventuellement ceux qui conduiraient à un changement de modèle. 
La recherche des événements se fait grâce à l'exploitation d'un fichier intitulé "échéancier". Ce 
dernier mémorise tous les événements sélectionnés sur un pas de calcul, avec leur nom, leur 
date d' occurence et leur nature. 
Les différents événements se divisent en effet en deux grandes catégories: 
Evénements prévisibles: Ce sont ceux dont les dates sont connues à l'avance. Ils sont 

généralement liés à la commande (instants d'échantillonnage, changement de référence .... ) 

Evénements imprévisibles: Ils sont dus au fonctionnement même de la machine et de son 
alimentation (allumage d'un thyristor, annulation d'un courant .... ) 
Le module de gestion doit donc parcourir l'échéancier à la fin de chaque pas de calcul, 

déterminer, parmi les événements qui ont pu survenir, celui dont la date d'occurence est la 
plus ancienne et exécuter la consigne qui y est associée. 
Si l'événement séléctionné, qu'il conduise ou non à un changement de modèle, demande un 

recalage, toutes les variables analogiques seront recalées à la date d' occurence de cet 
événement; ceci est obtenu grâce à une interpolation linéaire, méthode de recalage facile à 
programmer et offrant une précision suffisante. 

v arx 

vardx date de l'événement 

FIG ill.25 Recalage par interpolation linéaire 

La gestion de la simulation peut donc être schématisée par l'organigramme suivant: 
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NON 

Recherche de la plus petite date 
d'événement dans l'échéancier 

Sélection des événements 

Détermination de l'indicateur de 
demande de recalage 

Recalage des variables 

Activation des indicateurs et des actions 

Mise à jour de l'échéancier 

FIG ID.26 Organigramme de la gestion de la simulation 

I 2 2 Mise à jour des variables 

L'utilisation des méthodes numériques de résolution des équations différentielles nécessitent 
une réinitialisation des variables à chaque début du pas de calcul. GASPE génère une 
procédure qui s'occupe de cette tâche. Ainsi, à la fin de chaque pas, et après recalage des 
variables, si celui-ci est demandé par l'un des événements, la procédure met à jour les 
variables en faisant passer la valeur de la variable en fin de pas de calcul "vardx" comme 
valeur initiale pour le pas suivant "varx". 

I 2 3 Détermination du pas de calcul 

Le pas de calcul est détérminé à partir des critères physiques et des considérations propres à 
la simulation. A chaque fin de pas de calcul, il est évalué en prenant le plus petit des pas 
suivants: 

- Le pas normal d'intégration qui dépend du modèle de fonctionnement choisi et des 

constantes de temps. 
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- Le pas qui conduit au prochain événement prévisible, qui est égal à la différence entre le 
temps de simulation courant et la prochaine date d'occurence du premier événement prévisible 

écrite dans 1' échéancier. 
- Le pas nul pour traiter les discontinuités de certaines variables analogiques. 

II Modélisation du convertisseur statique 

Les éléments semiconducteurs, avec lesquels sont constitués les convertisseurs statiques, 
sont par essence non linéaires, leurs changements d'état entraînent une modification des 
équations qui régissent leur fonctionnement. 
La simulation des convertisseurs statiques doit donc d'abord passer par leur modélisation qui 
est liée en grande partie au choix du modèle décrivant les éléments semiconducteurs. 
Trois grandes méthodes de modélisation des composants semiconducteurs sont possibles, 

nous avons choisi celle qui, tout en étant simple et facile à programmer, n'en donne pas moins 
de très bons résultats: 

II 1 Méthode de la topolo~e variable restreinte 

Cette méthode consiste, d'une part, à représenter l'élément semiconducteur par: 
-un interrupteur ouvert quand l'élément est à l'état bloqué. 
-un court-circuit quand l'élément est à l'état passant 
et d'autre part, à déterminer la liste des différentes configurations que peut prendre le circuit à 
l'exclusion de toute autre. Le choix de ces configurations repose sur la connaissance des 
divers modes de fonctionnement du convertisseur statique ainsi que sur les hypothèses 
simplificatrices concernant les autres organes associés. 

Cette méthode permet donc de simplifier l'analyse de la simulation; en effet, l'ensemble 
Convertisseur-Machine sera représenté par des schémas équivalents correspondants aux 
diverses topologies retenues pour le fonctionnement du convertisseur. 

II 2 Modélisation de 1 'onduleur. 

La commande, 1' alimentation et la machine étant considérées, pour la simulation, comme trois 
blocs distincts connectés en cascade, le convertisseur peut être représenté, grâce à la méthode 
de modélisation retenue, par un ensemble de (pxq) interrupteurs mono ou bidirectionnels 

reliant une source à "p" sorties à une charge ayant "q" entrées. 

Dans 1 'étude effectuée, la source de tension continue est connectée aux phases statoriques du 
moteur à travers un onduleur triphasé, ce dernier étant constitué de six interrupteurs GTO 
commandables à l'ouverture et à la fermeture et de six diodes connectées en antiparalléles à 
leurs bornes, sera donc représenté par six interrupteurs bidirectionnels, Int(p,q), reliant une 
source à deux sorties à une machine ayant trois entrées. 
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P=1 

FIG 111.27 Modélisation de l'onduleur à MLI sous forme d'intérrupteurs 

Il peut donc être modélisé par une matrice de connexion, MC, de dimension (2,3) qui 
permettera de calculer la tension à la sortie de chaque branche de 1 'onduleur en fonction de 
celle, continue, de la source. 
Chaque élément MC(ij) représente l'état de conduction de l'interrupteur bidirectionnel Int(i,j): 

et 
MC(ij) = 1 si Int(i,j) est fermé 
MC(i,j) = 0 si lnt(i,j) est ouvert. (3,55) 

En plus, on pourra déterminer le mode de fonctionnement du convertisseur statique et donc le 
modèle représentant le fonctionnement du système de puissance (Onduleur +Machine) en 
dénombrant à chaque instant le nombre d'interrupteurs fermés: 

~ ~ MC(i,j) = Oou 1 aucune phase n'est alimentée 
1 J 

~ ~ MC(i,j) = 2 deux phases alimentées 
1 J 

~ ~ MC(i,j) = 3 les trois phases sont alimentées. 
1 J 

II 3 Ondul~yr CQmmand~ ~n MLI 

L'onduleur étant commandé en modulation de la largeur d'impulsions (cf partie B), les 

interrupteurs de chaque branche sont complémentaires et commandés aux instants 
d'intersection de la porteuse avec l'onde de référence spécifique à la branche. Ceci implique 

que pour un onduleur commandé en MLI, on peut éliminer, parmi les différentes 
configurations que peut prendre un onduleur classique, celles à un interrupteur ou à deux 
interrupteurs fermés. Il n'y a donc que deux cas à considérer: 
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Mode 0 : tous les interrupteurs sont ouverts, les phases statoriques sont donc toutes en 
circuit ouvert. 

Mode 3 : trois interrupteurs sont fermés ( 3 GTO ou 2 GTO et 1 diode), et donc les trois 
phases statoriques sont alimentées. 

1 1 

l 
E 

m m 

Fig ill.28 Les deux configurations du Mode 3 

Les passages d'un mode de fonctionnement à l'autre sont liés à l'occurence des événements 
Onet OF. 

Evt "ON" 
... 

1 ModeO j 1 Mode al 

-
Evt "OF" 

Fig ill.29 Passage du Mode 0 au Mode 3 

IT 4 Equations de l'onduleur à MLI en mode 3 

Les trois phases étant alimentées, il y a toujours un des deux interrupteurs de chaque branche 
en fermeture, le basculement vers l'autre interrupteur se fait, dans un sens ou l'autre, suivant 
le passage de 1 'onde de référence au dessus ou en dessous de la porteuse. 
Ainsi, en définissant pour la branche A les deux événements suivants: 
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EVNA1 

...,.._ Varef 

FIG III.30 Evénements relatifs au premier bras de l'onduleur 

L'état de conduction des deux interrupteurs à chaque changement de topologie dû à un 
événement sera donné par les expressions logiques suivantes: 

et 

Int(l,l)dx = (lnt(l,l)x.and. EVNA2 ).or.(lnt(2,l)x.and. EVNAl) 

Int(2,l)dx = (lnt(2,l)x.and. EVNAl ).or.(lnt(l,l)x.and. EVNA2) 

(3,56) 

(3,57) 

En adoptant la même procédure pour les deux autre branches, la commande de l'onduleur à 
MLI peut donc être schématisée comme suit: 

c:=::;., vref a 
ç:::::;; 

~ vrefb 
ç:::; 

c:=::;., vref c 
ç:::::;; 

FIG III.31 Principe de la commande MLI classique 

n Int(l,l) 

__J L ou 
Int(l,2) 

n Int(3,1) 
__1 L ou 

Int(3, 2) 

Les tensions à la sortie de l'onduleur seront données par l'intermédiaire de la matrice de 
connexion telles que: 
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et les tensions aux bornes des enroulements statoriques seront donc: 

[ ::] = ~[ ~ 1 
Vc -1 

- 1 

2 

- 1 

-1] [V am] -1 Vbm 

2 Vern 

III Modélisation de la machine en yue de la sjmulatjon 

(3,58) 

(3,59) 

La modélisation de la machine nous a conduit, au chapitre 1, à une équation matricielle 
suivante: 

Rs -roLq 0 -roMk q 

[ i~ l 
Ld 0 Mkd 0 

roLd Rs roMkd 0 0 Lq 0 Mkq 

0 0 Rkd 0 Mkd 0 Lkd 0 

0 0 0 Rk q 1kq 0 Mkq 0 Lk q 

(3,60) 
L'identification effectuée n'aboutissant qu'aux valeurs des constantes de temps et non aux 
valeurs des grandeurs relatives aux amortisseurs (Lkd, Lkq, Rkd, Rkq, Mkd, Mkq), pour 
pouvoir exploiter 1 'écriture matricielle ci-dessus, on introduit le changement de variables 
suivant /49/: 

et (3,61) 

et on multiplie la troisième et la quatrième équations du système (3,60) par ~~ et ~~~ 
respectivement. 
Ceci aboutit à une réécriture de l'équation matricielle de la forme: 

Rs -roLq 0 -roLq(1-crq) 

rn= 
roLd Rs roLd(l-crd) 0 

[~] 0 0 Ld 0 Tdo" (1-cr d) 

_hg_ 0 0 0 T , (1-crq) 
qo 
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Ld 0 Ld(l-O'd) 0 

[~] 0 Lq 0 Lq(l-aq) d 
+ dt 

(3,62) 
Ld(l-O'd) 0 Ld(l-a d) 0 

0 Lq(l-aq) 0 Lq(l-aq) 

rn 1 Résolution du système matriciel dans le cas où les trois phases sont alimentées 

rn 1 1 Détermination des courants: 

Les trois phases étant alimentées, les tensions à leur bornes sont imposées par 1' ondule ur, les 
valeurs de Vd et vq sont obtenues grâce à la transformation de Park appliquée aux tensions 
réelles va, Yb et vc. Il faut donc calculer à chaque instant les valeurs des différents courants et 
déduire de celles de id et iq les valeurs des courants triphasés par une transformation inverse 

de Park. 
L'équation matricielle (3,62) peut être mise sous la forme: 

[V]=[A](I]+[B] ~t [1] (3,63) 

Le calcul des courants revient donc à la résolution de cette équation différentielle. Ceci peut 
être effectué en écrivant l'équation sous forme d'équation d'état et en utlisant l'algorithme de 

résolution de Runge-Kutta d'ordre 4. ,...,-,*~""""'~..--~-·····~"""""'-' 
L'écriture en équation d'état donne: 

où 

et 

~t [I]=[C][I]+[D][V] 

[C]=[B]-1 

[D]=-[B]-1[A] 

Les différents calculs aboutissent aux écritures suivantes: ~1'' eultiM 

1 
0 

-1 
0 

Ld O'd Ld O'd 

0 
1 

0 
-1 

[C]= 
Lq O'q Lq O'q 

-1 
0 

1 
0 

Ld O'd LdO'd(l-O'd) 

0 
-1 

0 
1 

Lq aq Lqaq(l-aq) 

et 
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Rs -col..q -(1-0'd) -coLq(l-aq) 

Ld ad Ld ad Tdo" ad Ld ad 

coLd Rs coLd( 1-ad) -(1-0'q) 

[D] = 
Lq aq Lq aq Lq aq Tqo" aq 

(3,66) 
-Rs col..q 1 coLq(l-aq) 

Ld ad Ld ad Tdo" ad Ld ad 

-coLd -Rs -coLd(l-ad) 1 

Lq aq Lq aq Lq aq Tqo" aq 

Ainsi le calcul des courants est simplifié puisque la matrice [ B ] est inversée une seule fois et 

introduite dans le programme sous sa forme inversée. Les huit termes de la matrice [ D ] qui 

sont fonction de co sont déterminés au début de chaque pas de calcul en prenant co = p n ' n 
étant la valeur de la vitesse à la fin du pas de calcul précédent; elle est ainsi supposée constante 
pendant les variations des différents courants. 

III 1 2 Calcul du couple et de la vitesse 

L'expression du couple établie au chapitre 1 devient, en introduisant le même changement de 

variables que dans le paragraphe précédent: 

re = (Ld id + Mkd ikd) iq - (l..q iq + Mkq ikq) id 

Ld . (" Mkd2 . ) Lq . (" Mkq2 . ) 
= 1q Id + Ld Lkd ID - Id Iq + Lq Lkq lQ 

= Ld iq [id+ (l-ad) io]- Lq id [ iq + (1-aq) iQ] 

et les flux auront pour écriture: 

et 

'lfd = Ld id+ Ld (1 -ad) io 

'lfq = Lq ig + Lq (1 - aq) iQ 

(3,67) 

(3,68) 

Les coefficients de dispersion ayant été déterminés à l'identification de la machine, le calcul du 

couple se fait directement à partir des différents courants calculés. 

La vitesse, elle, est calculée d'après 1 'expression classique: 

dQ 
J dt =re- rch 

et l'angle mécanique 8 est obtenu directement en intégrant l'expression de la vitesse. 
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III 2 Résolution du système matriciel dans le cas où aucune phase n'est alimentée: 

Le mode 0 étant celui pour lequel aucun interrupteur n'est fermé, aucune phase statorique 
n'est donc alimentée. Les courants statoriques sont nuls et par conséquent id et iq sont nuls. 

Le système matriciel (3,62) se réduit alors à deux systèmes matriciaux: 

le premier: 

[0]=[~1-crd) 0 ] [~DJ+[Ld(l-crd) 0 ] 

0 0 La 1-crq) IQ 0 Lq(l-crq) 
~ 

d [ io] 
dt ÎQ 

(3,69) 

permet de calculer les courants dans les amortisseurs en résolvant les deux équations 
différentielles sui van tes: 

et (3,70) 

et le second: 

[
vdJ=[ 0 -roLq(l-crq)] [~DJ+[Ld(l-crd) 0 ] d [io] 
vq roLd(l-crd) 0 1Q 0 Lq(l-crq) dt iQ 

(3,71) 

permet de calculer directement les tensions directe et en quadrature à partir des valeurs des 
courants io et iQ déterminées précédemment, et par suite les valeurs des tensions triphasées en 
appliquant la transformation inverse de Park aux tensions Vd et vq. 
Les courants id et iq étant nuls, le couple électromagnétique 1' est également et la vitesse de 

rotation est obtenue en résolvant l'équation différentielle: 

dQ 
J dt =-!ch 

La position, elle, est obtenue de la même manière que pour le mode 3. 

IY Modélisation de la commande 

La partie commande, d'après le schéma global donné dans la partie B, est la suivante: 
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êq' vqref varef 
Pin Piiq .... 

T32 v bref 
A(ro) + ..... 

êd vdref P(p8) vcref 
PI id 

id 

FIG III.32 Schéma fonctionnel de la commande 

La valeur de iqref est obtenue à partir de la différence entre la vitesse de référence et la vitesse 

~éelle par: 

iqrefldx = Kvit (Qrefx- Ox) dx + Ïqreflx 

iqref2dx = Kvit tvit ((Orefdx- Ox) 

Ïqrefdx = Ïqrendx + iqref2dx (3,72) 

sachant que dx représente le pas de calcul, les variables en dx celles en fin du pas de calcul et 

les variables en x celles en début du pas, et que Kvit et tvit représentent les constantes du 

correcteur de vitesse Cn (s): 

K· 
Cn (s) = ~ (1 + tvit s) 

La valeur d'eq, elle, est obtenue par: 

Eqldx = Kq (Ïqrefx - iqx) dx + Eqlx 

Eq2dx = Kq Tcq (iqrefdx - iqx) 

Eqdx = Eq Idx + Eq2dx 

où Kq et Tcq sont les constantes du régulateur de la boucle de courant iq, Cq(s): 

Cq(s) = Kg (1 + Tcg s) 
s 

(3,73) 

et celle d'ed est déterminée de la même manière à partir de la différence entre la valeur de 

référence et la valeur réelle du courant id et les constantes du correcteur de la boucle de 

courant Îd· 

Eqdx et Eddx permettent de calculer, par 1 'intermédiaire de la matrice de découplage A, les 

tensions de référence exprimées dans le repère de Park. 

D'après (3,31) et (3,33), la tension suivant l'axe direct a pour expression: 

ro Lq(s) 
Vd = Ed- Eq 

Rs + s Lq(s) 
(3,74) 
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d 
ro -cq (1 + Tq" s) 

~=E- ~ 
1 + (Tqo"+'tq) s + tq"-cq s2 

cette relation peut se mettre sous la forme: 

1 -cq + Tqo" 
(Vd- Ed) ( + S + s2 ) = 

T"q -cq T"q -cq 

ro 
- T'q (1 + T"q s) Eq 

En posant: 

Yd = ( Vd- êd) 

ro 
et - T'q (1 + T"q s) Eqdx =ft, constante pendant le pas de calcul 

(3,75) peut être réécrite, dans l'espace temporel, sous la forme: 

[ 
Yd] [ O d 

dt = - 1 
Yd -cq T"q 

- (' q + ~ q 0") ] [ ~d] + [ ~ J 
-cq T"q Yd 

(3,75) 

(3,76) 

équation différentielle qui peut être résolue grâce à l'algorithme de Runge-Kutta d'ordre 4. La 
tension suivant l'axe d est alors obtenue directement à partir de: 

Vddx = Yddx- Eqdx 

Celle suivant l'axe en quadrature est calculée suivant la même procédure. Ces deux tensions 
permettent, enfin, en leur appliquant la transformation inverse de park d'angle E>x, d'avoir les 

valeurs des tensions de référence triphasées qui constitueront les tensions d'entrée de 
1 'onduleur à MLI. 

Y Résultats numériques 

Le programme de simulation élaboré, nous avons pu tracer l'évolution des différentes 
grandeurs, électriques et mécaniques, pour quelques configurations classiques du 
fonctionnement d'une machine; nous en présentons ici celles relatives à un démarrage et à une 
perturbation du couple de charge durant le régime permanent. 

Comme prévu, la machine se conforme aux sollicitations avec un temps de réponse assez 
faible. Pour le démarrage, le courant id atteint rapidement sa valeur de référence ce qui justifie 
les hypothèses simplificatrices de la commande (id= constante), et s'y maintient durant toute 

la durée de fonctionnement. 
Le courant iq se conforme à sa valeur de référence durant le temps de démarrage, puis, une 

fois la vitesse de rotation de la machine égale à celle demandée, diminue pour atteindre la 
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valeur permettant au couple électromagnétique de compenser le couple de charge appliqué à la 
partie tournante de la machine. 

Pour une quelconque perturbation, le courant iq répond immédiatement en adoptant la 

nouvelle valeur adéquate afin que la vitesse puisse se maintenir à sa référence. 
On remarquera que pour une perturbation doublant le couple de charge, la vitesse de rotation 
n'a pratiquement pas été affectée, ceci est dû à la rapidité de réponse du courant iq et celle, 

encore plus rapide, grâce à 1' effet des amortisseurs, du couple électromagnétique. 

Nous présentons, outre les quatre courbes représentant le courant id, le courant iq, le couple 
et la vitesse, celles représentant l'allure des courants d'amortisseurs ikd et ikq. celles 

représentant les flux 'lfd et '\jlq ainsi que celles représentant le courant et la tension aux bornes 

d'une phase statorique. 

La MRV à stator lisse et rotor massif étant une machine destinée aux grandes vitesses, nous 
avons essayé, en simulant la machine commandée, d'atteindre quelques vitesses élevées, mais 

ceci s'est soldé par la perte totale du contrôle de la machine à partir d'une certaine vitesse 
limite. 

Ceci peut s'expliquer par le fait que le prototype identifié ne constitue pas une vraie MRV. En 
effet, le stator a été conçu initiallement pour une machine asynchrone, et a servi dans notre 
prototype à optimiser l'angle d'ouverture des dents d'un rotor massif, les valeurs des 
inductances statoriques sont donc plus importantes que celles d'une MRV à stator lisse 
classique. 

Par suite, à courants nominaux constants, les expressions des tensions se mettent sous la 
forme: 

Vd = Rs id- ro Lq iq 

et vq = Rs iq + ro Ld id 

Les tensions étant quasi proportionnelles à la vitesse de rotation, au-delà d'une certaine valeur 
de seuil de cette dernière, l'amplitude des tensions sollicitées excéde celle fournie par le 
convertisseur. Du point de vue de la commande à MLI, ceci revient à dire que l'amplitude de 
l'onde de référence dépasse celle de la porteuse, les intersections entre les deux n'étant plus 
assurées, le système devient incontrôlable. 
Nous avons néanmoins réussi à atteindre des vitesses un peu plus élevées, et ce en procédant 
de deux façons: 

-la première consiste tout simplement à augmenter la tension continue alimentant l'onduleur, 

ce qui permet à ce dernier de délivrer des tensions d'amplitudes plus importantes. Cette 
méthode permet, en simulation, d'atteindre les vitesses désirées, quelles qu'elles soient, sa 

mise en oeuvre pratique serait beaucoup moins efficace, le dimensionnement du convertisseur 
ainsi que les caractéristiques de la machine ne permettant pas de très larges dépassements. 
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-La deuxième méthode consiste à défluxer la machine, c'est à dire à fonctionner à courant id 

plus faible. En effet, d'après la première expression des tensions données ci dessus, à tension 
constante, on peut augmenter la vitesse de rotation en réduisant le courant. On réussi donc à 
dépasser la vitesse nominale mais au détriment de la rapidité. Le courant étant plus faible, le 
couple électromagnétique l'est proportionnellement et donc l'accélération de la machine est 
réduite. 

Cependant, cette dernière méthode serait plus propice à une éventuelle réalisation pratique car 
malgré un régime dynamique moins performant et des vitesses de rotation relativement 
proches de la vitesse nominale, elle ne suppose aucun surd.imensionnement du convertisseur 
ni aucun dépassement des valeurs nominales des tensions et des courants. 
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300. 
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FIG III.33 Résultats numériques obtenus pour un démarrage 
et une penurbation du couple de charge. 

Conclusion 

Cette dernière partie du chapitre a été consacrée au programme de simulation et aux résultats 
numériques obtenus par ce dernier. Nous avons donc commencé par présenter le logiciel 
GASPE, à 1' aide duquel nous avons élaboré notre programme, ainsi que les différentes 
procédures qu'il génère. 

Nous avons ensuite décrit les fonctions des trois blocs qui constituent le programme principal: 
- Le bloc Alimentation: qui détermine, à partir des tensions de référence et donc de 1' état de 
conduction des différents interrupteurs, les valeurs des tensions à appliquer aux trois phases 
statoriques. 

- Le bloc Machine: qui calcule, à partir des tensions imposées au stator et par la résolution 
d'un système différentiel d'ordre 4, les courants statoriques et les courants d'amonisseurs, 
ainsi que le couple électromagnétique, la vitesse de rotation et la position du rotor. 
-et le bloc Commande: qui génère les tensions de référence de l'onduleur à partir des valeurs, 
mesurées et de référence, des différentes grandeurs. 
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Les résultats numériques, donnés à la fin du chapitre et obtenus pour un démarrage et une 
perturbation du couple de charge, sont éloquents. En effet, la contribution au couple 
électromagnétique du courant d'amortisseur Ïkq est assez nette. Comme prévu, elle est de 

même signe que celle des courants statoriques, et elle est d'autant plus élevée que la variation 
du courant iq est importante et donc, d'après notre stratégie de commande, d'autant plus 

élevée que la variation du couple est importante. Ceci est effectivement visible dans la réponse 
du couple lors du démarrage et lors de la perturbation du couple de charge. 
Cette contribution confére donc au couple électromagnétique une dynamique meilleure que 
celle du courant iq et permet ainsi de diminuer le temps de réponse de la vitesse de rotation 

pour une valeur de consigne donnée. 
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Effets des amortisseurs 

dans les machines à stator lisse 

Introduction 

L'étude, effectuée jusqu'à présent, a été faite sur le modèle d'une MRV à stator lisse où les 
courants induits dans le fer rotorique pendant les régimes transitoires étaient pris en compte · ·~:r 
deux circuits amortisseurs en court-circuit. Les résultats numériques, obtenus dan~ ~a 

simulation de la machine commandée, ont montré que ces courants d'amortisseurs avaient un 
effet positif sur la dynamique du couple et donc sur celle de la vitesse. Cependant, pour mettre 
en évidence l'importance de cet effet et donc justifier sa prise en compte qui se traduit par des 
équations et une commande plus complexes, il faut refaire 1 'étude de la même machine, 
modélisée et commandée sans courants rotoriques, et comparer les performances dynamiques 
dans les deux cas, avec et sans amortisseurs. 
Nous allons donc, dans ce chapitre, commencer par appliquer le même principe de la 
commande à la même machine modélisée sans amortisseurs, et en négligeant ici aussi 1' effet de 
saturation, nous ferons la simulation de l'ensemble Convertisseur-Machine-Commande et nous 
donnerons quelques courbes obtenues pour les mêmes régimes enregistrés dans les figures 
111.33. Ensuite nous ferons varier l'effet des amortisseurs afin de percevoir leur influence sur 
les réponses des grandeurs mécaniques. Et enfin, nous montrerons que les expressions des 
régulateurs et de la matrice de découplage établis pour le modèle sans amortisseurs peuvent, 
dans une certaine mesure, être appliquées directement au modèle avec amortisseurs. 

1 MRV à stator lisse sans amortisseurs 
1 1 Modélisation 

Le modèle de la MRV lisse sans amortisseurs se déduit directement de celui élaboré au 
chapitre 1. En effet, en négligeant les courants induits dans le fer rotorique, les grandeurs 
électriques ne concernent que les circuits statoriques. L'équation électrique générale qui régit le 
fonctionnement de la machine se réduit alors à: 

[ vs ] = [ Rs ] [ is ] + 1t [ 'Vs ] (4, 1) 

où [ Rs] , [ is] et [Vs] représentent les mêmes grandeurs que celles décrites en (1,37) et 
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['Vs] = [ Lss] [ is ], (4,2) 

et celle du couple électromagnétique se réduit, elle, à: 

re = ..!. [ is 1t ( l_ { [ Lss ] }) [ is ] 
2 ae (4,3) 

En appliquant la transformation de Park aux différentes grandeurs triphasées [ vs], [ is] et 

['Jis], l'équation (4,1) se réécrit (cf (1,46) et (1,47)) sous la forme: 

{

Vd = Rs id+ 

vq = Rs iq + 

où 'l'd = Ld id 

et 'Jfq = Lq iq 

d 
dt 'V d - p 

d 
dt 'V q + p 

d8 
dt 'l'q 

d8 
ctt'l'd 

Ld et Lq ayant les mêmes valeurs qu'en (1,52). 

Ce qui se traduit en écriture matricielle par: 

Et l'équation du couple devient (cf (1,62) et (1,63)): 

re = p ('Jid iq - 'l'q id) = p (Ld - Lq) id iq 

Remarques: 

(4,4) 

(4,5) 

OJd[id] 
Lq dt iq 

(4,6) 

(4,7) 

- Les équations déterminées ici sont, à une constante près, identiques à celles déterminées 

pour la machine Vernier à double denture, les fonctions de transfert qui seront établies, ainsi 

que la commande qui leur sera appliquée, seraient donc valables pour une MRV à double 

denture à une seule nappe de courant. 

-Les courants d'amortisseurs n'intervenant qu'en régimes transitoires, le fonctionnement de 

la machine à stator lisse en régime permanent s'étudie de la même façon pour les deux modèles, 

avec ou sans amortisseurs. 

112 

" ! 

f 
i 

r 



I 2 Modélisation opérationnelle de la MRV à stator lisse sans amortisseurs: 

En exprimant l'équation matricielle (4,6) en transformées de Laplace des variables électriques 

linéarisées autour d'un point de fonctionnement, comme expliqué au chapitre précédent, on 

obtient: 

[ Vd] = [ Rs + s Ld 
vq pQ Ld 

-pQ Lq J [id] 
Rs + s Lq iq 

[v]= [Z][i] 

Les courants s'obtiennent alors, à partir des tensions, par la relation inverse: 

[i]=[Y][v] 

où 

[ y ] = [ z ]-1 = 1 [ 1 + s 't q 
(1 +Std) (1 +stq) + td tq ro2 - ro Ld 

ro=p!l 
Ld 

td = Rs 

et tq = ~ 

I 3 Stratégie de commande 

ro Lq ] 

1 + s 'td 

(4,8) 

(4,9) 

Le principe de commande reste identique à celui énoncé au chapitre II, il consiste à contrôler la 
machine comme une machine à courant continu, où le couple électromagnétique ne serait 
qu'une fonction de 1 'une des composantes du courant Cid ou iq). En fixant le courant id, pour 

les mêmes raisons invoquées dans la stratégie de commande du modèle avec amortisseurs, à 
une valeur de référence ictref, le couple, d'après (4,7), devient une fonction linéaire du courant 

iq, ainsi la commande peut s'effectuer comme pour une MCC où id représenterait le courant 

d'excitation et iq le courant d'induit. 

L'équation opérationnelle du couple se met alors sous la forme: 

Te = (Ld - Lq) ictref iq (4,10) 

La valeur de idref est choisie de la même manière que précédemment, c'est à dire celle 

permettant d'obtenir le couple maximal pour le courant maximum admissible. 
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Le schéma global de commande est alors identique à celui donné à la figure III.21, et pour les 
mêmes raisons d'interaction entre les grandeurs électriques suivant les axes d et q, nous 
introduisons ici aussi une matrice de découplage A'(ro) /27/, /56/ qui nous permet de 
commander indépendemment les deux courants id et iq. 

Celle-ci, par analogie aux calculs effectués au chapitre III, aura pour expression: 

ou 

A' ( ro) = [ 1=--ro_L_d-;--;- R~ ~ ;1~ l 
Rs + s Ld 

1 

A'(ro) = 
(ù 'td 

1 + s td 

- (ù tg 

1 + s tq 

1 

(4,11) 

La matrice A'(ro) multipliée à [Y] permet d'avoir une relation entre les courants id et iq et 

leurs références (ou €d. et Eq si le système est bouclé) telle que: 

où id ne dépend plus que d'Ed et iq ne dépend que d'Eq: 

. Go 1 
Id= Rs 1 Ed + s td 

. Go 1 
lq = Rs 1 Eq + s tq 

(4,12) 

Les deux relations (4,12) constituent les fonctions de transfert des deux boucles de courant, ces 

dernières sont faciles à asservir à 1' aide de correcteurs PI classiques de la forme: 

ki 5 (1 +ti s) 

où ti assurerait dans chacune des deux boucles l'annulation de la constante de temps 

correspondante (td ou tq) et où la valeur de ki déterminerait la nouvelle constante de temps 
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désirée pour chacune des boucles dont les fonctions de transfert en boucle fermée s'écriraient: 

1 
Fic (s) = Rs 

1 + s Go ki 

(4,13) 

i=d ou q 

La fonction de transfert de la boucle de vitesse se mettrait alors sous la forme: 

Q(s) = J s 
1 
+ f (Ld- Lq) idref 

1 
Rs iq(s) 

1 + s Go kq 

(4,14) 

= J s 
1 
+ f (Ld - Lq) idref 

1 

1 
Rs CQ(s) EQ 

+ s Go kq 

Le régulateur de vitesse CQ(s) sera un PI compensant la constante de temps mécanique si on 

tient compte du coefficient de frottement, il se réduira juste à un proportionnel si on néglige ce 

dernier. 

1 4 Simulation et résultats numérigues 

La simulation de la MRV à stator lisse, alimentée par un onduleur à MLI et commandée dans le 

repère de Park en négligeant les "amortisseurs" se fait de la même manière que celle décrite au 

chapitre Ill, le bloc Alimentation demeurant identique, les différents changements sont 

introduits dans le Bloc Commande, où les régulateurs ainsi que la matrice de découplage sont 

changés, et le Bloc Machine, où les différents calculs se réduisent à la résolution du système 

différentiel d'ordre 2lorsque les trois phases sont alimentées. 

Les résultats de simulation sont donnés dans les quelques courbes qui suivent, ces dernières 

ont été obtenues pour un démarrage puis une perturbation du couple de charge durant le régime 

permanent. 

La figure IV.1 fait apparaître les courbes des courants id et iq, celle du couple re et celle de la 

vitesse de rotation n . 
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FIG IV.l id, iq, re et n obtenus avec une modélisaùon sans amonisseurs 
de la MRV à stator lisse 

I 5 Conclusion 

La modélisaùon de la MRV à stator lisse qui néglige l'effet des amortisseurs conduit donc à 

une application de la commande vectorielle (suivant les critères développés au chapitre II) 
beaucoup plus simple, les différents calculs des régulateurs et de la matrice de découplage se 
font, effectivement, d'une manière beaucoup plus aisée. 

Avec ce modèle, la commande vectorielle est quasi-idenùque à la commande d'une machine à 
courant continu. En effet, le courant id joue le rôle du courant d'excitation et le courant iq celui 
du courant d'induit et le couple est donc, pour un courant id maintenu constant, l'image du 
courant iq, leurs dynamiques sont donc identiques. 

Cependant, en comparant les courbes de la figure IV.l et celles obtenues pour la machine 
modélisée avec amonisseurs, on constate que la contribution, au couple électromagnéùque, des 
courants circulant dans ces derniers est loin d'être négligeable. Celle-ci se remarque sunout au 
démarrage où, pour la même variation du courant iq, la variation du couple, dans le modèle 

avec amonisseurs, est beaucoup plus imponante que celle dans le modèle simplifié, ce qui 

117 



contribue à 1' amélioration de la dynamique de la vitesse. 

Ceci nous amène donc à conclure que bien que la modélisation simplifiée conduise à une 
application triviale de la commande vectorielle, les courants induits dans le fer rotorique jouent 
un bien grand rôle dans la dynamique du couple, et donc dans celle de la vitesse, pour pouvoir 

les négliger. 

II Effets des amortisseurs 
Il.l Introduction 

Nous avons d'abord appliqué la commande vectorielle à la MRV à stator lisse modélisée en 
tenant compte des courants rotoriques, puis à la même MRV modélisée sans amortissseurs et la 
comparaison des courbes obtenues pour les deux modèles montre une plus grande rapidité de 

réponse des grandeurs mécaniques dans le modèle avec amortisseurs, ceci s'explique par 

1 'introduction, dans ce modèle, de la contribution énergétique des courants rotoriques. 

Dans ce paragraphe, nous tentons de déterminer, par simulation, le genre de MRV à stator lisse 

auxquelles peut être appliquée la commande vectorielle avec des résultats optimaux, c'est à dire 

quel devrait être le degré d'influence des amortisseurs pour que les grandeurs mécaniques 
répondent le plus rapidement et avec la meilleure stabilité. 

Il. 2 Simulation 

Pour répondre à cette question, nous effectuons la simulation de la même MRV à stator lisse 
avec des effets des amortisseurs différents, c'est à dire des couplages différents entre les 
circuits statoriques et les circuits amortisseurs. 

Pour cela, nous utilisons le programme de simulation décrit au chapitre III et nous faisons 

varier à chaque fois les coefficients de dispersion O'd et O'q. 

Plus les valeurs de ces coefficients sont élevées, plus l'effet des amortisseurs est estompé, ce 

qui traduit un élargissement de l'entrefer, et au contraire, plus les valeurs de ces coefficients 

sont faibles, plus le couplage entre circuits statoriques et "amortisseurs" est fort, la largeur de 

1 'entrefer est donc réduite. 

Ces simulations seront faites en respectant le fait que la machine doit avoir un entrefer suivant 

l'axe d trés faible (nous prendrons ici 0 < O'd< 0,5) et que l'entrefer suivant l'axe q est plus 

grand que celui suivant l'axe d (O'd < O'q) 

Les courbes données ci-dessous sont tracées pour des coefficients de dispersion différents, 

mais pour les mêmes consignes demandées à la machine et pour les mêmes valeurs des 

constantes des correcteurs. 
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FIG IV.2 Résultats numériques obtenus pour différents coefficients de dispersion 
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II.3 Conclusion 

Les courbes ci-dessus montrent les différentes réponses des courants id et iq et celles du 

couple et de la vitesse pour des coefficients de dispersion différents. Nous remarquons que la 
diminution du coefficient de dispersion augmente la rapidité de réponse des boucles de courants 
(id et iq). La rapidité de montée du courant id peut donc nous permettre de faire démarrer la 
machine plus rapidement, et celle du courant iq permet d'avoir une montée rapide du couple. 

Nous remarquons aussi, en dehors des réponses des courants, que plus le coefficient de 

dispersion suivant l'axe en quadrature est faible, plus la réponse du couple est rapide, et plus ce 
coefficient est fort, plus la réponse du couple s'identifie au courant iq. 

La conclusion que nous pouvons tirer est la suivante: 

Les MRV auxquelles la commande vectorielle s'applique le mieux (en tenant compte de l'effet 

des courants induits au rotor) seraient celles qui posséderaient un entrefer faible suivant l'axe d 

( ceci est déjà une condition du bon fonctionnement d'une MRV en régimes stationnaires) et 
ayant un fort couplage entre l'amortisseur et l'enroulement en quadrature, ce qui suppose un 
faible entrefer suivant 1' axe q. 

Mais ceci aurait malheureusement un effet néfaste car la valeur de Lq serait plus importante et 
par conséquent, le couple électromagnétique en règime permanent serait plus faible. 

ll n'y a donc pas de MRV à stator lisse pouvant allier une grande dynamique de réponse et un 
fort couple en régime permanent, le choix de 1 'une ou 1' autre dépendra alors de 1' application 
prévue pour la machine. 

III Simplification du calcul des or2anes de commande 

Les courants induits au rotor pendant les régimes transitoires étant non négligeables, la 
modélisation de la MRV à stator lisse en tenant compte de ces derniers permet donc d'approcher 

au mieux le modèle réel et d'élaborer une commande qui prend en considération le plus de 

paramètres de la machine, ce qui conduit, nécessairement, à une plus grande maîtrise de 
l'évolution du fonctionnement de la machine. Mais le fait d'inclure dans l'étude de la machine 
autant de paramètres engendre quelques inconvénients: Le calcul des correcteurs des courants 

peut s'avérer quelques fois assez délicat, et la matrice de découplage (cf (3,38)), possédant des 
termes du second ordre au dénominateur, est relativement compliquée à gérer en programme de 

simulation et serait malaisée à mettre en oeuvre dans une commande pratique. Pour cela, nous 

avons essayé d'exploiter le modèle de la machine sans amortisseurs. 

Dans ce dernier, le calcul des régulateurs est trivial et la matrice de découplage considérée est 

plus simple à programmer et serait plus simple à réaliser pratiquement. La question est donc de 

savoir si les régulateurs calculés pour le modèle simplifié seraient valables et opérationnels dans 

le modèle complet et si la matrice de découplage élaborée avec la même modélisation simplifiée 

pourrait assurer le même découplage dans le modèle global. 
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ill. 1 Maniee de découplage: 

Si nous commençons par la maniee de découplage, celle-ci s'écrit pour le modèle complet (cf. 

(3,38)): 

A(ro) = 
1 

- ro tq(l +Tg" s) 

1 +(T qo" +tq)s+ T q"tqs2 

ro td(l + T d" s) 

1 +(T do"+td)s+ T d"tds2 

Le terme 

A ro 'td(l + T d" s) 
2,1 = 2 

1 +(Tdo"+td)s+ Td"tds 

peut se mettre sous la forme: 

avec: 

A CO'td(l+Td"s) 
2,1 = 

(1 + 't1d s) ( 1 + 't2d s) 

2 td T"d 
'tld et 't2d = 

(T'' do + td) + ~ (T''do + 'td)2 - 4tdT"d 

'tld et 't2d sont égaux à T1d et T2d donnés en (3,51) 

Or 
2 td T"d 

'tld = 
(T'' do + 'td) - ~(T'' do+ 'td)2 - 4tdT"d 

2 td T"d 
= 

1 

(T'' do + <dl - (T'' do + td)~ 1 
(T" do + 'td)2 

et comme td est beaucoup plus important que T'do, 'tld peut être réécrit comme: 

2 'td T"d 

2t T" 
(T''do + 'td) - (T''do + td)[l - d d ] 

(T" do + td)2 

c'est-à-dire: 

'tld =. T'' do+ 'td # 'td 
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la deuxième constante de temps: 

2 td T''d 
t2ct= 

(T" do + td) + ..J (T'' do+ td)2 - 4tdT"d 

s'écrira, en effectuant le même raisonnement, et puisque td >>T'' do > T"d =T'' do crd : 

t2d = T''d (4,18) 

Le terme A2,1 peut alors se simplifier en: 

ro td(1 + Td" s) ro td(l + Td" s) A2, 1 = = __ ____;::...:...--=---..:..-

1+(Tdo"+td)s+Td"tds2 (1 + td s) ( 1 + T''d s) 

= __ ro_t=d-
(1 + td s) 

(4,19) 

La même démarche s'applique au terme A1,2 qui devient en fin de compte: 

A 
(1) tg 

12 = 
' (1 + tq s) 

(4,20) 

Ainsi, la matrice de découplage A(ro) se réécrit exactement de la même manière que A'(ro) 

introduite dans le modèle sans amortisseurs: 

1 

A(ro) = 
(1) td 

1 + s td 

- (l) tg 

1 + s tq 

1 

(4,21) 

et de ce fait, sa programmation, ou son éventuelle mise en pratique, s'en trouve simplifiée. 

III.2 Régulateurs de courants 

Dans le modèle simplifié, la fonction de transfert du courant id s'écrit, d'après (4,12): 

. Go 1 
Id= Rs Ed 

1 + s td 
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et est corrigée par un régulateur P.I. tel que: 

Cd(S)= kd (1 +"Cd S) 
s 

ce qui nous donne une fonction corrigée en boucle fermée de la forme: 

1 
Rs 

1 +Go kd s 

(4,22) 

(4,23) 

Dans le modèle complet, la fonction de transfert du même courant id est un peu plus 

compliquée (cf. (3,49)): 

G 1 + Td "s 
id = Ffd(S) Ed =Ros 

0 
Ed 

1 + (Tdo" + 'td) s + Td" 'td s2 

mais peut se mettre sous la forme (cf (4,17) et (4,18)): 

G0 1+Td0 "s 
Ffd(S) = Rs 

(1 + 'td s) (1 + T" d s) 

elle est alors corrigée par un simple régulateur proportionnel intégral Qi(s) : 

Qi(s) = Kd (1 + T1d s) = 
s 

Kd s (1 + 'td s) 

ce qui aboutit à une fonction corrigée Ffdc(s): 

GoKd 
Ffdc(S) Rs 

1 + Tdo" s 
s (1 + T"d s) 

devenant en boucle fermée: 

avec 

Fdc(s) = 
1 + T do" s 

1 T"d 
1 + (Tdo" + K) s + K s2 

K - Go Kd 
- Rs 

= 
1 + 

1 +Tdo" s 

(4,24) 

(4,25) 

(4,26) 

Une identification, terme à terme, des dénominateurs des deux expressions de l'égalité (4,26) 

nous permet d'établir les valeurs que peut prendre Kd, en fonction de Ç: 
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2 Ç2- _!_ + 2 ç ~ 1 Ç2 - _!_ 
___ a-=d--==----:-:---\J..!..-__ a--=d=- ) Rs 

Kd(Ç) = ( T do" Go (4,27) 

ad 

dont la plus faible serait: 

Kd(Ç= -
1
-) = 

-.[<;d 
1+2~ Rs 

Tdo" Go 
(4,28) 

Mais l'expression (4,26) s'écrit aussi sous la forme: 

Fdc(s) = 
1 (4,29) 

1 1 + Td" s 
1 + K s ( 1 + Tdo" s ) 

Fdc(s) = 
1 

Rs 1 + ad T do" s 
1 + Go Kd s ( 1 + T do" s ) 

Lors des premiers instants de réponse de la boucle de courant, s est très élevé, et les termes 
produits de s sont donc prépondérants: 

Fdc(s) = 
1 

(4,30) 
Rs ad 

1 +Go Kd s 

Nous retrouvons donc, à ad près, la même forme corrigée que celle obtenue pour le modèle 

sans amortisseurs (4,23). 

Il suffit alors, pour avoir la même constante de temps apparente, de prendre, comme gain 
proportionnel pour le correcteur de la boucle de courant id dans le modèle avec amortisseurs, la 

valeur Kd=ad.kd, où kd est la valeur utilisée pour le même régulateur dans le modèle sans 

amortisseurs. 
Un raisonnement identique aboutit aux mêmes conlusions pour la boucle de courant suivant 

1 'axe en quadrature. 

Nous donnons ci-après les courbes tracées avec le modèle avec amortisseurs, la matrice de 

découplage ainsi que les valeurs des gains des correcteurs des boucles de courants étant celles 

obtenues à partir de la commande du modèle sans amortisseurs: 
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FIG IV.3 Evolution des différentes grandeurs de la MRV à stator lisse, modélisée avec 
amortisseurs, et commandée avec des organes de commande issus du modèle 
sans amortisseurs 

III.3 Conclusion 

Dans ce troisième paragraphe, nous avons montré que les termes de la matrice de découplage 
se mettent, avec une bonne approximation, sous la même forme que ceux de la matrice de 

découplage issue du modèle sans amortisseurs, et que les gains des correcteurs des boucles de 

courants peuvent s'obtenir à partir de ceux déterminés pour le modèle simplifié. Ceci permet 
donc, en première approximation, d'appliquer directement à la commande du modèle avec 

amortisseurs la matrice de découplage et les régulateurs de courant calculés pour le modèle sans 

amortisseurs. 
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IY Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons fait 1' étude de la commande vectorielle appliquée à la MRV à 

stator lisse modélisée en négligeant les courants induits au rotor, et nous avons montré que 
même si cette modélisation présentait l'avantage de simplifier les équations, et donc la 
commande, les courants d'amortisseurs, dans la stratégie de commande adoptée, ne pouvaient 

être négligés à cause de leur effet sur la dynamique du couple. 

Nous avons ensuite procédé à l'analyse, par simulation, de l'effet de ces courants rotoriques 
sur la commande, et ce en faisant varier les coefficients de couplage entre les enroulements 
diphasés statoriques et les enroulements "amortisseurs"; ceci nous a conduit à conclure qu'il 
n'existait, malheureusement, pas de structure de MRV à stator lisse, qui allie un couple 
électromagnétique optimal en régime nominal à une très bonne réponse dynamique à la 
commande proposée. 

La dernière partie du chapitre a été consacrée à montrer que la prise en compte des amortisseurs 
n'introduisait, en fin de compte, pas de grandes difficultés dans l'élaboration de la commande, 
puisque les différents organes calculés, aisément, pour le modèle sans amortisseurs, pouvaient, 
avec quelques approximations, être appliqués à la commande de la machine modélisée avec les 
enroulements amortisseurs, et ce, avec des résultats de simulation très concluants. 
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Effets de la saturation 

Introduction 

Dans les deux machines, MRV à stator lisse et MR Vernier, traitées dans les chapitres 
précédents, l'effet de saturation a été négligé à des fins de simplification des modèles. Mais les 
machines à réluctance variable ayant des circuits magnétiques saturés dans la plupart de leurs 
régimes de fonctionnement, notre étude serait incomplète si on n'abordait cet aspect très 
important. 
Nous allons donc, dans ce chapitre, élargir notre modèle au phénomène de saturation et à celui 

"d'effet croisé" entre les deux axes, ensuite, nous allons rediscuter la stratégie de commande 
énoncée pour le modèle linéaire et discuter sa validité. Une troisième partie sera consacrée à 
l'établissement des différentes inductances opérationnelles et "constantes" de temps et à leur 
identification, et enfin, nous terminerons ce chapitre par la simulation de 1 'ensemble 
Convertisseur-Machine-Commande avec le modèle complet et nous présenterons les différents 
résultats obtenus. 

1 Modélisation de la machine 
1.1 Prise en compte de la saturation dans 1 'expression des flux 

La saturation des machines électriques à courant alternatif a fait l'objet de nombreuses études 
/29/, /30/, /31/, /32/, /48/ qui ont abouti à des modèles plus ou moins simples et plus ou moins 
propices à une éventuelle application à la commande. 

Nous établissons, dans ce paragraphe, une modélisation diphasé de la MRV à stator lisse, en 
tenant compte de la saturation et de l'effet croisé. Celle-ci rejoint en grande partie quelques uns 
des modèles développés dans les études citées ci-dessus. 

Nous abordons donc cette modélisation, de la MRV à stator lisse en régime saturé, directement 
à partir du modèle de Park. En effet, du point de vue des f.m.m., la transformation de 
Concordia puis celle de Park permettent de substituer aux trois enroulements triphasés 
statoriques, parcourus par un système de courants triphasé de pulsation ro, deux enroulements 

en quadrature électrique, tournant à la vitesse du rotor, et donc parcourus par un courant 

constant lorsque ce dernier tourne au synchronisme. 
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Afin de simplifier 1 'écriture de leurs inductances, les deux enroulements du bobinage diphasé 
sont disposés à la suface du rotor suivant l'axe polaire et l'axe transverse. On a donc, suivant 

chacun des deux axes rotoriques, un enroulement X alimenté par une tension fictive vx et 

parcouru par un courant ix, et un enroulement KX court-circuité. 
Les Ampére-tours créés par le bobinage statorique triphasé étant identiques à ceux créés par les 
deux enroulements équivalents, l'étude de la saturation du circuit magnétique peut se faire en 
considérant les flux traversant l'un ou l'autre des deux circuits. Toutefois, cette étude se 
simplifie notablement en diphasé. 

Ainsi, suivant 1' axe d, 1 'enroulement diphasé. direct D et 1 'enroulement amortisseur KD se 
schématisent comme suit: 

FIG V.1 Flux dans les enroulements D et KD 

Ayant un circuit magnétique commun, Ils sont traversés par le même flux principal <I>md· 
Pendant les régimes permanents, ce dernier est constant et créé par le seul courant id, et pendant 
les régimes transitoires il est variable et créé par id et ikd· 

Si on désigne par imd 

. . Ka Nkd . . 1 . 
lmd =Id+ Kb Nq Ikd = Id+ md Ikd (5,1) 

le courant magnétisant total suivant 1' axe direct, le flux mutuel total embrassé par 1 'enroulement 
D est fonction de ce courant magnétisant et peut s'écrire sous la forme: 

'l'md= 'l'md Cimd) (5,2a) 
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Le flux mutuel total embrassé par l'enroulement KD s'écrira alors: 

'Vmkd = ~d 'Vmd (imd) (5,2b) 

Pris séparément, chacun de ces deux enroulements est traversé, en plus du flux mutuel, par un 

flux de fuites qui lui est propre. 

Ces flux de fuites, notés 'Vsd pour D et 'Vskd pour KD, ne sont fonction que du courant propre à 

chaque enroulement et s'écrivent donc: 

'Vsd = 'Vsd (Îd) 

'Vskd = 'Vskd (Îkd) 

ou, en fonction des inductances: 

'Vsd = lsd id 

'Vskd = lkd Ïkd 

lsd et lkd représentent alors les inductances de fuites respectives des deux enroulements. 

(5,3a) 

(5,3b) 

Le flux total traversant chacun de ces enroulements sera alors la somme du flux mutuel embrassé 

par l'enroulement et du flux de fuites propre à celui-ci. Si on désigne par 'lfd et 'lfkd, les flux 

totaux traversant respectivement D et K.D, leurs expressions seront: 

'lfd = '!fsd(Ïd) + 'Vmd(Ïmd) = lsd id + 'VmdOmcù 

'lfkd = 'Vskd(Îkd) + ~d 'Vmct(imcù = lkd Îkd + ~ 'Vmct(imcù (5,4) 

Le même raisonnement, appliqué aux enroulements suivant l'axe q, aboutit aux mêmes 
conclusions. En effet, si on désigne par imq. le courant magnétisant total suivant l'axe en 
quadrature: 

. . Nkq Ka . . 1 . 
Imq = Iq + Kb N q Ikq = Iq + mq Ikq (5,5) 

Le flux principal <I>mq traversant les enroulements Q et KQ est fonction des deux courants iq et 

ikq et s'écrit: 

<I>mq = <I>mq(Ïmq) (5,6) 

Chacun des des deux circuits admettant, en plus de <I>mq. un flux de fuites proponionnel à son 

propre courant, les flux totaux 'lfq et 'lfkq embrassés respectivement par Q et KQ s'écrivent 

alors, par analogie à ceux suivant 1' axe direct: 

'lfq= 'lfSq(iq) + 'Vmq(imq) = lsq iq + 'Vmq(Ïmq) 

'lfkq = 'lfSkq(ikq) + ~q '!fmq(imq) = lkq Ïkq + ~q 'Vmq(imq) (5,7) 
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Les équations,électriques écrites dans le repère de Park (1,46) et (1,47) deviennent alors, en 
remplaçant les flux totaux par leurs expressions décomposées établies ci-dessus: 

Vd = Rs id+ lsd id+ ~t 'l'md(ÎmcÙ - p ~~ [ lsq iq + 'l'mq(imq)] 

vq = Rs iq + lsq iq + ~t 'l'mq(imq) + p ~~ [ lsd Îd + 'l'md(ÎmcÙ] 

0 = Rkd Îkd + lkd ikd + ~ ~t 'l'md(ÎmcÙ 

0 = Rkq ikq + lkq ikq + ~ ~t 'l'mq(imq) 

I 2 Enroulements amortisseurs équivalents: 

(5,8a) 

(5,8b) 

Afin de simplifier dans la suite les différentes équations de la modélisation, nous introduisons 
deux enroulements amortisseurs équivalents KD' et KQ'. Chacun de ces enroulements noté 

KX' (X=D ou Q et x =d ou q) aura le même coefficient de bobinage et le même nombre de 

spires que 1 'enroulement statorique qui se trouve suivant le même axe. Il sera parcouru par un 
courant: 

"'kx 1 "kx 1 =- 1 mx ' 
(5,9a) 

aura une inductance de fuites: 
1 'kx = mx2 lkx, (5,9b) 

une résistance d'enroulement: 
R'kx = mx2 Rkx (5,9c) 

et embrassera un flux total: 

'lf'kx = l'kx i'kx + 'l'mx(Îmx) (5,9d) 

Ces deux enroulements amortisseurs équivalents, qui n'ont d'autre fonction que celle de 

simplifier l'écriture des équations de la modélisation, n'introduisent aucun changement par 

rapport aux précédents. En effet, tout, des pertes Joule aux constantes de temps, est conservé: 

et 

R'kx i'kx2 = mx2 Rkx ~ ikx2 = Rkx ikx2 
mx 

~ l'kx i 'kx2 = i mx2 lkx ~2 ikx2 = i lkx ikx2 

l'kx mx2 lkx lkx 
R 'kx = mx2 Rkx = Rkx 

n n'y a que les équations (5,8b) qui se simplifient en: 

0 = R'kd i'kd + l'kd i'kd + ~t 'l'md(Ïmd) 

0 = R'kq i'kq + l'kq i'kq + ~t 'l'mq(imq) 
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Avec l'écriture des flux mutuels introduite (cf§ Il), la modélisation de la machine aurait pu être 

achevée en considérant les équations (5,8a) et (5,10), mais ceci serait sans tenir compte du 

phénomène d'influence qu'exercent les courants magnétisants d'un axe sur le flux commun 

traversant les enroulements suivant l'axe perpendiculaire. Ce phénomène est appelé: Effet 

Croisé. 

I 3 Effet croisé 

L'effet croisé peut se définir comme étant un couplage entre les enroulements suivant l'axe d et 
ceux suivant l'axe q dû à la saturation, alors qu'il n'existe pas par construction. Les deux axes 

étant en quadrature, ce phénomène n'existe pas (ou est négligeable dans les machines où la 

géométrie magnétique n'est pas invariante) quand les courants magnétisants suivant les deux 
axes sont faibles, mais au fur et à mesure que ces derniers augmentent, le couplage entre les 

deux axes prend de l'ampleur et devient incontournable. 

Cet effet peut être expliqué physiquement de la même manière que la réaction d'induit dans une 

machine à courant continu. En effet, en alimentant seulement l'un des deux enroulements, la 
saturation du circuit magnétique suivant l'axe du circuit alimenté commence à apparaître à partir 
d'une certaine valeur du courant magnétisant, les lignes de champ dans l'entrefer suivent l'axe 

de l'enroulement alimenté. Si on alimente en même temps l'enroulement en quadrature, les 

lignes de champ issues du second circuit sont perpendiculaires aux précédentes et vont donc 
avoir tendance à s'ajouter aux premières à l'une des extrémités des dents (celle par laquelle le 

champ entre ou s~rt) et à se retrancher à l'autre extrémité, la figure V.2/30/, illustre parfaitement 
ce phénomène: 

Enroulement d alimenté Enroulements d et q alimentés 

FIG V.2 Lignes de champ dans la machine 
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En augmentant le courant dans le premier enroulement, l'effet de saturation du circuit 
magnétique suivant l'axe de cet enroulement se manifeste pour une valeur du courant i 1 s 

inférieure à la valeur du courant magnétisant citée précédemment. 

En effet, le circuit magnétique emprunté par les lignes de champ est, pour une grande partie, le 

même pour les deux enroulements; lorsque ceux-ci sont alimentés conjointement, les lignes de 
champ issues de l'un participent activement à la saturation de la partie commune de celui-ci, 

partie empruntée par les lignes de champ issues de l'autre. 

D'où, vue des bornes de l'un des enroulements, pour une même valeur du courant qui le 

traverse, une diminution de son flux en fonction de l'augmentation du courant dans l'autre 
enroulement. 

Cela peut être constaté très nettement sur les deux familles de courbes ci-dessous et qui 

représentent les flux principaux 'l'md et 'l'mq en fonction du courant magnétisant suivant le même 

axe et pour différentes valeurs du courant magnétisant suivant l'axe en quadrature. 

Ces courbes ont été .:>btenues pour la MRV à stator lisse dont on a fait l'étude .;t la simulation 
précédemment /33/. 

\jlmd(wb) 
2 

----e- imq=O 

imq=50 

a imq=100 

1 0 imq=150 

• imq=200 

c imq=250 

* imq=300 

0 imd(A) 

0 100 200 300 400 

FIG V.3 Flux 'l'md en fonction de imct pour différentes valeurs de Ïmq 
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imt,;=200 a 
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0,2 
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imq(A) 
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FIG V.4 Flux 'Vmq en fonction de imq pour différentes valeurs de imd 

Pour tenir compte de cet effet, les différents flux écrits précédemment doivent se formuler, en 
fonction des deux courants magnétisants, comme suit: 

'lfd = lsd Ïd + 'Vmd (imd.imq) 

'lfq = lsq iq + 'Vmq (imrt.imq) 

'lf'kd = l'kd i'kd + 'Vmd (imd,Ïmq) 

'lf'kq = l'kq i'kq + 'Vmq (Ïmd,imq) 

I 4 Définition des inductances. 
I 4 1 Inductances statigues. 

(5, 11) 

La réécriture des équations électriques en fonction des courants revient à exprimer chacun des 

deux flux 'Vmd et 'Vmq en fonction des différents courants. On peut, pour être plus rigoureux, 

diviser chacun de ces deux flux en flux "propre" et flux "mutuel", et déterminer les inductances 

correspondantes, mais ceci compliquerait les équations des tensions, en introduisant un terme 

supplémentaire de couplage, et rendrait la manipulation des équations électriques, et donc leur 
application à la commande, malaisée. On a donc préféré les deux définitions suivantes: 

L d 
_ 'Vmd(imd,Îmg) 

sm - . 
lmd 

(5,12) 

représentant l'inductance de magnétisation statique "longitudinale" équivalente 
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et L 
'Vmq(Ïmd,Ïmg) 

smq= . 
lmq 

représentant l'inductance de magnétisation statique "transversale" équivalente, 

et reprendre les expressions (5,11) sous une nouvelle forme: 

'lfd = lsd id + Lsmd imd 

'lfq = lsq iq + Lsmq Ïmq 

'V'kd = 1 'kd i 'kd + Lsmd Ïmd 

'V'kq = l'kq i'kq + Lsmq imq 

(5,13) 

(5,14) 

qui s'apparente à l'écriture des flux en régime linéaire et où Lsmd et Lsmq sont fonctions en 

même temps des courants magnétisants imd et imd. 

Si on désigne par Lmd la valeur non saturée de l'inductance de magnétisation statique sur l'axe d 

pour imq=O et Lmq la valeur non saturée de l'inductance de magnétisation statique sur l'axe q 
pour Ïmd=Ü, on peut écrire Lsmd et Lsmq sous la forme: 

Lsmd = Lmd. Ksd(imd,Îmq) 
Lsmq = Lmq. Ksq(imd.imq) 

et donc les flux principaux: 

'Vmd (Ïmd,imq) = Lmd. Ksd(Îmd,Îmq) . Îmd 

'Vmq (imd,Îmq) = Lmq. Ksq(imd,Îmq) . imq 

(5,15) 

Ksd et Ksq sont appelés par quelques auteurs, /30/ /48/ .. , les "facteurs de saturation" suivant 
l'axe d et q. Ce sont deux fonctions des courants imd et imq dont les valeurs sont comprises entre 
0 et 1. 

Les deux facteurs de saturation peuvent être approchés par différentes formes analytiques 

(exponentielle, logarithmique ... ), mais quelle que soit la forme analytique adoptée, il faut que 

Ksd et Ksq remplissent les deux conditions suivantes sur les flux: 

- 'Vmd étant une fonction paire de imq et impaire de imd• Ksd doit être pair de imd et imq· En 

effet, en inversant le courant imd dans le bobinage direct, le flux principal change de direction; 

par contre, en inversant le courant dans le bobinage en quadrature, les deux extrémités des 

dents, l'une saturée et l'autre démagnétisée, voient leurs rôles inversés mais l'effet croisé sur 
1' axe magnétique direct reste inchangé. 

Le même raisonnement est valable pour le flux mutuel suivant l'axe q ('Vmq pair de imd et impair 

de imq), et donc Ksq doit être pair de imd et imq· 
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6\vmd = ~'!'mg 
aimq lmd 

aw aw 
En effet, 'l'md= -a· et 'l'mq = ~ 

lmd Olmq 

(5,16) 

l'énergie étant une fonction d'état, la relation (5,16) doit être remplie. Cette relation se traduit, en 
fonction de Ksd et Ksq par: 

L d
. aKsct 

rn lmd ~ Olmq = Lmq Ïmq ~~J = Lmd Lmq imd imq f(imd.Ïmq) 

avec f(imd,imq) fonction paire de Îmd et imq· 
De (5,17) nous pouvons tirer la relation générale que doivent vérifier Ksd et Ksq: 

et 

Si on retient pour f(imd.imq) la forme analytique la plus simple, à savoir un polynôme: 

co co 

f(imd.imq) = I, I, apq . Îmd2p . Îmq2q 
0 0 

les deux facteurs de saturation s'écriront alors sous la forme: 

co co 

Ksd = gd(imd) + I, I. Lmq <lw . 2p . 2q+2 
0 0 2q + 2 lmd . lmq 

co co 

et Ksq = gq(Ïmq) + I, I. Lmd 2p~ 2 Îmd2p+2 . Îmq2q 
0 0 

d'où les expressions suivantes des flux principaux: 

co co 

'l'md = Lmd imct gd(Ïmd) + I, I, Lmd Lmq aoo Ïmd2p+l Îmq2q+2 
0 0 2q + 2 . 

co co 

et 'l'mq = Lmq Îmq gq(Îmq) + I, I. LmdLmq <lw Ïmd2p+2 Ïmq2q+l 
0 0 2p + 2 . 

(5,17) 

(5,18a) 

(5,18b) 

(5,19) 

(5,20a) 

(5,20b) 

'l'md étant impaire de imct et 'Jfmq étant impaire de imq. gd(Ïmd) sera alors paire de imd et gq(imq) 
paire de imq· en fait, on retrouve dans les deux écritures: 

et 
Lmd imd gct(imd) 
Lmq Ïmq gq(imq) 
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le flux magnétisant suivant l'axe d (resp q) lorsque le courant imq (resp imct) est nul. 

gct et gq ont donc les formes suivantes: 

et 

00 

gct(imct) = 1 + I. Cdh . imct2h 
h=l 

00 

gq(imq) = 1 + I. Cqk . imq2k 
k=l 

On peut alors donner la forme définitive des facteurs de saturation Ksd et Ksq: 

00 00 00 

Ksd = 1 + I. Cdh · imct2h +I. I. Lmq 2qs; 2 imct2P . imq2q+2 
h=l 0 0 
00 00 00 

et Ksq = 1 + I. Cqk . imq2k +I. I. Lmd am imct2p+2 imq2q 
k=l 0 0 2p + 2 . 

(5,21a) 

(5,2lb) 

Dans le cas de la machine traitée, les courbes des deux facteurs de saturation s'obtiennent 

directement des familles de courbes des flux données dans les figures V.3 et V.4, leurs 
variations en fonction du courant magnétisant suivant leur axe, le courant magnétisant suivant 
l'autre axe étant paramètre, sont données dans les figures V.5 et V.6. 
Une identification par la méthode des moindres carrés nous a permis de déterminer les différents 
coefficients, ces derniers sont donnés en annexe 1. 

1,2 Ksd 

a 

• 

imq=O 

imq=50 

imq=100 

imq=150 

imq=200 

c imq=250 

* 
0,2 -t·---.,.---r---.,.----,.---,.----,.---.,.---,imd (A) 

0 100 200 300 400 

imd 

FIG V .5 Variations du coefficient Ksd en fonction de Ïmct pour différents Îmq 
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FIG V .6 V aria ti ons du coefficient Ksq en fonction de imq pour différents Îmd 

L'écriture des inductances statiques: 

et 
Lsmd = Lmd. Ksd(imct.imq) 
Lsmq = Lmq. Ksq(imct,imq) 

permet donc de tenir compte de la saturation suivant chacun des axes ainsi que de 1 'effet croisé. 

1 4 2 Inductances dynamiques. 

Les inductances Lsmd et Lsmq étant fonctions des courants, en dérivant par rapport au temps les 
expressions (5,11), nous obtenons: 

d d . ëhl'md ~ + Chvmd ~ 
dt 'Jfd = lsd dt Id+ dimd dt âimq dt 

d d . Chvmg dimd + Chvmg dimg 
dt 'Jfq = lsq dt lq + dÎmd dt dÏmq dt 

gt 'Jf'kd = 1 'kd gt i 'kd + 
Chvmd ~ d'l'md dimn -- + ':1 ~ dÎmd dt oimq dt (5,22) 

d
dt 'Jf'kq = l'kq d ''k ~'l'mg dimd a;mg dimg 

dt 1 q + imct dt + imq dt 

En définissant les inductances dynamiques à partir des variations des flux en fonction des 
différents courants, nous pouvons donner aux variations qui interviennent dans les expressions 
(5,22) les écritures suivantes: 

141 



.Lsmd = a'l'md 
di md 

représentera l'inductance de magnétisation dynamique suivant l'axe direct 

~'l'mg .Lsmq = . 
lmq 

représentera l'inductance de magnétisation dynamique suivant l'axe en quadrature 

et n = rtdq= ?md= ~mg= rtqd 
Imq md 

(5,23a) 

(5,23b) 

(5,23c) 

représentera la mutuelle de magnétisation dynamique entre 1' axe direct et 1 'axe en quadrature. 

Les expressions analytiques de ces différentes inductances dynamiques peuvent être tirées 

directement de celles des inductances statiques en fonction des facteurs de saturation, ce qui 
nous donne alors: 

et 

.Lsmd = Lmd [ Ksd(imd.imq) + ~: . imd ] 

.Lsmq = Lmq [ Ksq(imd,imq) + ~~sq . imq ] 
lmq 

~ L d aKsd . L aKsq . 
J"= rn ~.Imct= mq~.Imq 

Olmq Olmd 

Les familles des différentes inductances dynamiques obtenues à partir des coefficients identifiés 

précédemment sont données ci-après: 

.815 .Lsmd(H) 

.812 

.989 

.aas 

.883 

.eea 

FIG V.7 Variations de .Lsmd en fonction de Ïmd pour différents imq 
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FIG V.8 Variations de Lsmq en fonction de Ïmq pour différents Ïmd 
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FIG V.9 Variations den en fonction de Ïmq pour différents imd 

et en fonction de imq pour différents Îmd 

Les expressions des différentes inductances dynamiques étant obtenues à partir des facteurs de 

saturation approximés, elles ne sont donc valables que dans la plage de courant où a été 

effectuée 1' approximation. 

I 5 Equations générales de la MRV à stator lisse: 

Les différentes inductances définies, on reprend l'écriture des équations électriques générales 

introduites en (5,8a) et (5,10) en remplaçant les différents flux, ainsi que leurs dérivées 

temporelles, par leurs expressions en fonction des courants. Ceci nous donne: 
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. 1 d d . L d dimct ""' dimg dE> [ 1 . L . l v d = Rs 1d + s dt Id + sm dt + J ., dt - p dt sq tq + smq 1mq 

d . r dimg dimct dE> 
vq = Rs iq + lsq dt tq + ...... smq dt + n dt + p dt [ lsd id+ Lsmd imct l 

0 = R'kd i'kd + l'kd 

0 = R'kq i'kq + l'kq 

ou sous forme matricielle: 

d "'kd L d~ dt 1 + sm dt 

d "'k r dimg 
dt 1 q + ...... smq dt 

""'~ + J ., dt 

+ n dimd 
dt 

Rs 
dE> 

0 
dE> 

Vd -p(lsq+Lsmq) dt -pLsmq dt 

Vq dE> dE> 
0 = p(lsd+Lsmd>&- Rs pLsmd dt 0 

0 0 0 R 'k d 0 

0 0 0 R' k q 

lsd+Lsmd n Lsmd n Îd 

n lsq+L smq n Lsmq d lq 
+ dt Lsmd n l'kd+Lsmd n i'kd 

n Lsmq n l'kq+Lsmq i'kq 

L'équation du couple électromagnétique s'écrit: 

re = p ('lfd iq - 'lfq id) 

= p [ (lsd id + Lsmd imct)iq - (lsq iq + Lsmq Îmq)Îd ] 
= p [ (lsd + Lsmd -lsq- Lsmq)id iq + (Lsmd i'kd iq- Lsmq i'kq id)] 

I 6 Equations générales de la MR Vernier: 

(5,24) 

id 

iq 

i'kd 

i'kq 

(5,25) 

(5,26) 

La modélisation, qui a été éffectuée ci-dessus pour la MRV à stator lisse, peut être reprise, en 

annulant simplement les courants d'amortisseurs et en remplaçant p par p*, exactement dans les 
mêmes termes, et avec les mêmes définitions des inductances équivalentes, pour la MR Vernier. 
Ceci permet d'écrire directement les équations qui régissent son fonctionnement, en tenant 

compte de l'effet de saturation et de l'effet croisé, et qui se mettent sous forme matricielle: 
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[ 
vvdq J =[ Rs -p*(lsq+Lsmq) d~ ] [ ~ J + [ lsd+.Lsmd n ] !!_ [ ~d J (5,27) 

dE> Iq n lsq+.Ls mq dt 1q 
p*(lsd+Lsmdfdt- R s 

L'équation du couple s'écrit tout simplement 

re= p* ('Jfd iq- 'Jiq id) 

= p* [ (lsd + Lsmd - lsq - Lsmq) id iq ] (5,28) 

II Ecriture opérationnelle: 

L'équation différentielle matricielle, obtenue en (5,25) est non linéaire, nous ne pouvons donc 
introduire l'opérateur de Heaviside qu'en linéarisant les différentes grandeurs électriques autour 
d'un point de fonctionnement et en supposant que les inductances, comme la vitesse, demeurent 
constantes pour de faibles variations des courants. 

En supposant donc cette hypothèse vérifiée, nous pouvons réécrire l'équation (5,25) sous une 
forme opérationnelle plus condensée: 

[!]- œ(lsd+Lsmd)+ns Rs+(lsq+.Lsmq)s œLsmd+ns .Lsmqs 

.L smd s ns R 'kd +(l' kd+.L smd)s ns 

Rs+(lsd+.Lsmd)s -œ(lsq+Lsmq)+ns .Lsmds -œLsmq+ns 

ns .Lsmq s ns R 'kq +(l 'kq +.Ls mq) s 

(5,29) 

vd,Vq,id,iq,i' kd et i' kq représentent les transformées de Laplace des variations des grandeurs 
correspondantes et 

ro = P n. 

Les courants dans les amortisseurs n'étant pas mesurables, nous allons donc les exprimer en 
fonction des courants dans les deux enroulements d et q, et à partir de la, déterminer les 
différentes inductances opérationnelles ainsi que les "constantes" de temps. 
En considérant les deux dernières équations du système différentiel ci-dessus, nous obtenons 
une relation matricielle entre les courants dans les amortisseurs et les courants id et iq qui s'écrit: 

[
.Lsmds n s] [id] [R'kd+(l'kd+.Lsmd) n s 

n s .Lsmqs iq + n s R 'kq+(l 'kq+.Lsmq)s 
[~] 
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En posant 

et 
Lkd= l'kd+Lsmd 
Lkq= l'kq+Lsmq 

On obtient alors i' kd et i' kq en fonction de id et iq par : 

(5,30) 
(5,31) 

[i'kd] _1 [Lsmd(Lkqs+R'kq)s-M..2s2 M.. l'kqs2+R'kqM.. s] [l~dq] 
i'kq = det M.. l'kd s2 + R'kd M.. s Lsmq(Lkd s+R'kq) s -M.. 2 s2 

(5,32) 
avec det = (Lkq s+R'kq) (Lkd s+R'kq)- rt2 s2 

En réinjectant les expressions de i' kd et i' kq dans les deux premières équations du système 
matriciel (5,29), nous obtenons les différentes relations entre les courants id et iq et les tensions 
Vd et Vq : 

avec: 

[
Z11(s) 

Z21 (s) 
Z12(s)J [z~dq] 
Z22(s) 

Zll(s) = Rs + s { lsd + (l'kd s+R'kd) [(LsmdLkq- rt2) s + (R'kqLsmd+roLsmqM..)] 
(Lkq s+R'kq) (Lkd s+R'kd)- M,2 s2 

222(s) = Rs + s { lsq + (l'kq s+R'kg) [(LsmqLkd- rt2) s + (R'kdLsmq+roLsmdH..)] 
(Lkq s+R'kq) (Lkd s+R'kd)- M,2 s2 

z12(s) = -ro lsq+ { (l'kq s+R'kq) [M.. (1 'kd s+R'kd) s- ro Lsmq (Lkds+R'kd)] 
(Lkq s+R'kq) (Lkd s+R'kd)- M,2 s2 

et 

z21 (s) = ro lsd+ { (l'kd s+R'kd) [M.. (l'kq s+R'kg) s + ro Lsmd (Lkqs+R'kg)] } 
(Lkq s+R'kq) (Lkd s+R'kd)- M,2 s2 

III Stratét:ie de commande 

Dans le cas de la MR V à stator lisse, la stratégie de commande énoncée pour le modèle linéaire 
au second chapitre n'est plus réalisable, sans quelques précautions, dans le cas présent où on 
tient compte de tous les phénomènes (courants de Foucault, saturation et effet croisé), et ce pour 
deux raisons: 

146 

r 
i 

r 

l 

f" 
1 .. 

r 



-Le fait de maintenir le courant id constant ne permet plus d'écrire le couple sous forme d'une 
fonction, relativement simple du courant iq. En effet, le courant d'amortisseur ikd étant 
fonction du courant id et des l· .. Jrants en quadrature, il n'est plus annulé par le simple maintien 

de id constant. 
Ceci se traduit, puisque ikd n'est plus commandé par Îd, par l'apparition d'un produit de 
convolution, entre le courant ikd et le courant iq, dans l'expression du couple électromagnétique 

(5,26) écrite en transformées de Laplace 

-Les expressions des impédances opérationnelles que nous avons obtenu ci-dessus sont assez 
complexes, leur utilisation pour la détermination des "constantes de temps" ou pour obtenir les 
différentes fonctions de transfert paraît, pour le moins, compliquée. 

Cependant, cette même stratégie de commande peut être appliquée, avec des expressions des 
impédances opérationnelles et une écriture opérationnelle du couple plus simples, si on néglige 
le seul effet croisé dynamique, c'est-à-dire si on prend n =O. 
Cette hypothèse, largement justifiée pour les machines à pôles saillants, se justifie encore plus 
dans la stratégie de commande que nous voulons adopter, puisqu'en maintenant le courant id à 

une valeur de référence assez élevée, cet effet croisé dynamique s'amenuise encore plus comme 
le montrent les courbes den tracées précédemment (fig V.9). 

En adoptant alors cette hypothèse, chacun des courants dans les amortisseurs se trouve 
découplé de ceux suivant 1 'axe en quadrature et le courant ikd devient commandable à partir du 
seul courant id; et en maintenant ce dernier à une valeur de référence élevée constante, on 

retrouve la même expression du couple, relativement simple en transformées de Laplace, où ce 
dernier n'est fonction que du courant iq. La commande du couple se fait donc à partir de ce 

dernier. 

Par contre, pour la MR Vernier , la stratégie de commande adoptée pour le modèle linéaire 
s'applique facilement au modèle complet. En effet, le couple n'étant encore fonction que du 
produit des courants statoriques, le fait de maintenir le courant id constant permet de le contrôler 
directement à partir du courant iq, de plus, le terme de couplage, dû à l'effet croisé dynamique, 

peut être éliminé, dans la commande des courants, directement par la matrice de découplage. 

Cependant, même si la commande, en prenant n = 0 dans le cas de la MRV à stator lisse, 
ressemble à celle appliquée à la machine modélisée linéairement, le fait de prendre en compte la 
saturation et 1 'effet croisé statique introduit quelques changements: 

-Choisir id au lieu de iq pour jouer le rôle de l'inducteur n'est plus aussi évident. Les circuits 
magnétiques suivant les deux axes étant soumis à la saturation et à 1 'effet croisé, maintenir id 

constant ne permet plus d'assurer un flux 'lfd constant. Néanmoins la valeur de référence choisie 

pour avoir un couple maximal en régime nominal se trouve au-delà du coude de saturation du 
flux suivant l'axe d, aussi, une petite variation du courant id autour de sa valeur de référence 

n'entraîne pas une grande variation du flux 'lfd, ce qui ne serait pas le cas du flux \jlq pour une 
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même variation du courant iq autour de la même valeur de référence. 

-Le choix de id comme courant d'inducteur maintenu à une valeur de référence ne simplifie pas 

pour autant la commande. En effet, même si le courant ikd devient nul et si Ïkq est exprimé en 
fonction de id, toutes les inductances statiques et dynamiques, à 1 'exception des inductances de 

fuites, sont fonctions de iq. 
Nous avons donc le choix, soit d'exprimer toutes ces inductances en fonction de iq et de 

travailler ensuite avec des coefficients constants, soit de travailler avec ces mêmes inductances et 

de prévoir une commande adaptative. La première posibilité entraînant des calculs exorbitants, 

nous avons adopté la deuxième solution. 

IY Inductances opérationnelles et "constantes de temps" 

En prenant n = 0, les expressions des impédances opérationnelles se simplifient énormément 
Zll devient: 

Zll= Rs + s[ lsd + Lsmd - Lsmd
2 

s ] 
R'kd + (l'kd + Lsmd) s 

= Rs + s Led(s) (5,33) 

Led(s) représentant l'inductance opérationnelle suivant l'axe d qui devient, quelques calculs 
plus loin: 

1 + s Ted 
Led(s) = (lsd + Lsmd) 1 + s Te do 

où Ted = -,1- [l'kd + lsd Lsmd ] 
R kd lsd + Lsmd 

et Tedo = R ,
1
kd (1 'kd + Lsmd) 

Z22 se met, elle aussi, sous la forme: 

Lsmq2 s 
Z22 = Rs + s [ lsq + Lsmq - ] = Rs + s Leq(s) 

R'kq + (l'kq + Lsmq) s 

avec Leq(s) qui devient: 

1 + s Teq 
Leq(s) = (lsq + Lsmq) 1 + T s eqo 
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Teq = -,1- [l'kq + lsg Lsmg ] 
R kq lsq + Lsmq 

Teqo = R'iq (l'kq + Lsmq) 

les deux autres impédances se mettent facilement sous la forme: 

et 

où 

et 

Z12 =- ro L'eq(s) =- ro (lsq + Lsmq) 1 + s T' eg 
1 + s Teqo 

1 + s T'ed 
Z21 = ro L'ed(s) = ro (lsd + Lsmd) 1 + s Tedo 

1 , lsd Lsmd 
T'ed = R'kd [l kd + lsd + Lsmd] 

T'eq = _1_ [l'kq + lsg Lsmg ] 
R'kq lsq + Lsmq 

On aboutit alors à une réécriture du système (5,29) sous la forme: 

[ v ] = 

Rs + s Led(s) 

ro L' ed(s) 

[ z] 

Y Commande 

- ro L'eq(s)] [;dq] 
Rs + s Leq(s) 

[ i ] 

(5,38) 

(5,39) 

(5,40) 

(5,41) 

La stratégie de commande est identique à celle de la machine modélisée en linéaire, le schéma 
de commande est lui aussi identique avec la même alimentation par onduleur à MLI. Il faut donc, 
comme à la partie III B, pouvoir éliminer le couplage entre les variables suivant les deux axes et 
donc contrôler les courants id et iq indépendemment l'un de l'autre. 

Pour cela, on introduit ici aussi une matrice de découplage, A", qui s'écrit, par analogie au 
modèle linéaire: 

A"(ro) = 
1 

ro L 'ed(s) 

Rs + s Led(s) 

- ro L'eq(s) 

Rs + s Leq(s) 

1 

149 

(5,42) 



cette matrice, multipliée à [Z]-1 

1 
[Z]-1 = det[Z] [ 

Rs + s Leq(s) 

- c.o L' ed(s) 

c.o L'eq(s) ] 

Rs + s Led(s) 

permet d'aboutir à une matrice diagonale liant les courants id et iq à Ed et Eq 

[ ~ J =Go [ :s + s 

1

Led(s) 
1 

°] [:] 
Rs + s Leq(s) 

Go représentant toujours le gain de 1 'onduleur à MLI. 

(5,43) 

En fonction des différentes "constantes" de temps, les fonctions de transfert des courants id et iq 

s'écrivent: 

. Go d Go 
Id= Rs + s Led(s) E = Rs 

avec 'd lsd + Lsmd 
't = Rs 

. Go Go 
et 1q = Rs + s Leq(s) Eq = Rs 

avec 
, lsq + Lsmg 

't q = Rs 

1 + s Tedo 
Ed 

1 + (Tedo + 't'd) s + Ted 't'd s2 

1 + s Teqo 
Eq 

1 + (Teqo + 't'q) s + Teq 't'q s2 

(5,44) 

(5,45) 

Ces fonctions de transfert sont analogues à celles établies pour le modèle linéaire. La seule 
différence, et elle est de taille, est que toutes les "constantes" de temps varient en fonction des 
courants id et iq. 

L'équation du couple est, elle aussi, analogue à celle écrite en (3,41). En effet, le courant id 

supposé constant, et donc le courant ikd nul, 1 'équation du flux 'Jfd s'écrit: 

'Jfd = (lsd + Lsmd) Ïdref 

et celle du couple électromagnétique: 

re= p [ (lsd + Lsmd) ictref iq- 'Jiq ictref] 

qui devient, en transformées de Laplace: 
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où 

re= p [ (lsd + Lsmd) - L 'eq(s) ] idref iq 

= p [ (lsd + Lsmd)- (lsq + Lsmq) i :: i~~~ ] Îdref iq 

1 + s T" 
re= p idref [ (lsd + Lsmd)- (lsq + Lsmq)] 1 + s Teqo iq 

T" (lsd + Lsmd) Teqo- (lsg + Lsmg) T'eg 
(lsd + Lsmd) - (lsq + Lsmq) 

YI Identification des "constantes": 

(5,46) 

(5,47) 

Dans les équations électriques établies pour la MRV à stator lisse modélisée en présence des 
courants de Foucault, de la saturation et de 1 'effet croisé, différents paramètres nous sont 
inconnus. En fait, à part la résistance statorique donnée par le constructeur, aucune des autres 
valeurs n'est disponible. Nous allons donc procéder à l'identification de ces paramètres en 
utilisant les différentes courbes et enregistrements dont nous disposons. 
On commence par établir, très facilement, les valeurs de Lsmd et Lsmq. En effet, les 
inductances statiques équivalentes ne sont autres que les pentes, à l'origine, de 'l'md (resp 'l'mq) 

pour Ïmq=Û (resp Ïmd=Ü). On obtient alors: 

Lsmd = 12,085 mH 
et Lsmq = 3,2 mH 

Pour les autres constantes, on utilise exactement la même méthode que celle appliquée dans le 
cadre de la machine modélisée en linéaire. Les mêmes enregistrements donnés au chapitre III 
(Partie A) sont repris ici. On dispose donc de l'évolution du courant id (resp iq) pour un court­
circuit de la source de tension Vd (resp vq): 

Ix= Io 
à t=O+ , les équations relatives à un des enroulements statoriques et à l'enroulement 

amortisseur correspondant, s'écrivent, en transformées de Laplace: 

{ 
0 = [ Rs + (lsx + Lsmx)s ] Ix- (lsx + Lsmx)Io + Lsmx I'kx 
0 = Lsmx sIx- Lsmx Io + [ R'kx + (l'kx + Lsmx)s] I'kx 

La dernière équation nous donne 

I'kx = Lsmx Io- Lsmx sIx 

R 'kx + (1 'kx + Lsmx) s 

151 

(5,48) 

(5,49) 



La première équation nous donne, en remplaçant Ikx par son expression donnée en (5,47), 

l'évolution de Ix en fonction de Io: 

lx [Lsmx2-(lsx+Lsmx)(lkx+Lsmx)] s- (lsx+Lsmx) R'kx Io 

[Lsmx- (lsx+Lsmx)(l'kx+Lsmx)] s2 -[(lsx+Lsmx)R'kx+(l'kx+Lsmx)Rs] s- RsR'kx 
(5,50) 

qui peut s'écrire sous la forme: 

s+A 
Ix = Io ( s + B )( s + C) 

avec A= (lsx+Lsmx) R'kx 
(lsx + Lsmx)(l 'kx + Lsmx) - Lsmx2 

B + C = (lsx+Lsmx) Rkx + (l'kx+Lsmx) Rs 
(lsx + Lsmx)(l 'kx + Lsmx) - Lsmx2 

B. C = Rs R'kx 
(lsx + Lsmx)(l 'kx + Lsmx) - Lsmx2 

(5,51) 

On retrouve donc, aux valeurs de A, B etC près, la même expression de l'évolution du courant 
qu'au modèle linéaire, qui devient, en fonction du temps: 

t t 
lx(t) = lo ( Â. exp(-Tl) + (1-Â.) exp(-T2)) 

Le courant dans les deux circuits étant faible, la saturation n'est pas atteinte et les valeurs des 
inductances dynamiques se confondent avec celles des inductances statiques: 

Lsmx=Lsmx 

déjà obtenues à partir des courbes des flux. 
Par conséquent, on n'a plus que trois inconnues (R'kx, lsx et l'kx) à déterminer à partir des 

trois équations: 

et 

1 
Tl= B 

1 
T2= c 

A-B 
Â. C - B 
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Les différents calculs effectués nous donnent les valeurs suivantes: 

R'kd= 1,83 n 
1 'kd = 0,52 mH 

lsd = 1,009 mH 

R'kq= 1,213 n 
l'kg= 0,0177 mH 

et lsq = 1,97 mH 

YU Simulation 

Une fois calculées les différentes résistances et inductances de fuites, on peut procéder à la 
simulation de 1 'ensemble du schéma de commande donné en III.21 avec le modèle complet de la 
machine. 
Dans le programme de simulation, la partie Alimentation est la même que précédemment, la 
machine est toujours alimentée par le même onduleur à MLI. 
Pour la partie Machine, d'après (3,63), on peut écrire le système matriciel sous la forme: 

[V]=[A][I]+[B] gt [1] 

Les tensions étant imposées par l'onduleur, on doit donc résoudre à chaque pas de calcul, 
1 'équation différentielle matricielle suivante: 

où 

et 

où 

~t [ 1 ] = [ C ][ 1 ] + [ D ][ V ] 

[C]=[B]-1 
[D]=-[B]-1[A] 

Lkd 
0 

-L s rn d 
Dd Dd 

0 L~ 0 
[C]= 

Dg 

-Lsmd 
0 

Lsd 
Dd Dd 

0 
-Lsmg 

0 Dg 
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et 

RsLkd -c.oLsqLkd -R'kdLsmd -c.oLsmqLkd 
Dd Dd Dd Ddp 

c.oLsdLkq RsLkg c.oLsmdLkq -R'kgLsmg 

[D] = 
Dq Dq Dq Dq 

-RsLsmd c.oLsqLsmd R'kdLsd c.oLsmqLsmd 
Dd Dd Dd Dd 

-c.oLsdLsmq -RsLsmg -c.oLsmdLsmq R'kgLsg 

avec: 

Dq 

Lyx = lyx + Lymx 
Lyx = lyx + Lymx 

Dq Dq 

Dx = (lsx + Lsmx)(lkx + Lsmx) - Lsmx2) 

y= souk 
x= dou q 

Dq 

(5,53) 

(5,54) 

Il faut donc, à chaque pas de calcul, déterminer les valeurs des différents éléments des deux 
matrices [ C] et [ D ], et ensuite résoudre le système matriciel par la méthode de Runge-Kutta 
d'ordre 4. 

Dans la partie commande, les différents régulateurs (de courants et de vitesse) sont calculés de la 
même manière que pour le modèle linéaire, on utilise donc des régulateurs PI de la forme: 

K 
C (s) = - ( 1 + 't s ) s 

où les gains K sont constants mais où toutes les constantes 't, fonctions des "constantes" de 

temps ou des inductances de la machine, sont fonctions des courants. 

La commande est donc adaptative: à chaque pas de calcul, il faut déterminer les valeurs des 
différentes constantes 't avant de calculer les sorties des correcteurs. La même démarche est 

appliquée à la matrice de découplage A" où les deux éléments sont fonctions des "constantes" de 
temps de la machine. Les différents gains K sont choisis identiques à ceux pris pour le modèle 
linéaire. 

Nous présentons dans les figures ci-dessous les différentes courbes obtenues par la simulation 
d'un démarrage et d'une perturbation du couple de charge. 
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3ee. 
240. 
180. 
120. 
se. 
e. 

se. 
-1e. 
-7e. 

-130. 
-19e. 
-250. 

250. 
200. 
150. 
1e0. 
50. 
e. 

50. 
10. 

-30. 
-70. 

-11e. 
-150. 

id(A) 

COURANT id 

t (s) 

ikd(A) 

COURANT Ïkd 

t (s) 

iq (A) 

COURANTiq 

ikq (A) 

COURANT ikq 

t (s) 
.00 .es .10 .15 .2e .25 
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250. 
200. 
150. 
100. 
50. 
e. 

55. 
44. 
33. 
22. 
11. 
0. 

fe (Nm) 
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-IL----+------+------+------+--------1 t (s) 

n (radis) 

.ee .es .10 .15 .20 

FIG V .10 Résultats numériques obtenus pour un démarrage 
et une perturbation du couple de charge 

VITESSE il 

t (s) 

.25 

Conclusion 

Le phénomène de saturation ne pouvant être négligé dans les machines à réluctance variable 
puisque le circuit magnétique de celles-ci est saturé durant le régime nominal, nous avons, dans 
ce chapitre, élargi la modélisation de la MRV en englobant ce phénomène ainsi que celui de 
l"'effet croisé". Nous avons alors abouti, en introduisant les inductances de magnétisation 
statique équivalentes et les inductances de magnétisation dynamique équivalentes, à un modèle 
complet de la machine. 

Ce modèle complet peut, comme nous l'avons montré, être utilisé tel quel dans la commande 
vectorielle de la MR Vernier; en effet, le terme de couplage dû à l'effet croisé dynamique 
n'introduit aucun changement dans l'expression du couple, et ce même terme s'élimine 
facilement des fonctions de transfert des boucles de courant grâce à la matrice de découplage 

choisie. 

En revanche, dans le cas de la MRV à stator lisse, ce modèle introduit quelques difficultés au 

niveau de la commande; l'effet croisé dynamique crée un couplage entre chacun des deux 
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courants d'amortisseurs et le courant statorique qui lui est en quadrature, ce qui ne permet plus 
de simplifier la commande du couple en maintenant le courant id constant, et ce qui complique 

les différentes fonctions de transfert. Il est donc nécessaire, pour pouvoir exploiter le modèle 
complet à des fins de commande, de négliger l'effet croisé dynamique. 
Nous avons alors montré que cette hypothèse pouvait être adoptée dans le cadre de la 

commande que nous effectuons, ce qui nous permet d'appliquer la même stratégie de commande 
que celle élaborée pour le modèle linéaire, à la seule différence des régulateurs et de la matrice de 
découplage qui deviennent adaptatifs puisque toutes les constantes de temps de la machine sont 

fonctions des différents courants. L'identification des paramètres fixes de la machine se fait, par 
contre, d'une manière analogue à celle adoptée pour le modèle linéaire. 

Les résultats numériques obtenus par la simulation de 1 'ensemble Convertisseur-Machine­

Commande, avec le modèle complet de la machine à stator lisse, sont intéressants à deux points 
de vue: 
- Du point de vue de la commande, la stratégie de commande, en tenant compte de la saturation 
et de l'effet croisé statique, et donc en introduisant des régulateurs adaptatifs, fonctionne 
parfaitement. La commande des deux courants id et iq est bien découplée et 1 'ensemble de la 

commande présente une bonne fiabilité. 
-Du point de vue qualitatif, on constate une forte chute du couple électromagnétique, lors d'un 
démarrage en régime nominal, due à la forte saturation du circuit magnétique; en effet, les deux 
courants id comme iq se trouvent au-delà des coudes de saturation de leurs flux respectifs. On 
remarque aussi que la contribution au couple électromagnétique du courant d'amortisseur ikq 

est, ici aussi, non négligeable, et qu'elle confére aux grandeurs mécaniques, comme dans le 
modèle linéaire, une très bonne dynamique. 
Nous pouvons donc conclure que l'effet de saturation ne peut, en toute rigueur, être négligé 

même s'il nous contraint, dans la stratégie de commande adoptée, à faire appel à des régulateurs 
adaptatifs, lesquels fonctionnent d'ailleurs parfaitement comme le montrent les résultats 
numériques obtenus. 

En effet, comme on le constate en comparant les courbes du couple électromagnétique dans les 
deux modélisations, la prise en compte de la saturation divise pratiquement par deux la valeur du 
couple obtenu dans une modélisation linéaire. Cette chute -qui s'explique par le fait que l'effet 
de saturation étant plus accentué suivant l'axe direct, pour un courant nominal, l'inductance 
suivant cet axe diminue beaucoup plus que celle suivant l'axe en quadrature- a une grande 
influence sur la dynamique de la vitesse, et donc sur les performances mécaniques de la 
machine. 

Nous ne pouvons donc prétendre à une bonne commande de la MRV qu'en la modélisant de la 
façon la plus proche de la réalité, et ceci passe nécessairement par la prise en compte de 1 'effet de 

saturation, ainsi que celle de l'effet des amortisseurs dans le cas de la MRV à stator lisse. 
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Conclusion Générale 

Le travail présenté dans ce mémoire porte sur la commande vectorielle de machines à 
réluctance variable en tenant compte de la saturation et des courants induits au rotor lorsque ce 

dernier est massif. 

Après avoir dégagé, dans une étude préliminaire, les deux structures à réluctance variable 
présentant les caractéristiques de couple les plus intéressantes, à savoir la machine à réluctance 

variable à stator lisse et rotor massif et la machine Vernier non excitée, nous avons, à partir de 

la représentation vectorielle de ces machines, qui n'est autre que la modélisation de Park, défini 
une stratégie de commande pouvant contrôler le couple électromagnétique à partir des deux 

composantes diphasées des courants statoriques. 

Cette stratégie a été ensuite appliquée, en simulation, à un prototype de MRV à stator lisse 

alimenté par un onduleur à MLI. La prise en compte de l'effet amortisseur s'avére effectivement 

très intéressante. En effet, la contribution au couple électromagnétique des courants rotoriques 
est non négligeable, et dans le cas de notre stratégie de commande, cette contribution confére 
aux grandeurs mécaniques une meilleure dynamique. De plus, la modélisation de la machine 

avec des amortisseurs n'introduit pas de réelles difficultés au niveau de la commande car, 
comme nous l'avons montré, les différents correcteurs aisément calculés, pour le modèle sans 

amortisseurs s'adaptent parfaitement à la commande du modèle avec amortisseurs. 

En rajoutant à l'effet d'amortisseur celui de la saturation et de "l'effet croisé", nous passons, du 

fait de la variation des inductances avec les courants, d'une commande avec des régulateurs à 
coefficients constants à une commande adaptative, mais la stratégie de commande reste 
inchangée et on perçoit toujours une bonne dynamique du couple électromagnétique, due à la 

contribution, même si elle est atténuée, des courants induits au rotor. Par contre la dynamique 

de la vitesse est plus réduite, ceci étant dû au fait que les MRV sont fortement saturées au 
régime nominal, ce qui diminue fortement le couple. 

Nous avons montré, dans ce travail, que la commande vectorielle s'appliquait parfaitement aux 
machines à réluctance variable et que la modélisation plus fine de la machine n'introduisait pas 

beaucoup de difficultés au niveau de la commande, mais permettait par contre de tenir compte, 

dans une large part, de phénoménes réels dont la contribution est non négligeable. 

Enfin, ce travail constitue une étape en vue de la réalisation pratique de la commande de la 

MRV à stator lisse qui servirait à valider les résultats de simulation, il serait aussi très 
intéressant d'étudier la commande vectorielle de la machine à réluctance variable à double 

denture excitée. 
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ANNEXE 1 

L'expression du facteur de saturation Ksd: 
00 00 00 

Ksd = 1 + L Cdh . Ïmd2h + L L Lmq 3p:J Ïmd2P imq2q+2 
h=l 0 0 2q + 2 . 

se réécrit en se limitant à 
h=4 
p=2 

et q=2 

comme: 

Ksd = 1+ Cd1 imd2 + Cd2 imé + Cd3 imd6 + Cd4 imd8 + Lmq( ~ imq2 + ~1 . imq4 

a10 · 2 · 2 au · 2 · 4 a2o · 4 · 4 !ill · 4 · 2 + 2 lmd . lmq + 4 lmd . lmq + 2 lmd . lmq + 2 lmd . Imq 

ao2 · 6 a12 · 2 · 6 a22 · 4 · 6) + 0 Imq + 6 lmd · Imq + 6 lmd . lmq 

ou Ksd = ao,O + <X2,0 Ïmd2 + <X4,0 imct4 + <X6,0 imd6 + <X8,0 imct8 + <XQ,2 imq2 

+ <X0,4 imq 4 + <X2,2 Îmd2 imq2 + <X2,4 imct2 imq 4 + <X4,4 imé imq 4 

+ <X4,2 Îmd4 Îmq2 + <X0,6 Îmq6 + <X2,6 Îmd2 Îmq6 + <X4,6 imé Îmq6 

Le coefficient de saturation suivant l'axe en quadrature s'écrit alors par analogie: 

Ksq = a'o,o + a'2,0 imq2 + a'4,0 imq4 + a'6,0 imq6 + a'8,0 imq8 + a'o,2 imct2 

+ a'0,4 imé + a'2,2 imq2 imct2 + a'2,4 imq2 imé +a' 4,4 imq4 imé 
+ <X'4,2 Ïmq4 imct2 + a'o,6 imct6 + <X'2,6 Îmq2 imct6 + <X'4,6 imq4 Ïmd6 

La méthode des moindres carrés nous a permis d'identifier les différents coefficients <Xi,j , a'i,j 

ao,o = 1,05339 
<X2,0 = -2,0975 e-5 

<X4,0 = 2,10287 e-10 

<X6,0 = -3,80258 e-16 

<X8,0 = -2,9462 e-21 

ao,2 = -4,6494 e-6 

<X0,4 = 3,2094 e-12 

<X2,2 = 1,5917 e-10 
<X2 4 = -1,4008 e-16 

' 
<X4 4 = 1,1382 e-21 

' 
<X4,2 = -1 ,23469 e-15 
<XQ,6 = -1,4013 e-45 

<X2,6 = 5,59174 e-22 

<X4,6 = -7,57306 e-27 
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a'o,o = 0,991161 
a'2,0 =-2,2531 e-6 

<X'4,0 = 1,50351 e-11 

a'6,0 = -3,02128 e-16 

<X'8,0 = 1,07908 e-21 

a'o,2 = -9,57293 e-6 

a'o,4 = 5,06194 e-11 

a'2,2 = -5,91001 e-10 
a'2 4 = 2,04958 e-14 

' 
a'4,4 = -2,28302 e-19 

<X'4,2 = 7,1566 e-15 

a'o,6 = -1,4013 e-45 

<X'2,6 = -1,152731 e-19 

a'4,6 = 1,6691 e-24 



ANNEXE 2 

La machine étudiée est constituée d'un stator de machine alternative bipolaire triphasée de 110kW 

pouvant recevoir différents rotors massifs rainurés ou à pans coupés. Dans notre application, nous 

avons doté ce stator d'un rotor massif à pans coupés d'une ouverture optimisée de 60°. 

- Dimensions statoriques: 

Rayon d'alésage 

Rayon extérieur 

Longueur utile 

Nombre de dents 

Rs = 120mm 

Rex=206mm 

= 200 mm 

Ns= 36 

Largeur de l'épanouissement des dents ld2 = 16,7 mm 

Largeur des dents ld1 = 10,5 mm 

Hauteur de 1' épanouissement hb = 2,5 mm 

Hauteur des dents hd = 21 mm 

Hauteur de la culasse he= 55,5 mm 

- Bobinage statorique: 

Nombre de circuits en parallèle par phase : 2 

Nombre de pôles : 2 

Pas d'enroulement 

Nombre de conducteurs par encoche 

Nombre de spires par phase 

Coefficient de distribution 

Coefficient de raccourcissement 

Coefficient du bobinage 

: 100° ou 10 encoches 

: 12 

:36 

:0,9561 

:0,766 

:0,7324 

Résistance par phase : Rs = 0,025 Q 

Réactance de fuites par phase (à 50 Hz) : 0,085 Q 

- Dimensions rotoriques 

Rayon du rotor 

Epaisseur minimale de l'entrefer 

118mm 

:e= 18mm 
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Résumé 

Le travail de ce mémoire porte sur la commande vectorielle de machines à réluctance variable en tenant compte 
des courants induits dans le rotor, quand celui-ci est massif, et en tenant compte de l'effet de saturation. 
L'étude a été limitée à la machine à réluctance variable à stator lisse et rotor massif et à la machine Vernier non 
excitée, structures qui présentent les caractéristiques de couple les plus intéressantes. La modélisation de Park de 
chacune des deux machines, en négligeant l'effet de la saturation, a permis de définir une stratégie de commande 
pouvant contrôler le couple de ces machines à partir de celui des deux composantes diphasées des courants 
statoriques. 
Cette stratégie de commande a ensuite été appliquée, en simulation, à un prototype d'une machine à réluctance 

variable à stator lisse dont on a identifié les paramètreS, alimenté par un onduleur à MLI . Le contrôle des deux 
courants diphasés indépendament l'un de l'autre étant assuré par une matrice de découplage introduite dans le bloc 
de commande. 
La suite du travail a porté sur l'étude de l'influence des amortisseurs sur la commande de la MRV à"stator lisse, 

et ce en variant, en simulation, les coefficients de couplage entre les enroulements statoriques et les amortisseurs, 
ce qui nous a éclairé sur la forme idéale que devrait avoir la MRV à stator lisse pour que la commande vectorielle 
soit optimale. 

Les expressions des correcteurs obtenues pour le modèle sans amortisseurs sont ensuite exploitées pour 
simplifier celles obtenues pour le modèle avec amortisseurs. 
La dernière partie du mémoire est consacrée à la modélisation et la commande de la MRV à stator lisse en tenant 
en compte des amortisseurs, de l'effet de saturation et de "l'effet croisé" entre l'axe d et l'axe q. A partir d'un 
madèle utilisant les inductances statiques et dynamiques en fonction des différents courants, et en négligeant 
l'effet croisé dynamique, la même stratégie de commande peut être utilisée pour ce modèle complet avec des 
résultats numériques très satisfaisants. 

.) 

AbStract 

the subject of this study is the field-oriented control of variable reluctance machines (VRM), taking into account 
the saturation effect and the damping effect when existing. 
This study bas been limited to the reluctance machine with smooth stator and solid rotor and the non-excited 
Vernier machine, structures which present a good torque caracteristic. 
Park's model of theses machines, neglecting saturation effect, pemitted us to define a control strategy of the 
torque by controling the statoric direct and quadrature currents. 
This control strategy bas been applied, by simulation, to a prototype of a VRMwhith smooth stator which bad 
been identified, supplied by a PWM-VSI. 
The independant control of the direct and quadrature currents bas been achieved by introducing a 

matrix into the control bloc. 
The following part of the study deals with the damping influence on the control, which is done by 
simulation, the coupling coefficients between statoric and damping windings. 
This part of the study give us the ideal shape dimensions which the machine would have for an optimal 
oriented control. 
The last part of the study is cinsecrated to the modelisation and the control of the VRM with smooth 
taking into account the damping effect, the saturation effect and the "crossed effect" between d and q axis. 
model using the static and dynamic inductances fonction of the currents, the same control strategy CJfl 
with the complete model. 




