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Introduction

La modélisation diphasée, proposée par Park pour I’étude des machines synchrones en
régimes permanents, est progressivement devenue un outil de travail trés efficace pour 1’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 a ’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 1’avénement des convertisseurs statiques, elle a connu un
grand essor et fut appliquée a différentes machines alternatives, synchrones et asynchrones
/44/, /45/, /46/..avec de trés bonnes performances. Cependant, les études sur son application
aux machines a réluctance variable furent quasi inexistantes /42/ /43/ jusqu’a ces derniéres
années.

En effet, la machine a réluctance variable (MRV) qui suscita de nombreuses études /2/ /26/ /34/
136/ /37/.. est pénalisée par son mauvais facteur de puissance, elle fut donc écartée des
applications a vitesse variable, mais depuis peu de temps, elle connait un regain d’intérét di a sa
structure trés simple et & sa capacité, dans le cas de la MRV a rotor massif, d’atteindre de trés
grandes vitesses de rotation.

Néanmoins, les différentes études menées récemment sur la commande vectorielle de la MRV
n’ont pratiquement concerné que la MRYV 2 stator lisse /38/ /39/ /40/ /41/ /47/, et ont, & notre
connaissance, toutes négligé les courants induits dans le rotor massif, I’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 I’étude plus approfondie de
cette commande appliquée a la MRV a stator lisse et a rotor saillant en tenant compte des
courants de Foucault induits dans le rotor pendant les régimes transitoires ainsi que de I’effet de

L% 2

saturation de la machine et de “I’effet croisé” inter-axes.

Le premier chapitre est consacré a la présentation des différentes structures a réluctance variable
ainsi qu’a la modélisation linéaire, et 4 I’étude en régimes stationnaires, de celles qui présentent
des caractéristiques en couple les plus intéressantes, a savoir la MRV  stator lisse et la MR

2




Vernier non excitée.

Dans le second chapitre, nous procédons a 1’élaboration de la représentation vectorielle de ces

deux machines. Nous déterminons ensuite le “repere synchrone” optimal qui se trouve étre le
repére de Park, et nous abordons 2 la fin de ce chapitre la stratégie de commande qui sera
appliquée aux deux machines.

Le troisiéme chapitre porte sur 1’application, en simulation, de la stratégie de commande
abordée précédemment a un prototype a stator lisse et rotor massif. Une premiére partie est
consacrée a ’identification des paramétres du prototype, une seconde au choix de I’alimentation
adéquate et 1’élaboration des différentes parties de la commande (matrice de découplage,
régulateurs ...), et la derniére partie au programme de simulation de I’ensemble Convertisseur-
Machine-Commande et & la présentation des différents résultats numériques obtenus.

Nous étudions, dans le quatrieme chapitre I’effet des amortisseurs sur la commande, en
commengant par simuler le méme ensemble sans tenir compte des amortisseurs dans le modeéle
de la machine, puis en faisant varier le couplage entre les enroulements statoriques et les
enroulements amortisseurs et en €tudiant I’effet introduit sur les réponses des grandeurs
mécaniques. Nous consacrons une seconde partie du chapitre a exploiter les expressions des
correcteurs obtenues pour le modele sans amortisseurs et montrons que ces expressions
peuvent étre utilisées dans la commande du modele avec amortisseurs.

Le dernier chapitre est consacré a I’étude de la méme commande appliquée au modele complet
de la machine, c’est & dire en prenant en compte, outre les amortisseurs, 1’effet de saturation et
“P’effet croisé”. Ce dernier pouvant €tre négligé dans les équations dynamiques, nous
aboutissons 4 une commande semblable a celle du modeéle lin€aire, nous €laborons ensuite un
programme de simulation prenant en compte 1’effet de saturation et nous cldturons ce dernier
chapitre avec les résultats numériques obtenus par la simulation de I’ensemble Convertisseur-
Machine-Commande avec le modele complet de la machine.
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Machines a Réluctance Variable :

équations générales

Introduction

La dénomination de machine a réluctance variable (MRV) englobe des machines de structures
différentes dont la propriété commune est une variation sensible de la forme de !’entrefer durant
la rotation. Mais ces machines n’ont nullement les mémes caractéristiques ni les mémes
performances et ne sont nullement destinées au méme usage.

Dans le présent chapitre, nous nous proposons d’abord de faire une étude succincte des
structures a 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 ’étude de leur fonctionnement en régime stationnaire.

A STRUCTURE DES MACHINES A RELUCTANCE VARIABLE
I Les différents t e MR Y

Les machines a réluctance variable se divisent, de par leur construction, en deux grandes

catégories: les machines a stator lisse et les machines a double denture.
Dans les deux cas, le rotor est denté 4 Ny dents identiques et réguliérement réparties.

1 1 machines a 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 & la faible largeur des isthmes d’encoches € 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 a:

N i

j#— (1,1)
5




i la sortie de ’encoche, et nulle ailleurs.

Ni@&-_»\

»l € l<

FIG L1 Densité de courant équivalante
12 Machines 2 double d

Ce sont des machines dont le stator, vu I’importance de ses encoches relativement a la denture
rotorique, ne peut €tre assimilé 2 un stator lisse, les perturbations 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 définition 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 & un stator lisse
équivalent sont possibles pour certaines M R V sous certaines conditions, c’est le cas des MRV
a stator 2 “dents réparties” ou 3 “plots isopériodiques™ /2/.

FIG 1.2 Machine a double denture

6

o —

o



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 I’énergie (ou la coénergie) mise en jeu dans ces machines et établir les conditions sur les
dentures permettant une conversion continue de cette derniére.

Pour cela, nous étudierons la MRV en négligeant les effets de bord c’est a dire en supposant
tous les phénomenes indépendants de la coordonnée axiale z.

De plus, chaque point du plan d’étude de la machine sera repéré par un angle Oy relativement a
un axe Or lié au rotor (axe de symétrie géométrique du rotor, par exemple), ou par Og
relativement & un axe 85 lié au stator (axe de symétrie de 1’une des phases statoriques).

@ = @s - @r (l ,2)
sera I’angle mesurant la position du rotor par rapport au stator.
IL Energie dans Ientrefer
ILLE ion de 1a coénerei

La coénergie W, si I’on a pu définir un entrefer équivalent comme au paragraphe I, peut alors
étre calculée a partir des valeurs A du potentiel vecteur et des valeurs Jg de la densité de courant

superficielle en tout point de la surface statorique équivalente d’aprés:

1 > >
W=y J'Co A . To(s)ds (1,3)

Co étant le contour du stator dans le plan d’étude, 1 la longueur idéale de la machine et s
I’abscisse curviligne.
Si s est une fonction dérivable de Og, la formulation (1,3) devient alors:

1 > >
W=3Rs [, AT (@5 dos (1.4)
1 ds
b IO =g Jo> (L5
Rs 4o

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

I1 11 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 étre constitués par un ou plusieurs systemes de bobinages parcourus
par des courants d’amplitude et de fréquence diverses.

Dans un systéme g-phasé & p paires de pdles, ol toutes les phases ont la méme constitution
(Ng conducteurs par pole et par phase), les courants en régime stationnaire forment un systéme
g-phasé équilibré lorsque la source est équilibrée.

Si nous nous limitons au fondamental du bobinage (ce dernier étant & enroulements répartis,
ses harmoniques sont suffisamment faibles pour étre négligés), et si nous choisissons 1’axe ds
approprié, la n-iéme phase crée une densité de courant de la forme:

N . . 2n1
In(®@s.0=p & Kpin® sin (p & - =) (1,6)
N . 2nw
oil in(t)=Iph V2 cos (ot - ¢ - T ) (1,7

et Ky coefficient sans dimension relatif a la géométrie statorique.
L’expression de la densité de courant résultante dans le repére statorique s’obtient en sommant
sur les q phases, ce qui aboutit a la “nappe de courant” suivante:

q N .
@)= 3 Tk@®sD) =553 Ky Iph V2sin(pOs-wt-9) (1.8)

E .
= R V2 sin{ p Og - wt- ¢ }

I ntiel vec

En considérant une nappe de courant C repérée, en régime permanent, par sa position @1 par
rapport 4 Jg :

(ot - §)
Q1 = D

La composante axiale A = Az du potentiel vecteur dii a la nappe C est une fonction périodique
des variables ®g , ® ou ( Or ) et ©1 aux pulsations respectives Ng, Ny et p et sa valeur reste

. [ . ‘. . 2n
inchangée lors d’une rotation des axes d’une période géométrique (1_\1—; ). De plus, A est une

fonction sinusoidale du temps et donc de p@1 et enfin, elle est impaire pour les trois variables
Qg, O et O1:

A('@)S,'@a'@l): 'A(@S:Q’@l)

L |

L



En I’absence de flux homopolaire, I’expression de A prend donc la forme suivante /2/:

A(C) = A(04,0,01) = o E V2 sin p( @5 - ©1)F T a’m,n cos (mNgBs) cos (nN{(Os - ©))
man

= WEV2 ¥ ¥ am,n sin{pO1-nNrO®+(nNr-mNs-p)©s} (1,10)
mn

ol
metn € Z
Ng = 0 si le stator est lisse
et amn = am|,jn| €tant des coefficients liés aux géométries statoriques et rotoriques.

IT 2 Conversion continue de ’énergie

La coénergie calculée a partir de (1,4) est une somme double sur toutes les nappes des
Lagrangiens propres et d’interaction

1 Rg
W= Wee: = f 21 A (C) J(C’) dOs (1,11)
& & 2 &&Jo
y 2 .. .. . .. , Wt-9 ) el s
C’ étant un circuit repéré par rapport a dg par sa position ©1’= (———57-——), avec p’ désignant le

nombre de paires de pdles de la nappe C’.

Wee=polEE'Y ¥ am,nfg'“ sin{p®1-nNrO+(nNr-mNg-p)©Os} . sin(p’(Qs-01)) dOg
mn

(1,12)
Cette contribution énergétique est non nulle si la pulsation spatiale de I’intégrale est nulle, c’est
a dire si:

nNr-mNg=p+¢ep’
g=+l (1,13)

ol n représente le rang des harmoniques de la géométrie rotorique et m celui des harmoniques
de la géométrie statorique.
Dans ce cas, elle s’écrit:

Weer =0 1EE’ Y € am,ncos {(wt-¢) +€(0't-¢’) - nNr O} (1,14)
g
T =(m, n, €) est un triplet quelconque de nombres relatifs vérifiant (1,13).




IT1__Classement des M R V

On suppose qu’il existe un triplet Tg = (mo, np, €o) privilégié des géométries statorique et
rotorique, et on pose:

Zs=mg Ns
et Zr=ngNp (1,15)

Nous choisirons mg et ng égaux a =1 ( fondamentaux géométriques). En effet, nous supposons
que la machine est “bien congue” et donc que les fondamentaux des dentures statorique et
rotorique sont prépondérants. Ceci est valable pour toutes les machines a réluctance variable a
I’exception des machines “a plots”, dans lesquelles les harmoniques de denture ne peuvent étre
négligés.

D’apreés (1,12) et (1,13), un fonctionnement a €nergie 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.

11 in nen I
La relation (1,13) se traduit, pour ces machines, par:

Zr-Zs=2p | (1,16)
710 = 2(wt - §) + ZrOg (1,17)

olt @ est un angle constant.
La machine tourne alors a la vitesse:

de® 20
Q= T I (1,18)

avec une coénergie, en régime permanent égale a:
W =Wcc=ponlE? (-agp+aj,) cos Z©Op) (1,19

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

29p

=

=-poml E2a1,1 Zr sin (Zy©g) (1,20)

appelé “couple de self”’ car dii a la variation d’énergie du seul circuit C.

La machine offrant le plus d’intérét dans cette catégorie est la machine “Vernier” polyphasée
hétéropolaire qui vérifie les relations ci-dessus. Elle est exempte de couples pulsatoires
“structurels” .

10



11 2 Machines a deux nappes de courant

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

Zr*Zs=p+EQp, (1.21)
Zi1®=(wt- o) +e (@1-0) + ZBg (1.22)

avec une vitesse de synchronisme:
W+ gy

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

Q= (1.23)

W = Wcc + Wee' + We'e’

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 ©:

- Machines a couplage simple: le couple est dii au seul couple mutuel.

- Machines “a double action”: le couple est dii au couple mutuel plus un couple de self (Wcc ou
Wc’'c’ est fonction de ®).

- Machines “a triple action”: Les trois composantes de la coénergie dépendent de la position, le
couple se compose donc du couple mutel plus les deux couples de self.

Les machines qui relévent des deux derniéres catégories présentent peu d’intérét car les couples
de self sont généralement fluctuants /2/. Nous n’étudierons donc que celles fonctionnant par
couplage uniquement. Ces derniéres vérifient, en plus de (1,21), la condition:

p#p’ == 2p’# Zr-Zg=2p (1,24)
La coénergie correspondante W s’écrit alors:

W =ponl{-E2a%+2EE’ aj cos(Z:Qp) - E'2 2’00} (1,25)
d’oti un couple de la forme:

I=-2uoxl1EE ay; Z sin (Z:Op) (1,26)

L’écriture (1,25) de la coénergie nous ameéne a distinguer entre deux sortes de machines
simple couplage:
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a/ Machines 3 deux nappes indépendantes

Ces machines peuvent prendre différentes configurations, la deuxiéme nappe de courant peut
étre obtenue soit en injectant, dans un second bobinage statorique a p’ paires de poles, un
courant continu ou alternatif triphasé de pulsation ®’, soit en disposant 2p’ aimants sur la
surface statorique, ces derniers jouant le role d’une nappe de courant continue.

Quelle que soit la configuration de la machine, si on introduit le nombre de paires de péles
équivalent:

|Zrl
* = L 2
5 (1,27)
et la fréquence équivalente interne de la machine:
woF = I@...i.;.@._@_.l (1,28)

On peut réécrire I’expression de la coénergie sous la forme:

w

il

woml (- E2a”+2EE’aj cos(2p*@p) - E*2 a’g g}
LI2+2MIP+LI2

avec un couple:
=-4uonlEE’ aj p* sin 2p*©p)

et une vitesse Q=—

En prenant alors comme circuit induit celui parcouru par le courant triphasé, on retrouve dans
les €critures ci-dessus exactement les mémes formes de coénergie, de couple et de vitesse que
dans la machine synchrone lisse a p* paires de pdles alimentée & une fréquence w*; les
inductances propres sont constantes et seule I'inductance mutuelle dépend de @, 1’étude de ces
MR V a “excitation indépendante” peut donc étre faite dans le cadre des machines synchrones a
poles lisses /3/.

b/ Machines & deux nappes & courants proportionnels en module

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

E'=AE
ou KpI'=AKpl (1,29)

12

e

po

"~



La formulation de la coénergie introduite en (1,25) peut donc se mettre sous la forme:

W=pon 1 (KD?2p? (-a"p-A2a’00+22 a1, cos (ZOp))
=g m1E2 { - a”0,0-A2a’pp + 2 A ay,j cos (Z:Bp)}
=pom1E2 ( - a’’p,0+ a”’1,1 cos (Z:®p)} (1,30)

La coénergie mise en jeu s’écrit donc d’une maniére analogue a celle d’une machine a un seul
circuit. Par conséquent, I’étude de ce genre de machines peut se faire, a quelques modifications
pres /2/, dans le cadre des machines a une seule nappe.

III 3 Machines a stator lisse

Ces machines apparaissent comme des cas particuliers des machines Vernier ( Ng = 0), avec, a
quelques structures pres /2/, les mémes possibilités d’alimentation et les mémes équations, on
retiendra donc le méme modele intéressant, celui 2 un seul circuit, pour lequel on a:

Z:=2p et Q=—;’)2

III 4 Machines a 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 derniére 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 étre prévue pour le retour du flux.

La machine étant donc a 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 ’entrefer s’exprime par /2/:

1
w= 3 [vi2ap (1,31)
avec: dP =-B—Q€l—l—{§ dds ¥ ¥ g'mncos(mNg8;s)cos (n Np(6s - 6))
m=0 n=
et VT=v -V

v étant le potentiel scalaire au stator obtenu par intégration de la densité de courant d’aprés
v _ . . . .
35 =1 €tvo la composante homopolaire du potentiel scalaire.

La coénergie se décompose alors en:
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1

W=‘2‘

Jv2ap -vofvap +3 Ju2ap (1,32)

Le potentiel v pouvant se mettre sous la forme
v0 (8, t) =Vg V2 cos (wpt- Do),

pour un circuit & zéro pole et & fréquence unique /2/, 1a coénergie d’interaction entre les deux
circuits et la coénergie propre du circuit homopolaire (représentées par le deuxieme et le
troisiéme termes de la coénergie totale) s’identifient & I’expression générale de la coénergie
donnée en (1,14), la méme condition (1,13) devant étre remplie par les deux circuits.

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

caractéristiques sont intéressantes:

- la machine a simple couplage a excitation homopolaire:

0o
Ze-Zs=p et Q=_Zr_g

- et la machine 2 stator lisse & excitation homopolaire continue
£ ? . s — 0)
pP=0; 0=0; Z=p et Q—Zp

Dans ces deux machines, I’excitation est indépendante du circuit principal, 1’étude de ce genre
de machines se fera donc dans le cadre des machines a deux nappes indépendantes.

Remargues:

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

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

Dans cette partie, nous avons effectué une étude succincte de la conversion d’énergie dans les
structures a réluctance variable, nous avons énuméré celles qui présentent des caractéristiques
intéressantes, c’est a dire celles qui ne présentent pas de couples fluctuants “structurels”, et
nous avons divisé ces dernieres en deux groupes:

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

sans denture & Zy poles et auxquelles on peut appliquer la théorie des machines synchrones a

pOles lisses.

- celles a un seul circuit ou a “excitation série” pour lesquelles on peut se ramener, en

définissant quelques grandeurs équivalentes, a des expressions énergétiques analogues a celles
14
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des machines synchrones a pdles saillants.

Les MRV a deux nappes de courant indépendantes pouvant étre étudi€es dans le cadre des
machines synchrones a poles lisses, leur commande peut également se faire dans le méme
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 mémes commandes que celles
utilisées pour les machines synchrones lisses, entre autre la commande vectorielle. Cette
derni¢re ayant fait I’objet de nombreuses études /4//5/ /8/, son application aux MRV i excitation
indépendante peut s’en déduire directement.

Nous n’allons nous intéresser alors qu’aux MRV non excitées ou a excitation série que nous
traiterons comme des machines & 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 a stator lisse et les MRV a double denture. Les premiéres étant généralement destinées a
fonctionner a 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 2a double denture, destinées plutdt au fonctionnement a
faible vitesse et fort couple, les rotors sont, comme les stators, feuilletés, sans amortisseurs, ce
qui réduit les équations €lectriques a celles obtenues aux bornes des enroulements statoriques.

Dans cette partie, nous utiliserons un modele simplifié de la machine a réluctance variable a
stator lisse “idéalisée” & Zr = 2p

I Description de I hi

Le stator de la machine est lisse, c’est & dire que les encoches ou sont logés les conducteurs ont
des isthmes de largeurs tres faibles. Le bobinage, constitué par ces conducteurs, est triphasé a p

paires de pbles.
Le rotor est massif, non feuilleté & Ny dents réparties réguliérement. La nature du rotor joue un

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

1/ Les saillances, comme indiqué au chapitre I, sont & I’origine méme de la conversion de
I’énergie dans la machine, et leur nombre, égal ou multiple de celui des pdles statoriques,
15



permet une conversion continue de cette énergie.

2/ Le caractére massif du rotor , dans lequel circulent des courants induits pendant les régimes
transitoires, lui confére un role d’’amortisseur”.

11 Effet amortisseur

Dans les machines synchrones 2 rotor feuilleté, on insére dans les rotors, parallélement a I’axe
de rotation, des barres de cuivre court-circuitées a 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 a la variation du
flux statorique, ils permettent ainsi d’amortir les variations brusques imposées 2 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 a rotor massif, ce role 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 a I’équation générale suivante, issue des équations de Maxwell,:

o H =T (1,33)

T=06F (1,34)

>
(L R B )=-o 28 (1,35)

N t

-> ] . C qeqs.z s
A étant le potentiel vecteur, [ et ¢ 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 connaitre a

chaque instant le courant circulant dans le rotor, le flux magnétique di a 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 manieres:

- Soit indirectement, en introduisant des réactances d= iz machine fonctions du glissement /57/.
Cette méthode, qui fait appel au calcul de champ pou: Jéterminer ces réactances, introduit un
couplage supplémentaire entre les équations €lectriques et la vitesse de rotation.

- Soit directement, en modélisant le fer rotorique par des circuits parcourus par un courant dont
I’effet global serait identique a celui des courants rééls circulant dans le rotor.

Ces derniers étant fonctions de la géométrie du rotor (& poles saillants ou a pdles lisse) et surtout
de la fréquence du champ magnétique vu du repere rotorique, pour décrire le plus fidélement
possible le phénomene réél, il faudrait tenir compte de ’effet amortisseur par une multitude de
cages oll chacune, parcourue par un certain courant pendant un laps de temps, induirait le méme
effet que le courant circulant dans le fer rotorique pendant le méme laps de temps.

Ceci se traduirait alors par autant d’équations que d’enroulements, ce qui rendrait I’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 a un seul circuit électrique pour modéliser ’effet amortisseur, approximation
qui a déja été adoptée dans les études concernant ce phénomene /6/ /7/.

Dans ces études, ce phénomene est modélisé de I’extérieur de la machine:

- soit par une cage d’écureuil avec autant de barres que de dents dans le rotor réel et oui chaque
barre aurait une impédance Zryor calculée a partir de I’expression suivante /6/:
Eql

Zrotor = 'ﬁ’r’i (1,36)

ou E; =t Hj représentent respectivement les fondamentaux des champs électrique et magnétique,
1 la longueur de la machine et L le pas dentaire.

- soit par deux enroulements, I’un suivant I’axe rotorique et ’autre suivant I’axe transverse, ce

qui n’est autre que la décomposition de la cage du modéle précédent, permettant ainsi de
différencier entre les courants parcourant la surface des pdles et ceux parcourant la surface
située dans les creux de la denture /7/.
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Dans le cas de la MRV 4 stator lisse, on peut alors se rameéner, dans la modélisation du fer
rotorique, & un circuit électrique composé de deux bobinages: I’un représentant les parties
polaires et I’autre les creux de la denture. Ces deux bobinages sont décalés entre eux d’un angle

- _1.. glt. 1 3 3 Z __2 s
@ = 5 -, ce quirevient, puisque Zr =2p, a

=
a= 5

A . P T
et sont donc parcourus par deux courants, de méme pulsation, déphasés de 3

Ce modele rotorique qui est trés simple, deux enroulements court-circuités en quadrature
électrique, est aussi le plus adéquat. En effet, de part la symétrie de construction du rotor,
I’étude des phénomenes électromagnétiques peut se faire sur un pas dentaire.

La géométrie de ce dernier nous conduit alors tout naturellement a différencier entre la surface
la plus proche du stator et la surface la plus éloignée (le champ magnétique ne pénétrant pas a la
méme profondeur dans les deux), c’est a dire entre la partie polaire et le creux de la denture. Les
surfaces latérales, qui constituent une zone intermédiaire, peuvent étre rattachées a 1’'une des
deux parties précédentes. L’étude des phénomenes électromagnétiques se fait alors sur deux

parties distinctes, décalées de 7 » constituant la surface du rotor sur un pas dentaire.

On aboutit alors aux deux enroulements en quadrature qui constituent le modele le plus courant
pour représenter les “amortisseurs” des machines tournantes, que ceux-ci soient réels (barres
amortisseurs) ou fictifs (fer rotorique).

Nous nous contenterons donc, dans la suite de notre étude, de modéliser le rotor par deux
enroulements en quadrature qui seront notés: KD suivant 1’axe rotorique dr (appelé
classiquement axe direct d) et KQ suivant I’axe en quadrature (appelé axe q), modele 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 1.3 Machine 2 stator lisse

H $ses simplificatri
Avant d’aborder les équations générales, nous effectuons en plus les hypothéses suivantes:
-nous ne gligeons:

* les couplages capacitifs entre les enroulements
* Deffet de la température sur la valeur des résistances
* Ieffet de saturation qui fera I’objet d’une plus ample étude dans un chapitre ultérieur.

-nous admetterons que les f.m.m des enroulements statoriques sont a répartition sinusoidale,
les harmoniques des f.m.m, qui sont dus & I’interaction entre ceux des courants et ceux des
bobinages, peuvent étre négligés. En effet, la machine étant supposée bien congue, 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 sinusoidale 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 tres faible amplitude.
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II_Equations et fonctionnement

II1 ions général ligué

L’équation électrique générale de la machine a réluctance variable a stator lisse s’écrit comme
suit:

[{[\(r)s]]]z HOR]S] [01] [[is]]+ad{[\lfs]}

1,37
rrr1d L v (37
avec
Va ] ia i
[vel = [Vb fis] = [ib:l il =| 2]
Ve ic X
-1 0 0
R 0
[Rs] =Rs | 0 1 0} [Rr]=[ kd }
0 Rk q
L0 0 1

En désignant par Rs la résistance des trois circuits statoriques et par Rkd et Rkq celles des
circuits amortisseurs KD et KQ.

Quant a I’équation du couple, elle s’écrit:

9 [wsl
Fe=3 2 ([d Gdl { S}}

(1,38)
fyrl

I2E jons diph ivalen

En supposant que les courants et les tensions statoriques soient équilibrés, on applique a ces
grandeurs la transformation de Concordia dont la matrice est

1 V2 0]
T3= L | ! le' \/% = (T3 Ta) (1,39)
V_3 ———
-1 3
B \/ 2
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T3zt

=Tt
T3t ] 3

avec T3l= [

et qui associe a chaque systéme triphasé statorique [x3] deux composantes diphasées telles que:
[x2] =Ta2 [x3] (1,40)
avec une composante homopolaire (xg = T31t [x3] ) nulle puisque les systémes sont équilibrés.

En appliquant cette transformation aux équations électriques générales, on obtient les
expressions suivantes:

Tt [vel = RealT3llisl + S Taot[sl)
0 = Rlid + Svd

qui deviennent:
val = Rel lia] + 5 (vl (1,41a)
O =RIG] + 50wl (1.41b)
avec
[yal = (L2]li2] + [Mst2lig] (1.422)

et (wrl = [Mrs2]liz] + [Crr][id] (1,42b)

Quant a I’équation du couple (1,38), elle devient en diphasé:

Te = 3 lial (L))ol + ligh (5 PTsea)) G (1.43)

I1 3 Equations en composantes de Park

On pose

"y Xd — Xa -
[x2'] -—[ Xq} = P(-p®) { B } =P(-p®) [x2] (1,44)

ou les grandeurs x( et xq représentent les composantes de Park associées aux grandeurs x¢ et
xg. La matrice de rotation P(-p®) qui permet d’obtenir ces composantes de Park s’écrit:

cos& -sin§
P(€) ={ j] (1,45)

sing cosé&

Cette matrice a les propriétés suivantes:

21



P(E1+£2) = P(E1) P(§2)
P(-§) = P-1(§) =PLg)
d o
—P(&) = P&) P( 5
O =PO <2>

X2) Gt

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

P(-p®)[v2] = [Rs2]P(-pO)[iz] +P(-p@)% %)
dp®
2] = Relli]  + S0w2)+P() w2152 (1,46)
avec
[w2'] = P(-p®) [L2] P(pO) [i2’] + P(-p®) [Msr2] [ir]
= [L2'1[12°] + [Msr2’] [i] (1,47)
L’équation rotorique, elle, s’écrit toujours:
[0] = (Rl [id) + 5 vi) (1.489)
mais avec:
(Wil = [Mrs2] P(pO) [i2'] + [Lrr] [i]
= [Msr2’] [i2’] + [Lr1] [ir] (1,48b)

L’écriture des équations électriques dans le repére de Park nous ameéne alors au modele de la
machine schématisé comme suit:

FIG 1.4 Modélisation de la MRV 4 stator lisse dans le repere 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:

Ly [Ld 0] ol = Lkd O] ¢ Mea] = Mkd O:‘
[L2’]= 0 Lq ; [Lr] = 0 Lk q e s2’] = | My g
Et donc une écriture matricielle du systéme d’équations sous la forme:
i de de |
vd Rs -plag 0 -pPMkq iq
Vg |_ de de iq
o |7| Pa R PMkd 0 ikd
0 0 0 Rk d 0 ikq
. 0 0 0 Rk q -
Ld 0 Mkd 0 id
0 Lq 0 Mk i
114 .lq (1,49)
Mkd 0 Lkxd 0 |dt] ixg

H ! E . 1 !.EE,T in ! .

Les expressions des différentes inductances, propres ou mutuelles introduites dans le
paragraphe précédent, peuvent tre obtenues a partir des expressions énergétiques. En effet, on
peut considérer que la MRV a stator lisse fonctionne grice a deux nappes de courant:

- Une premiére 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 a p paires de poles, elles satisfont donc 2 la condition (1,21):

nNr= (1+€)p
et la coénergie dans 1’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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La coénergie propre du circuit statorique s’écrit instantannément, et quelle que soit la forme des
courants statoriques:

Ws = ¥ Wk
k

ot Wk=pgml( %Kb P N@)2 Iphi? [ - 20,0 + 80,1 €0s (2 (Wt - ) -Zr ©))] (1,50a)

désigne la contribution énergétique due a I’harmonique de courant de rang k. Celle-ci peut
s’écrire aussi sous la forme:

3 Z0 . 7,0
Wk=poml(3)? Ks? Iph k2 [(-a0,0+ 80,1) cOSX (@Kt - Pk - =5~ )+(-80,0- 20,1) SIn%(kt - Pk - 5 )]
avec Ks = Kb p Ng (1,50b)

En considérant une 1égére variation de la vitesse autour du régime stationnaire, les harmoniques
des courants statoriques étant faibles, ces derniers peuvent étre considérés comme sinusoidaux.
La coénergie propre statorique se limite donc a la contribution du fondamental de la nappe de
courant et s’écrit:

Z0 . 20
Ws=i10 71 (3 2 K2 Iph2 [(-a0,0 + 80,1) 08 (@t - 0 - 25> ) + (o 0,1) Sin? (@t - ¢ - =)

(1,51a)
qui devient, en désignant par:
3
Ld =ponl 5 Ks? (- 39,0+ 20,1) (1,52a)
et La =Homl § Ks? (o0 - 20,1) (1,52b)
Ws = % Iph? [ Ld cos? (wt - ¢ - ZE—Q) +Lq sin? (ot - ¢ - -Z—’i@—)] (1,51b)
Z:0 .
or V3 Ipn cos (@-¢-=-) = V3 Ippcos(@t-9-p®) = ig (1,52¢)
: 70 . .
et V3 Ipn sin (@t-¢-—5-) = V31Iph sin(@t-@-p@) = g
ne sont autres que les transformées de Park des courants statoriques.
Cette coénergie propre s’écrit alors sous la forme:
Ws-l (Ldig2 +Lqig?) (1,51¢)
=3 d ig s

Ot on retrouve tout naturellement ’expression de I’énergie propre statorique déterminée a partir
des équations écrites dans le repere de Park, (1,52a) et (1,52b) donnant alors directement les
expressions des inductances Ld et Lq des deux enroulements équivalents.
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I1 4 b Inductances mutuelles:

Pour la méme variation de vitesse autour d’un régime permanent, on a une création de courants
dans les deux “enroulements amortisseurs”. Ces courants s’écrivent:

ikd = Ixd(t) V2 cos got
et ikq=1Ikq(t) V2sin got (1,53)

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

Chacun de ces deux courants crée une densité de courant équivalente (cf (1,6)) repérée par
I’angle Or. En supposant que les bobinages amortisseurs soient a enroulements répartis, et
donc en négligeant les harmoniques de bobinage, ces deux densités de courant s’écrivent:

Jkd =p N—ﬁ-‘f Ka Igg(t) V2 cos got sin pOy
et Jkq=-p %‘iﬂ KaIgq(t) V2 sin gwt cos pOr

Les deux enroulements amortisseurs €tant dissymétriques (Nig # Nkq et Ixd(t) # Ikq(1)), la
densité de courant résultante est composée de deux nappes de courant tournant en sens inverse:

Ka V2 . .
Tk = «P-T;ri_- [(Nkd Ikd - Nicq Ikg) sin (pOr + goot) + (Nkg Ikd + Nigq Teg) sin (p©y - geon)]
= % [ E’ sin (p®r + gwt) + E” sin (pOr - got)] (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= onl {EE’[-a’5pcos (@t-¢@-gut-pO) +a’g ] cos (wt-@ + gut - pO) ]
+ EE”[-a’gocos (Wt-@ - got-pO) +2a’g 1 cos (0t-¢+gwt-p@)]}

En remplacant E, E’ et E” par leurs expressions respectives et en réarangeant les différents
termes, cette coénergie d’interaction se réécrit:

3 K £ £ » b4
Wsa={1o 7 1 Ks Iph =5 ([Nka Ikd (2"0,0+ @°0,1) + Niq Ik (-2°0,0- 2°0,1)] 005 (@ot-@+gat -pO)
+ [Nkd Ikd (-2’0,0+ @°0,1) - Nkq Ikq (-2°0,0- @’0,1)] cos (wt-@-gwt -pO)}
(1,55a)

L’énergie d’interaction, elle, s’écrit, a partir des équations électriques exprimées dans le repere
de Park, et en sachant que les couplages n’existent qu’entre les enroulements disposé€s suivant
le méme axe:
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1 oo o
Wsa = 5 [Mkd ikd id + Mkq ikq iq ]

Les courants i et iq ayant les mémes expressions qu’en (1,52¢) et ikd et ikq s’écrivant comme
indiqués en (1,53), Wsa devient:

Wsa =\ / % [ Mkd Iph Ixg cos got cos (ot -¢ -p@®) + Mkq Ipp Ixq sin gcot sin (ot -¢ -p®)]

1 ’3
=>N3 {[Mkd Ixg+MKkq IxglIpncos(ot-@+gomt -p@)+[Mkd Ixg-Mkq IxglIphcos(wt-¢-gowt -p@))
(1,55b)
En identifiant cette expression a celle donnée en (1,55a), on obtient deux équations permettant
de déterminer directement Mkd et Mkq.

4 nces Propr ircui i

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

Wa=porl[E’2(-a” o+a”o, 1c0s2gWt)+ 2E’E”(-a”0,0c052gmt+a"o,1)+ E"2(-a"0 o+a”0, 1c0s2g@t)]

ou, en remplacant E’ et E” par leurs expressions:

Ka 2 9" ” ” 9
Wa=ponl —(Lz—)— { Nia? Ikg? (-2"0,0+ 27,1 ) + Nig? Ikg? (-2"0,0-2"0,1)

+ [ Nig? Ixg? ("o 0+ 27,1 ) - Nig? Ikg? (-270,0-270,1 )] cos2got }

(1,56a)
Ecrite a partir des équations de Park, I’énergie propre, elle, a pour expression:
Wa = % (Lkd ikg? + Lkq ikq?)
= -;: {[Lkd Ixq? + Lkq Ixq?] + [Lkd Ixq2 - Lkq Ixq?] cos2gat } (1,56b)

L’identification des deux égalités (1,56a) et (1,56b) aboutit a la détermination directe de Lkd et
Lkgq.

Rem e

En appliquant successivement la transformation inverse de Park et la transformation inverse de
Concordia aux deux matrices inductances [L7’] et [Msr2’], on arrive a 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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IT 5_Flux, puissance et couple
II 5 1 Mise en évidence des flux

Si on désigne par :

y( : le flux total a travers la bobine équivalente au stator placée sur I’axe direct

g : le flux total & travers la bobine équivalente au stator placée sur I’axe en quadrature

Wkd et Ykq les flux totaux a travers les enroulements KD et KQ.

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

yd = Ld id + Mkd ikd

yg = Iq iq + qu ikq

WYkd = Lkd ikd + Mkd id (1,57)
Wkq = Lkq ikq + Mkq iq

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

... d de
vd=Rsid+3 Wd-P g Vq
. . d de
vqg=Rsig+g Wq+p 5 vd
. d
0 =Rkdikd + g Vkd (1,58)
. d
0 =qulkq+a‘t\m(q

Dans les expressions de vd et vg, on distingue donc les f.e.m. statiques (dit Y et %\yq) dues

aux variations des flux et qui n’apparaissent qu’aux régimes transitoires, et les f.e.m.
. de d® . . . . .

dynamiques ( p g vdetp g Vq) qui sont, elles, dues & la rotation et qui constituent les

termes de couplage entre les axes.
I15 2 Puissance absorbée

La puissance associée aux systeémes de tensions et de courants absorbés par la machine peut étre
calculée a partir de I’expression suivante:

[is]

i) | =g (1,59)

P=[lv [01]

qui peut se mettre, en appliquant aux deux systémes de tensions et de courants la transformation
de Concordia puis la rotation d’angle p® définie en (1,45), sous la forme:
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P=[v2']t[i’] =vdid+vqiq (1,60)
ceci donne, en remplagant les tensions directe et en quadrature par leur expressions issues de
(1,58):

. . .. d . d de . .
P =Rs (id2 +ig?) +(id g Wd +iq g ¥q) +Pg (Wd iq- Vg id) (1,61)
= Pj + Pel + Pm

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

dans les bobinages, une autre (Pel) emmagasinnée sous forme d’énergie €lectromagnétique et
une derniere qui représente la puisance mécanique transmise au rotor.

L’équation du couple (1,43) devient, en passant aux composantes de Park:
| R d a1 ot d .
I'e =5 [i2’]' P(-pO){ © [L21}P(p®) [i2’] + [i2']' P(-pO) {56 [Msr2]} ]

=7 Bliz'1! (PG )P(-p@) [L2] Pp8) - P(-p®) [L2] P(pO) P(3) } [i]
+pli]'PG ) P(pO) [Msra) [ir]

Te=%p i)t (A(3) [Ls] - [Ls] P(3)) [i2’] +p i1 P(§ ) o2’} i

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

I'e =piq (Ld id + Mkd ikd) - P id (Lq iq + Mkq ikq) (1,62a)
I'e=p (Ld-Lq)iqid +p (Mkd ikd ig - Mkq ikqid) (1,62b)
c’est a dire:

I'e=p(ydiq-Wyqid) (1,63)

Cette formulation peut €tre retrouvée directement a partir de la troisieéme partie de la puissance

absorbée:

[e=Pm (1,64)
Q

de . .
Q= g étant la vitesse de rotation du rotor.
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C MODELISATION DE LA MRV A DOUBLE DENTURE

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

L Desecription de I hi

Elle est constituée d’un stator & denture répartie ou a plots isopériodiques (cf § I 2 partie A) a Zg
dents. Le bobinage statorique est un bobinage triphasé A,B,C dont les phases sont décalées de

2n .
3 électriques.
Le rotor est denté & Ny dents régulierement disposées. Ces derniéres, ainsi que celles du stator,

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

IL_E . snéral
II 1 Equations générales appliquées aux grandeurs de phase

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

vl = [Rs] [ig] + 3 [ws] (1,65)
[ws] = [Lss] [is]

[vs], [Rs] et [ig] étant les mémes que celles décrites pour les MRV 4 stator lisse en (1,34b).
L’équation du couple, elle, se réduit &:

: d .
Fe=3 Gl (o= (Lss)) [ (1.66)

II ions di ses équivalen

Les systtmes de courants et de tension étant supposés équilibrés, en appliquant la
transformation de Concordia a I’équation (1,65), cette derniere devient

val = Rzl [ia + S [va) (167)
avec
[y2] = [L2] [i2]
et [L2] =T32" [Lss] T3z
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et celle du couple s’écrit, apres transformation:

Te= 3 liak (5 L2]) [i] (1,68)

II 3 Equations en composantes de Park

Afin de simplifier I’expression des équations, on soumet les grandeurs diphasées, comme dans
le cas des MRV 4 stator lisse, a une rotation d’angle p*®, ol p* représente le nombre de pdles
équivalent introduit en (1,27) /2/, /3/:

_1Zd
p* = )

On peut montrer que les axes d et q associés a cette rotation correspondent bien a des positions
privilégiées-du rotor par rapport a la force magnétomotrice /2/.

Les équations en composantes de Park de la machine a double denture se déduisent
directement de celles calculées pour la MRV a stator lisse en considérant juste les équations
relatives au stator et en remplagant p par p*, ce qui donne:

.. d de
vd =Rsid + 5 ¥d - P* 3 Vq

4 . d® (1.69)
vq=Rsiq +FV¥q+p* FVvd
ou

de

vd Rs  -P*La T Irig7 rLd 014 id

- | 141 (1.70)

Vq de lq 0 Lq t lq

* Rs

dt

sous forme matricielle.

La machine a double denture fonctionne grace a une seule nappe de courant, la coénergie dans
I’entrefer se limite alors & la coénergie propre du circuit statorique comme €écrite au (1,51a) et
(1,51b). Celle-ci ne dépendant pas de Ns, on retrouve donc exactement les mémes expressions
de Ld et Lq que celles déterminées au paragraphe II 4a , et par suite, les inductances statoriques
triphasées, propres et mutuelles, auront les mémes expressions que celles d’'une MRV a stator
lisse, en fonction simplement de Zr.

L’équation du couple électromagnétique, s’écrit:

I'e = p* (yd iq - ¥q id)
Ie=p* (Ld-Lq)idiq (1,71)
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Conclusion

On constate donc que les équations qu: régissent le fonctionnement d’'une MRV & double
denture 2 un seul circuit ne sont autres, a p* pres, que celles des machines synchrones a poles
saillants sans enroulement d’excitation, et celles de la MRV a stator lisse ne s’en différencient
que par la prise en compte des amortisseurs. Nous n’allons donc, désormais, étudier que les
équations relatives a la MRV a stator lisse, celles des MRV a double denture s’en déduisent en
annulant les courants d’amortisseurs et en changeant p en p*.

D _REGIME STATIONNAIRE

L’étude du régime stationnaire des MRYV a stator lisse a fait I’objet de différentes études, soit
dans le cadre des machines synchrones a podles saillants /9/ /11/, soit dans celui des MRV
généralisées /2/. On sera donc amené, dans cette partie du chapitre, & reprendre quelques
développements introduits dans ’une ou ’autre de ces études.

1_Définition d : es de Parl

Si on désigne par Vph la valeur efficace des tensions simples va, vp et vc aux bornes des
phases statoriques et par Iph la valeur efficace des courants ia, ip et ic y circulant; les grandeurs
statoriques réelles s’écrivent:

Va (t) = VPh '\[i cos [(Dt] R Vh= V3 (t - g'E) et Ve = V3 (t - ﬂ)
3w 3w

. . . . 2n . . 4ar

ia (t)=Iph V2 sin [ot - ¢] ip= i (t-—) et ic= ig(t-—)
3w 30

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

PO = (0t - ¢) +pOp
ol ®q 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 s(pBg - ¢)

[vz’]=[ }=Vph\/§[ cosp®0-¢ } (1,72)
vq - sin(p®o - ¢)
i cos(p®p)

(2] = [fd]ﬂphﬂ{ R ] 1,73
g - sin(p®g)

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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ikd = ikq =0 (1,74)

L’équation €lectrique matricielle se réduit alors a:

dae
vd Rs  -pla 5 |ryg
v | . (1,75)
q pLd%Gt‘—) Rs a

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

’ 3 ’3
I= Iph 2 et V= Vph 3

et en définissant le décalage angulaire interne 6 comme:

8=5 +pGo- 0 (1,76)

ceci nous donne donc:

in 8
v2'l= V 3 {Sm ]

cos o

in (&
] = 1 43 i'sm( +¢)J

cos (0+0)

ou en considérant les seules valeurs efficaces diphasées:

) Vd sin &
[V2']= v v (1,77)
q cos &
, Id sin(d + ¢)
(127 = | = I (1,78)
q cos(d + ¢)

L’équation (1,75) peut donc s’écrire, en sachant que pQ2 = o constante, comme suit:

vi=Rsid-Lqwig=Rsid-Xqiq (1,79a)
vq=Rsig+Ld wid =Rsiq+Xdiqg (1,79b)

ot Xd = wLd est laréactance synchrone directe
et Xq= wLq est la réactance synchrone en quadrature
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Les flux, eux, seront donnés par:

vd=1did = —Xf (1,80a)
X
Yq=Lqiq = f (1,80b)

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

Te=p(Ld-Lq)idiq= i (Xd - Xq) id iq (1,81)

On retrouve ainsi les écritures des équations électromécaniques qui régissent le fonctionnement
d’une machine synchrone & pdles saillants sans amortisseurs et sans excitation.

II_Ecrif ! les équati

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

Vd=Rsld-Xqlg
Vg=Rslg+Xqld +(Xd-Xq) Id (1,82)

qui devient, sous forme matricielle, et en posant

E=Xd-Xqlg (1,83)

b

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

(Vd+jVg)=(Rs+jXq)(Id+jlIq) +jE (1,85a)

On pose : T=—je.ia(ld+j1q) =1ej¢
V=-je(Vg+jVg) (1,85b)

E=-jeid(jE)
L’équation (1,85a) se réécrira sous la forme:
V=(Rs+jXq) I + E =(Rs+jXq) 1 + Eeid (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 a des axes décalés de (p®q - ¢) par rapport aux précédents .
L’équation du couple deviendra, en prenant en compte la définition (1,83):

I'e = ?:EE Iq
o
Im
A
FIG 1.5 Schéma vectoriel en régime moteur
111 Ecri e jes & .

On pose /2/, /10/:

Zd = V Rs2 + Xd2

Zq= \/R52+Xq2

Z = V Rs2+XdXq

Zd =Rs +j Xd = Zd eitd
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Zq = Rs +j Xq = Zq el (1,89)
et Z2 =7ZdZqcosEd-E&q)

L’équation (1,86) peut s’écrire alors

V=Zq 1 + E (1,90)

On se rameéne donc ainsi & une machine a poles lisses a “excitation” variable due a une
dissymetrie artificielle créée entre les courants Id et Ig.

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 maniére simple et en fonction de V

(valeur efficace diphasée des tensions) et de ’angle & pour une vitesse 2 =—;—) donnée.

Id= %(Rssin5+qu038)= Ygzﬂ sin (8 + &q)

Ig= o5 Rscos 8- Xdsin8) = 24 cos (8 +£d) (191)
ou
Ig= v (Rssind + Xqcos 8- EXq) = A sin(® + £q) - E sin &q
Zq2 Zq Zq
= % (Rscos & - Xqsind - ERs) = -%% cos(d + &q) - % cos &g (1,92)
IV_ Foneti A tension fixé
IV 1Lieude E 2 tension fixée
D’apres les équations (1,89) , on a:
Zd cos Ed =Zqcos &g
_ ., cosé&q
cos Ed
etdonc Xd =Zd sin &d = Zq cos Eq tg &d (1,93)

E déterminée dans I’expression (1,83)
E=(Xd-Xq)Id

s’écrira, en remplagant Id par sa formulation issue du (1,92) et en écrivant ( Xd - Xq ) en
fonction de Zq et de &d et £q , de la maniére suivante:
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E =[ Zq (cos &q tg £d - sin &q)] [—2% sin (8 + &q) - % sin €q] (1,94)

On pose : coséqtg&d-sinég=a
(1,94) devient alors:
E=aVsin(®+ &g -Easin&q

o Vsin (8 + &q)
1 +asinéq

(1,95)

. ) . . - oV
Lorsque § varie, le point M , image de E, décrit un cercle de diametre , passant

1 +oa sinéq

. e T , .
par O et centré sur la droite faisant un angle de 5 - Eq avec I’axe des tensions.

\ M /’
\ - ,
\ / ~ y
\ ’ >
hf) ik NV
(ORY //A
\ /
\ /
\ /
\ /
\ /
\
\y

FIG 1.6 Lieu de E i tension fixée
2 Limit abilité 3 tension fixé

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

2n V2 )
Te === (Xd - Xq) 7 Zd Zq sin (8 +§q) cos (3 + &) (1,96)
0

qui correspond & une puissance interne
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Pm=2 V2—ZiZZZ-9 (Xd - Xq) { sin 26 +Eq + & Y+ sin (Eq - Ed)) (1,97)
tous les deux de pulsation 28.

. .. ole : " : :
Les limites de stabilité ( g =0 ) en régime moteur et générateur sont données par deux points

diamétralement opposés qui satisfont a :
cos ( 28m +Eq +Ed )=0 (1,98)

Les deux limites sont donc atteintes pour:

-G+ &d + Eq)
om = 5

¢
et §m = -5 (1,99)

Le fonctionnement moteur est donc stable pour

Ed + Eq 3 E&d+E&Eq
"T g S8sF T

avec un couple maximum pour

d-
8=—475 & 2§q (1,100)

. . T . . . Py
qui devient & =z s la vitesse est assez grande pour qu’on puisse négliger la valeur des

résistances statoriques devant celles des réactances synchrones (Ed = £q = 0).

IV 3 Puissances

La puissance apparente complexe est définie par:

_ S— .
S =2V I =2VIief® =P+jQ (1,101)

En remplagant V et I par leur expressions données par (1,85b), on obtient les expressions des
puissances active et réactive:

Q=Vqld-Vdlg

qui deviennent, en prenant les valeurs de V{ et Vq données au (1,84) et celles de I et Iq
données au (1,91) :
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V2 .
P =z§[2Rs - (Xd-Xq)sin2d]
Q=£—-[(Xd+Xq)-(Xd-Xq)cosZS] (1,102)

L’affixe M de la puissance apparente complexe décrit, lorsque d varie, un cercle de centre

2RsV2 (Xd - Xq)V?
Cz Z2
effet, le cercle €tant tracé a tension fixe, d’apres (1,101), OM est proportionnel au courant I et
par suite, sa projection suivant I’axe A (DM) est proportionnelle 2 id et celle suivant ’axe A’
(OD) est proportionnelle & iq.

2
) etderayon (Xd - Xq)-\-zl—i- , qui représente aussi le lieu du courant. En

P\ P
\

\

FIG 1.7 Lieu des puissances
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La limite de fonctionnement en régime moteur est donnée par le point ol I’énergie interne est
nulle, c’est a dire au point O’ ou:

ig=0 et 8= % - &d (1,103)

Le point Sm, lui, indique la limite de stabilité en régime moteur, I’angle interne correspondant
est:

5 - (Ed + &q)
dm = 5

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

w_ 2Rs V2
C="m
tend vers 0 et Sm se rapproche de la position de fonctionnement a puissance maximale avec
T
om = 7"
Les trois droites OP, CSm et O’P’, tangente au cercle (C) en O’ étant concourantes au point T
de coordonnées (0, E—YR—S ), on peut montrer /2/ que cette derniére droite représente celle des

puissances internes. En effet, la projection du point M, L, sur O’P’, perpendiculairement &
CSm, permet d’obtenir par O’L, et avec la méme 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 a réluctance
variable et nous en avons dégagé celles présentant des caractéristiques intéressantes et n’ayant
pas encore été soumises a la commande vectorielle, & savoir la MRV 4 stator lisse et la MRV a
double denture & une seule nappe ou & deux nappes proportionnelles en module.

Ensuite, nous avons établi les équations qui régissent le fonctionnement de la MRV a stator
lisse, en tenant compte des courants induits dans le fer rotorique par deux circuits suivant I’axe
d et I’axe q, et celles régissant le fonctionnement de la machine Vernier & double denture et nous
avons montré que ces derniéres étaient les mémes que celles de la MRV i stator lisse, en
négligeant les équations relatives au rotor et a quelques définitions de constantes pres.

Enfin, nous avons étudié le fonctionnement de ces deux machines en régime permanent et nous
avons déterminé leur lieu de fonctionnement a tension fixée.
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CHAPITRE II

Modélisatiom vectorielle

des Machines & Réluctance Variable
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Modélisation vectorielle

des Machines a Réluctance Variable

Introduction

Apreés avoir retenu la MRV a 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 derniére aux deux machines
précédentes et nous choisirons le repeére adéquat pour I’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 1’élaboration d’une stratégie de
commande pour ces deux machines.

Les machines a 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 a courant alternatif, la
situation est tout autre: En effet, bien que les modeles se soient simplifiés puisque les
commutations se font a I’extérieur de la machine, la structure de commande demeure encore
beaucoup plus compliquée que celle des MCC, et ce a cause des champs tournants.

La “Commande Vectorielle” ou “Commande par Orientation du Champ” consiste donc a
€laborer une stratégie de commande des machines 4 courant alternatif similaire a celle des
MCC.

Pour cela, il faut pouvoir simplifier I’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 i1) par un courant i2.

Cette simplification d’écriture est obtenue en projetant les différentes grandeurs qui
intéragissent dans les différentes équations sur un systeéme d’axes bien choisi.

L’équation du couple s’écrit alors:

I'tideal = P i2 = K(i1)i2
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On peut donc fixer la valeur du flux @ a I’aide du courant i et agir sur ’autre courant i) afin
d’obtenir la valeur du couple désirée.

La commande vectorielle des machines a courant alternatif consiste donc a mesurer a 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 a double
alimentation). Pour une commande en vitesse, la vitesse de rotation est comparée a 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 a son tour a la valeur
réelle de ce courant, obtenue 2 partir de 1’écriture, dans le repére choisi, des courants mesurés.

Leur différence, ainsi que celle entre la valeur de référence et la valeur réelle du courant i}
permettent d’obtenir les valeurs de référence des tensions, écrites dans le méme repére.

Ces derniéres sont réécrites sous leur forme réelle instantanée dans le systéme triphasé initial
en leur faisant subir la transformation inverse de celle appliquée aux différents courants pour
obtenir i] 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 a tourner pendant ce temps dt, 1’angle (fonction de la vitesse de rotation) qui a servi
pour transformer les courants réels en courants i] et i3 n’est plus valable, il faut lui rajouter un
angle 3 relatif 2 la rotation effectuée pendant instant 8t.

Les trois tensions obtenues seront ainsi appliquées comme tensions de référence a
I’électronique de puissance alimentant la machine.

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

Signaux r—-——---- 1
de référence i I o
Cre Tnref k1
- ex:f re Viref zslre | - i | Te
Commande 7-1 Transf [Vs2re§ Convert|j 52| Transfor| ;| Equations s >
w1 yectorielle 2ref Vet inversem isseur | I3 mation _Iz’,dynamiques
™ —> L '
| |
I _ |
Signaux
de retour

FIG II.1Schéma de principe de la commande vectorielle
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Il est a noter qu’une alimentation en courant permettrait de simplifier la commande en évitant
de calculer les tensions de référence dans le repere choisi. En effet, en alimentant la machine
avec une source de courants, les références de courants seront obtenues directement en
appliquant a Iref et Inref la transformation inverse et ceci nous éviterait de calculer les tensions
de référence a appliquer 2 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 Viref par Isiref .

Le principal probléme a 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.

I1_R , ; iell
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 ’.l \/__—3.
C3=[C3 C3] = 2 2 (2,1)
1 '_1 - \/__—_3_
- 2 2

Cette méme transformation, soumise 2 une légére modification, va étre utilisée dans la
représentation complexe. A chaque systeme triphasé [x3], de composantes xa, Xp €t X¢

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

[C33] =[C31  5C3 2.2)
et [C33)t =[5C31 Caalt (2.3)

un systeme diphasé de composantes x¢,” et xB’ et un systéme homopolaire xo. Ces derniers
seront obtenus par la relation:

Xo Xa
[x3”] = [xoaf’] =| X’ |=[C33°]t| xb | = [C33’]* [x3] 24
xB’ Xc

La composante homopolaire xg est généralement nulle et I’équivalence triphasé-diphasé est
effective. Mais dans le cas ol cette composante est non nulle (systéme triphasé déséquilibré
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avec liaison du neutre), celle-ci ne contribuant pas & la conversion de I’énergie dans la
machine, pour avoir une équivalence triphasé-diphasé, on introduit un autre systéme triphasé
[x3°] qui est constitué du systéme triphasé initial dans lequel on a retranché le tiers de la
composante homopolaire 4 chaque phase /14/:

1
Xa - ® X0
a-3 Xa’
, 1 ,
[x3'] = Xb - 3X0 = | Xb
1 ad
_XC_ -§x0_

ce nouveau systéme est alors équilibré puisque sa composante homopolaire est nulle:
Xo =Xa +Xp +x =0

et ses deux composantes diphasées xq” et xg” sont identiques a X¢” €t Xp’:
[xop”] = [C32]t[x3’] =[C32]t [x3] = [x0p’] (2,5)

Ainsi, on se rameéne, si le systéme triphasé initial est équilibré, ou si on introduit un systéme
équilibré équivalent au systéme triphasé initial déséquilibré, a une bijection, entre un systéme
triphasé et un autre diphasé exprimé par:

[xop 1=[C321t[x3] (2,6)
A ce systéme, on associe un nombre complexe noté X défini par:
X = xg + jxp’ @27
x = [J1]1[xaf’]

avec [Jil=11 j]

En tenant compte de 1’équation (2,6), le nombre complexe associé x s’écrira:

x =[J1]1[C321[x3] (2,8)
or [J11[C32)t =[a]=[1 a a2] 2,9)
a=e.i2?1t
Ainsi X =[la]l[x3]
ou X = xa+axb+a2 Xc 2,10)

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

Enposant x = x eifx (2,11)

FIG I1.2 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 8x. Sa vitesse angulaire est donnée par:

Wx = % (2, 12)

I éme d’axes ¢ et

On associe aux composantes du systeme diphasé [ xg3’] un systeme d’axes orthonormé o3
tel que I’axe oa. porte le vecteur associé & xg” et of celui associé & XB’

M(xd,xB’)

FIG IL.3 Systéme d'axes oo
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114 Systéme d’axesd et g

Le passage du systéme d’axes o0 2 un autre de méme origine, mais décalé d’une position
angulaire 64, se fait en effectuant une rotation d’un angle 8i. Les composantes définies dans le
nouveau repere se déduisent des précédentes par:

[xdq'] = P(-61) [xap’] (2,13)

xd’ cos(91) sin(01i)
[xdq’] =[ ] et P(-6i) (2,14)
Xq -sin(01i) cos(01i)

Comme dans le repére 0of, on peut dans le repére odq, associer aux composantes x4’ et xq’

un nombre complexe X en appliquant & [xdq’] 1a matrice ligne [J1], ce qui correspond a une
transformation diphasée de Fortescue:

1] [xdg’l=xd" +jxq’
et on pose x =xd’ +jxq’ (2,15)

Larelationentre x et X se déduitde :
X =xd +jxq" =[1] P(-60) [xoB’] = [J1] P(-6i) C32¢ [x3] (2,16)

or [J1] P(-6i) C32t = [a] e-J0i

d’oli :
X = X e-j6i 2,17)
9 4B
d

6i

> o
FIG I1.6 Systeme d'axes dog
résentation vectorielle d’une machine triphasé

Pour pouvoir donner une représentation vectorielle aux machines triphasées, qu’elles soient
symétriques ou non, on associe & chaque armature un systéme d’axes, perpendiculaires a celui
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de la machine, appelé référentiel ( statorique oosPs et rotorique oo Br). Chaque position
spatiale est ainsi repérée par I’angle qu’elle fait par rapport & I’un de ces deux référentiels.

On définit en plus un troisiéme syst¢me d’axes odq, appelé “référentiel synchrone”, qui sera,
lui, repéré par ’angle Os (resp Or) qu’il fait par rapport au référentiel statorique (resp
rotorique).

. . : . . de
L’axe od, appelé axe du référentiel synchrone, tourne donc 2 une vitesse (g =—— (resp. @r

dor
= Tt—) par rapport au stator ( resp rotor).

1 Im
q Bs
d
Os 4—-’-—(”
] A P  Re
os

Fig I1.5 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 coincider le repére statorique avec le plan complexe et en sachant que ’axe
rotorique oo est décalé d’un angle 6 par rapport a 1’axe statorique oa, la représentation
vectorielle des différentes grandeurs électriques statoriques (xg) et rotoriques (X,) par rapport
aux axes de la machine est illustrée par la figure ci-dessous /15/, /16/, /17/

Im |

Xs

ws / Stator
wr / Rotor

FIG I1.6 Représentation vectorielle d’une machine triphasée
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La représentation vectorielle consiste donc a transformer chaque systéme de
grandeurs triphasées réelles en composante directe de Fortescue puis a
effectuer sur P’affixe de celle-ci une rotation dans le plan spatio-temporel.

Le choix de I’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.

I1 6 Relations entre nombres complexes associés

Les relations entre les différentes grandeurs exprimées dans les différents référentiels, et qui
serviront 2 écrire les différentes équations dans ces repéres, se résument en quatre
expressions:

* Un nombre complexe associ€ a une grandeur statorique déterminé en “coordonnées du

référentiel synchrone” est noté x g et s’écrit:

.—)—(—s = _)_(_—s C'jes (2318)

* Un nombre complexe associ€é A une grandeur statorique déterminé en “coordonnées
rotoriques” est noté  x gr et s’écrit:

Xsr* Xsg €'j9 (2:19)
* Un nombre complexe associé 2 une grandeur rotorique déterminé en “coordonnées du

référentiel synchrone” est noté Tr et s’écrit:

Xr = xr edfr (2,20)

* Un nombre complexe associé & une grandeur rotorique déterminé en “coordonnées
statoriques” est noté x s et s’écrit:

Xr= xref® (2,21)

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

[IL_Repré i ielle de [a MRV & stator li

Les équations électriques générales de la MRV  stator lisse sont, comme formulées au (1,39):
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[vs] = [Rs] lis] + & ]

[0] = [Re lir] + $ vl
Avec [ws] = [Lss] [is] + [Msr] [ir]
[vi] = [Mss] fig] + [Lrr] fir]

Les différentes matrices inductances s’écrivent comme suit:

La Lab Lac
; [Lss] =] Lab Lp Lbc

Lkd 0 j}
Lac Lbc L¢

Ma,kd Ma,kq
[Msr] = | Mb,kd Mb,kq et {Mrs]=[

Makd Mb,kd Mc,kd]
Mc,kd Mc,kq

Ma,kq Mb,kq Mc,kq

matrices qui peuvent étre exprimées d’apres leurs écritures diphasées établies dans le chapitre
1. Ce qui permet d’écrire les expressions des différentes inductances propres et mutuelles sous
la forme:

2 2
La(®) = Lo+Lycos(Z®) ; Lp(®)=La(® + 3—%) et  Lc(@)=La(®- -——32)
2 2
Lap(®) =- %Lo + L cos(ZO - 3n) ; Lpc(®) = Lap(© + 3—%)

2%
et Lac(®) = Lah(© - 371')

pour les enroulements statoriques,

€t

20 | _ 2n _ I
Ma,kd(®) = Mkd,s cos—5— ; Mbkd = Ma kd(® + —-—3Zr) et Mc kd = Ma kd(® - ____3Zr)
. Z @ 2n
Ma kq(®) = - Mkq,s sm-—gz—— ; Mb,kq = Ma kq(®© + 3_2;)

2n
et  Mckq= Makq (O- 3—Zr)

pour les enroulements amortisseurs
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II1 1 Modele diphasé

it statori

En multipliant les grandeurs triphasées par la matrice ligne [a], on associe a 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 IL
L’équation électrique statorique s’écrit alors:

[a] [vs] = [a] [Rs] [is] + & ( [a] [ws))

=Rs[allis] + & ([a] [ws) @.22)
ou
[a] [s] -—— Lo [al [is] + 5 L2 eiZ® [a]* [is] + Mxd,s [m] [ir] eJZ’@ (2,23)
avec [m]=[1 Ji}k ds ] 2,24)
E 3
n posant Lsg = 5 Lo
L2 = 3 Lo (2,25)
et M = %Mkd,s
L’équation (2,23) devient:
[a] bs] = Lso [a] fis] + L2 [a]* [is] ¢%® + M [m] {i] 22 (2,26)
Le terme [m] [ir] est égale a:
[m] fir] =ikd +] ‘Mfﬁ’“ ikq 2.27)

Cette écriture nous amene a exprimer le nombre complexe associé aux courants rotoriques par:

Ar=ira+jirf (2,28)
ol iree = ikd
et lrﬁ Mk ds lkq

Les équations du circuit statorique s’écrivent alors:
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. d
__Y__S"‘:RS _I_S+a _\F_s

, . (2,29)
ys=Lso is +L2s is*eiZ®+M i, dz—rz?—
b/ circuit rotorique
Les deux équations électriques relatives au rotor sont:
. di d . :
0 = Rkd ikd + Lkd —akt—d + Mkd,s P [Re ( i e‘JerZ?; ) ]
, dikq d . Zr® (2.30)
0 ‘-—'—'qu 1kq +qu dt + qu’s a‘t' [ Im ( -l_s C'J—2——— ) ]

La deuxiéme équation peut étre modifi€e ainsi:

_ Mkd,s2 Mkg,s . Mkd,s? Mkg,s d. d . i@
0=Rkq Miq,s2 Mkd,s K47 Lkq Micq,s2 Mkd,s dt K" Mid,s g [Im( is eI=3=)]
En posant 5

Mkd,s
V) 2,31
Miq,s (2,31)

et en utilisant la notation (2,28), I’équation électrique de 1’amortisseur en quadrature devient:

. d . d .
0= A Rkqir+ A Lkq g irp+Mkds g [m(is eFZ3)] (2,32)
ou
. d . : d. d .7
(Rkd -ARkq)irB+(Likd -Mkq) §; irB =Rkd irB+Lkd g irp + Mkd,s g (Im( ise =2
Posons:
: d .
vk = (Rkd -ARkq) irf + (Lkd -ALkg) g irB (2,33)

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

- d . d .
0 = Ricd ikd + Lid g tkd + Mkd,s g [ Re (s e )

1 ’ d 3 d . Zr@ (2734)
vk = Rkd irp + Lkd 3 irp + Mkd,s g [Im (i e-J__?:.) ]

Sl VI'=

vk

[ (SR UN]

51



3
et Ror = 5 Rkd

Les circuits rotoriques peuvent €tre représentés par une équation analogue a celle représentant
le méme circuit d’une machine triphasée symétrique /15/, celle-ci s’écrira donc:

. d . d . ;
Vr=Ror ir+Le g ir +Mg (iseiB?) (2,35)
avec Vig =
3
Vig = 3 Vk

Sachant que pour une machine & réluctance a stator lisse Z; = 2p, les équations électriques
complexes de la machine deviennent:

. d
_Y__S =Rs __I_S -+ a’t' —\.gs
Ys=Ls0 is +L2s is"ef2P@ +M i, eP® (2,36)

. . d , . ;
Vr=Ror ip+Le G ir +M G (g eP®)

Le nombre complexe 1 est représenté par le schéma vectoriel suivant:

FIG I1.7 Nombre complexe 1 ¢

¢/ Calcul du couple

L’expression du couple, en sachant que la matrice [L1r] ne comporte que des termes constants
(cf chap I), se réduit a :

Te =3 sl { p [L3s)) [ + Gl (p - (Mst]) [
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Te=Tes + Tel

Tel =[ig]t { pa% [Msr]} [ir]

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

Tel = & jMyq (- i o2 i % ig*eEO i)
cequidonne  Tel = 2 pMIm[ i i * eiP@] 2.37)

Le calcul de I'es nous donne:

Ies = %—[is]t { p'd% [L3s]) [is]
L . :
= —22 pIm[(__l__s C'J-Z-;——e )2]

Tes = % LospIm[( i eiP®)2] (2,38)

Et donc I’expression du couple est:

Te=

wirn

p{losIm[(isedPO)2] + MIm[ is i " eiP@O]) (2,39)

2

I 2 e¢mes de coordonn
En considérant les angles €lectriques et en posant donc:

P @ = 98 - 91' (2’40)
On réécrit le modele de la machine dans les trois référentiels:

a/ Modele exprimé en coordonnées statoriques:

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

Vs=Rs Qg+ 5 [Ls0 i +los is"ed2PO +M i)
: . dO . . d . .
Vrs=Ror i -jpgr Ir i +M i5) + g (Lr ig+tMis) (2,41)
@ . d .
avec Vs = elPO j [(Rkq-ARkg) irf + Lid -ALig) g ir]
L’équation du couple est exprimée par:
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Te=2 p{LosIm[(is eP®)2] + MIm[ i irs*]) (2.42)

b/ Modetle exprimé en coordonnées rotoriques

En écrivant 1’équation statorique en coordonnées rotoriques on obtient:
Vs PO=Rs iy cP® + S [y ciPO]

Le terme g elP© est égale 2:

Vs ePO=Ls) iy ePO+Los ig"edPO &2 +M i, PO

et sa dérivée temporelle est:

d ; 0. 40 . . . ed . . .
GiLYsr elPO]=ciP® jpgrils0 1 srtl2s __l__sr*'*’M_Lr] MPGE[LSO 1 grtl2s __1__sr*+M_l_r]

ce qui nous amene a:

Lo de . Y . .
Vsr=Rs ig +jpg Ms0 isrtlos is M i+ gL i srtlos isr +Miy]

. d . d .
_‘_’__r=Ror _Lr+Lr qr s +Ma_1_sr (2,43)
L’équation du couple est:
2 . ..
Fe=%p(LasIm[(ig)?] + MIm[ igir*]) (2:44)

¢/ Modéle exprimé en coordonnées du référentiel synchrone:

L’équation électrique écrite dans le repére synchrone se met sous la forme:

Vel =Rs i geifs +§; [Ls0 1598+ Log (1 5ei98)*ei2p® 4+ M1, €i(Br+pO))

qui devient:

Vs =RsTs+j%et—s[LsoTs+Lzs T Fed20r e Mi ]*% [Lsoi ¢tL2s 15 €320 +Mi (]

L’équation rotorique, elle, s’écrit:

- - .dér e - d - -
Vr""'Rorlr‘*'J‘aI["(Lr ir+M 1S)+d—t- Lr i, +M iy (2,45)
et celle du couple:
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Fe=2 p{LosIm[(T5el®)2] + MIm[T5T,*]) (2.46)

cférentiel

On déduit le référentiel dans lequel les équations s’écrivent de la maniére la plus simple a
partir de I’expression du modéle dans le repére synchrone. D’aprés les écritures (2,45) et
(2,46), le référentiel optimal est celui pour lequel Or = 0 c’est a dire celui li€ au repére
rotorique. Dans ce cas 1’axe od est confondu avec 1’axe oar et oq est confondu avec ’axe offr,
et ’expression du modéle dans ce repére s’écrira:

de
Vs--RS 1 sHp = dt [LSO 1 s+LZS ig *+M i r]+ [LSO 1 S+L28 ig *IM i, rl
—\-/—r = Ror Tr + a{ (Lr Tr + MTs) (2347)
avec une équation du couple telle que:
Te = 2 rab) - T %
°*3P{L281m[ ig“] +MIm[igir 1} (2,48)
En prenant les parties réelle et imaginaire de chacune des deux équations de (2,47), on obtient:

va'=Rsig’+p %S?‘ (-Ls0ig’+ L2siq’ - Mirg) + % (LsOig’” +L2s ig’+ Mirg)

vq'=Rsiq’ +p % (LsOid’+ L2sid’ + Mird) + % (Lsoiq’ - L2s ig’+ Mirg)
O=R0,ird+Lr% ird+M§;id’ (2,49)
vk=R0,irq+Lr(% irq + M % ig’

Sachant que iq = irq €t irq = irg €t en remplacant toutes les constantes par leur expressions
initiales, (2,49) devient:

d®
va'=Rsig'+pg (21q (L2-Lo)- 2 Miq,s ikg) 5 (21d (L2+L0)+ Mid,s ikd)

de
vq'=Rsig’+ Par ( 3 ig’ L2 +Lo) + Mkd,s 1kd) ( 1q L2 - LO)+ Mkq,s ikg)

3 . .3 d. 3 d .,

0= 5 Rkdikd+5 Lkd g ikd+5 Mkds g 1d
I SR IR I 250
0= 5 Rkqikq+5 Lkq g kq+5 Mkqs G Ig (2,50)
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L’équation du couple, elle, devient:

4 L A ] 2 L 141
I'e =§PL231d Iq +'3"PM(1q ird - 14’ Irq)

Ile=2plyig’ig’ +p Mkd;siq ikd - P Mkqsid’ ikq (2,51)
IV Repré . ielle &’ hine 2 rél Verni

La représentation vectorielle de 1a machine & réluctance Vernier se déduit trés facilement de
celle de la MRV a stator lisse. En effet, les équations électriques régissant le fonctionnement
de la premiére machine sont identiques aux équations électriques statoriques de la seconde.
Donc, en remplagant p par le nombre de paires de poles €quivalent p* et en reprenant les
mémes calculs effectués sur la partie statorique des équations €lectriques de la MRV a stator
lisse, on aboutit au modele complexe qu’on peut exprimer dans les différents repéres.

IV 1 Systeme de coordonnées:
a/Modele exprimé en coordonnées du référentiel statorique

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

Vs=Rs Qg+ 3 [Lso is +Los i*ei2P*O] 2,52)

et celle relative au couple électromagnétique:

Fe= 2 p* (LosIm [ (i s iP*@)2] @53

b/Modele exprimé en coordonnées du référentiel rotorique

Les mémes équations (2,52) et (2,53) réécrites dans le repére rotorique deviennent:

. de e d .
V= Rs Lt YIPT G0 [LsO _l__sr+L2S sty [Lso _l_sr“*‘LZS dgr ] (2,54)
et

Te= 3 p*LosIm [ (i ¢)?] @55)

¢/Modele exprimé en coordonnées du référentiel synchrone

Dans le repére synchrone, ces mémes deux équations se réécrivent:
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Ts =RSTS+ i dd—etS[LSOTs'*‘LZS Ts*e_j29r ]+g‘t' [I‘SOTS+L2S _i_s*e_jZGr ] (2,56)

Te = % p*LosIm[( i¢elfr)2] .57

IV 2 Choix du référentiel optimal:

D’apres les équations (2,56) et (2,57), le repére optimal parait évident. Comme pour la MRV a
stator lisse, le repére dans lequel les deux équations s’expriment de la maniére la plus simple
est celui 1ié aux axes rotoriques (6r = 0).

Dans ce repere, le modele de la machine s’écrira, en prenant les parties réelle et imaginaire de
I’équation (2,56):

v@=Rsig+ > Lo+ Lo S i+ 292 s L) iy
2 dt 2 dt !
3 d 3 ,de (258)
vg'=Rsig’+ 5 (L2 - Lo) g ig’ + 3p* 5 (L2 + Lo) ida’
Te=2p*Lyig ig’ (2,59)

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 méme démarche:
d’abord une correspondance triphasé-diphasé et ensuite une rotation d’un certain angle.

La premiére étape des deux modélisations se fait par la transformation de Clarke “modifiée”
pour la représentation vectorielle (nombre complexe associ€) 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 = 3—1-3-[031 V3C321

d’ob T3-l=Tst= 31—'3'[(:31 ZCnlt
et eyl =r3C31  Cxnlt (2,60)

2
T32t =\/ 3 C32!
xo’ R
et donc = '\/ 3 2,61
xp’ xf
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Ainsi, les deux systémes diphasés sont, a '\/ 2§ pres, les mémes dans les deux cas. Ces deux

systémes sont ensuite soumis & une méme rotation d’angle 6i. Pour les composantes relatives
de Park , cet angle de rotation correspond a I’angle 6i = p*® + cste (® étant I’angle mécanique
entre le stator et le rotor) et les composantes relatives sont donc celles écrites dans un repere lié
au rotor. En ce qui concerne le nombre complexe associé 1’angle de rotation 6i est inconnu a
priori et n’est défini que de maniére a simplifier I’écriture des équations dans le repére
synchrone ( cf § Ill.2c et IV.1c).

Dans le cas de la MRV a stator lisse, comme dans le cas des machines non symétriques, le
repere permettant de simplifier les équations est obligatoirement li€ aux axes rotoriques et donc
I’angle de rotation pour obtenir le nombre complexe associé n’est autre que I’angle

0i = p*®

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

< E [
) V3 Lxg | ’

En tenant compte de cette égalité et en sachant que:

Ld= 3 (Lo+12)
La= 5 (Lo-L2)

3
Mkd = \/ 5 Mkd,s (2,63)
’ 3
et qu= 3 qu,s

les systemes (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 a (1,62) et
(1,71). De la sorte, la “modélisation vectorielle” de la MRV n’apparait que comme une
transformation de Park non normée, 1’angle de rotation lui-méme n’étant autre que 1’angle
électrique p*©.

VI_Stratégie d nd

Le principe de la commande vectorielle consiste, comme cela a été€ établi dans le premier
paragraphe de ce chapitre, a simplifier I’expression du couple électromagnétique de fagon a
pouvoir commander une machine alternative comme une simple machine a courant continu. Le
couple aurait donc comme expression :

Te=¢i2
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ol i2 représente ’'une des composantes du courant statorique.

Pour les machines symétriques, la simplification de 1’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 a une valeur fixe, de préférence celle donnant un couple maximum, et de
commander le couple a partir de la composante ig.

L’expression du couple étant dans les machines synchrones

Ie=p (ydiq-vyqid (2,64)
avec yd =Ldig + ye

et \]Iq=Lq1q

et sachant que la valeur de i donnant le couple maximum est nulle, I’expression (2,64) se
simplifie et devient donc:

Fe=pyeiq
e est fixé par le courant d’excitation ie.

V1 1 Stratégie de commande de 1a MRYV & stator lisse

Dans le cas de la machine & réluctance variable a stator lisse, il est malheureusement
impossible de simplifier I’expression du couple en maintenant la composante id ou iq nulle car
ceci reviendrait & annuler le couple électromagnétique.

L’idée donc est d’appliquer la méme 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 ’occurrence, en prenant la valeur igref donnant un couple

maximum en régime nominal, c’est a dire celle donnée pour un angle & tel que (cf 1,100)

n &d-&q

42
ou, en négligeant la résistance statorique devant les réactances directe et en quadrature:

b1
5=7

En fixant la valeur du courant id, la troisieme équation du systéme (1,56) s’écrit:
. d .
Rkd ikd + Lkd dr kd= 0

qui admet comme solution, pour ikd(t=0) =0, ikd =0
L’équation (1,62) du couple pourra donc s’écrire:

I'e =p (Ld - Lq) idref iq - p Mkq idref ikq (2,65)
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or, d’aprés la derniére équation du systéme (1,56)
. d . d .
0 = Rkq ikq+ Lkq ar ikq* Mkq 3 iq
Le courant ikq n’est fonction que du courant ig:

. Mkgq. Mkq Rkq
lkq = qu lq + quZ

En posant
. Mkg R
f(lq,t): ~—{§—q2£9 exp( t) qu exp( t)dt

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

exp( t ) J' iq exp( t ) dt (2,66)

L Mkg2 . . . .
Te=p (Ld - Lq) idref iq + P Ty idref iq - P Mkq idref f(iq,) (2,67)

ou ce dernier n’est plus fonction que du courant en quadrature, les différents coefficients étant
maintenus constants en maintenant le courant direct a idref. La commande en couple de la
machine se fait alors a 1’aide du seul courant ig.

Remarque:

Maintenir i, plutdt qu’ig, 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 13, I’effet de saturation a été négligé a des fins de
simplification des modeles. Cependant, cet effet existe et, comme nous le verrons dans un
chapitre ultérieur, est prépondérant suivant I’axe d. Le fait de maintenir id 2 une valeur fixe
permet donc de garder le flux direct constant, et comme ce dernier est au-dela du coude de
saturation pour la valeur du courant direct égale a igref, une leégére variation autour de cette
valeur n’engendre qu’une faible variation du flux direct, ce qui ne serait pas le cas pour les
mémes valeurs suivant I’axe en quadrature.

2/ Les courants dans les deux enroulements amortisseurs étant de signes contraires a ceux
parcourant les enroulements d et q, seule la contribution, au couple électromagnétique, du
courant ikq est intéressante puisqu’elle est du méme signe que celle des courants statoriques
(cf (1,62) et (2,51)) donc du couple demandé, le courant ixq introduit par contre une
contribution de signe inverse. Il faut donc, pour obtenir une bonne dynamique du couple,
avoir un courant ikd nul pour chaque variation du couple, ceci s’obtient tout simplement par le
maintien du courant ig constant.
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VI 2 Stratégie de commande de 1a MR Vernier

Pour la MR Vernier, du fait de I’absence des amortisseurs, 1’expression du couple dans le
repére synchrone (1,71) ou (2,59) est beaucoup plus simple que celle de la MRV a stator lisse.
En fait, elle ressemble & celle d’un moteur a courant continu, ou I’une des deux composantes
des courants statoriques, id ou iq, remplirait la fonction du courant d’excitation et 1’autre

composante remplirait celle du courant inducteur.

La stratégie de commande pour la MR Vemier est donc, elle aussi, assez simple: comme pour
les MCC, on maintient le courant d’excitation, en ’occurrence le courant direct qui remplira
cette fonction pour la méme premiére raison invoquée dans le cas de la MRV a stator lisse, a
une valeur de référence constante et on contrdle le courant ig pour obtenir le couple voulu.

La valeur de référence du courant ig sera, en principe, celle qui permet d’obtenir un couple
maximal en régime nominal, & courant nominal.

VII Conclusion

Dans ce chapitre a été développée, dans une premicre 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 4 la MRV a
stator lisse ainsi qu’a la MR Vernier et nous avons montré que, pour les deux machines, le
repere synchrone le mieux adapté était celui lié aux axes rotoriques, ce qui nous ramenait aux
équations exprimées dans le repere de Park, étant donné que la représentation vectorielle n’est,

a \/ 3 Pres, qu'une transformation de Park dont I’angle de rotation est, dans le cas des

MRV, égal a I’angle électrique p*®.

Et enfin, nous avons conclu le chapitre en énongant la stratégie de commande que nous
voulons adopter pour la MRV et qui revient 2 commander la machine comme une machine a
courant continu oli id jouerait le role du courant inducteur et ig celui du courant d’induit.
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CHAPITRE III

Contrdle vectoriel

de la MRY & stator lisse
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Controle vectoriel

de lIa MRYV a stator lisse

Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons développé I’idée de la commande vectorielle de la
machine 2 réluctance variable (& stator lisse ou a double denture & une seule nappe ou
assimilée comme telle), et nous avons conclu que ce genre de machines pouvait étre
commandé comme une machine & courant continu, a condition de maintenir I’un des courants
(id ou ig) constant non nul et de faire varier le second pour contrdler le couple.

Nous allons donc, dans ce troisi¢me volet, simuler le fonctionnement d’une MRV a stator
lisse commandée suivant cette stratégie.

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

Introduction

Dans cette partie, nous établissons, en respectant quelques conditions classiques, le modele
opérationnel de la MRYV 2 stator lisse. Les courants rotoriques étant inaccessibles, ils seront
exprimés en fonction des courants statoriques, ce qui permet d’aboutir 2 un modéle ne mettant
en relation que les grandeurs statoriques.
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Nous déterminons alors les différentes impédances opérationnelles liant les courants aux
tensions, leur donnons une écriture faisant apparaitre les différentes constantes de temps et
procédons enfin aux calculs des valeurs de ces constantes pour un prototype de MRV 4 sator
lisse dont nous disposons au laboratoire.

I 1 impédances opérationnelles

Les équations électriques de la MRV a stator lisse exprimées dans un repére li€ au rotor (cf
chapitre I) s’écrivent:

.o d d®
vd=Rsid+ zVWd- P 37 Vq
.. d d®
vq=R31q+ aVqtP § vd
. d
0 =Rkd ikd + g Vkd
: d
0 =Rkqikq + g Vkq

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

Vd=Rsid+Ldg;id+Mkd %ikd- P %—? (Lqiq +Mkqikq)
Vq=Rsiq+Lq§;iq+qu g;ikq+p%§:)-(Ldid+Mkdikd) 3.1
0=deikd+Lkdg‘t'ikd+Mkd %id

0=quikq+qu~g€ikq+qu (%iq

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

~ P . ” a rd 1] d®
systeme (3,1) présentent encore des non-linéarités dues aux termes produits de 4

néanmoins, cette difficulté peut étre levée en adoptant l’hypothésc classique suivante:

Les constantes de temps mécaniques étant beaucoup plus élevées que les électriques, la
vitesse sera supposée constante pour une bréve variation des courants autour du point de
fonctionnement.

La transformée de Laplace sera donc appliquée au systéme (3,1) linéaris€ autour d’un point
de fonctionnement, c’est a dire aux variations des variables et non aux variables mémes.
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Dans ce cas, les équations électriques écrites en transformées de Laplace deviennent, en
négligeant la composante homopolaire qui est totalememnt découpl€e des autres composantes
et en représentant par s 1’opérateur de Heaviside:

vd=Rsig+syqd -p Qyy

vg=Rsig+syg+p Q yyg (3,2a)
0 =Rkd ikd + s Ykd

O=quikq+5 Ykq

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

vg ] [Rs+Lds -pQLg Mkds  -pQMkqlrig
Vg pRLd RstLgs pQMkd Mkqs Iq 32b
0 Mkd s 0 Rkd+Lkd s 0 ikd (3,20)
0 0 Mkq s 0 Rkq+Lkq s ikg

de

avec Q::_dT .

Le systeme (3,2) peut s’écrire encore sous la forme suivante:
[v] [ A] [ B] [is]

[ ]= [ ][ . ] (3.3)
[0] [ C] [ D] [ir]

obtenue a partir de la décomposition du systéme initial en sous matrices, ceci nous ameéne a:

[vli=[A] [i]+ [B] [ir] (3,4a)
[01=[C] [is] + [D] [irl (3,4b)

De la seconde relation, on déduit:
Lirl=-[DI[CILis]
et en remplacant [ iy ] par son expression ci-dessus dans (3,4a), on obtient:

[vl=1[Z]lis] (3.5)
avec [Z] =[A]-[B][DJ1[C]

Le calcul de [ Z ] donne:
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- [Rs+Ld s -p Q Lq} { [ Mkd s p Q qu}
Z = - L d
pQ Ld Rs+Lq s p Q Mkd Mkq s i
1 Rkq+Lkgq s 0 Mkd s 0 }}
(Rkd+Lkd s)(Rkq+Llkqs) | O Rkd+Lkd sl O Mkgq s

Onpose Zkd=Rkd+Lkds
et Zkq=Rkq + qu S [

[

La matrice [ Z ] s’écrit alors :

M 242 M 2
Rs+Lds - %f’ pQ (-Lq + LZ‘-‘E—-S-)
[Z] (3,6
p Q (Ld - Zxd ) Rs+ Lq s - _g____qu {_

La relation (3,5) devient alors:

[vd] [Rs + s Ld(s) -p Q Lq(s) ] [id] o
Vg - p Q Ld(s) Rs +s L q(s) iq ’

g

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

Ld(s) ig
Lq(s) ig (3,8)

vd
Vq

i

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

_ Mkd? s
Ld(s)=1d- 7k % (3,92)
=1aq.- Mkq”s 9b .

12 Constantes de temps:

L’inductance opérationnelle suivant I’axe direct (3,9a) peut encore s’écrire:
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Lkd Mid?

taerg. Me?s o 1Y Rl Dol
A Zid ) 1+s Lkd
Rkd
1+T"ds
Ld4(s)=1d TF T40s (3,10)
avec T’do= %ﬁ% (3,11)
, _ Lid Mkd? . _ .,

T - de (1 - Ld Lkd) =T do od (3’12)

o : coefficient de dispersion entre le circuit d’axe direct et le circuit amortisseur KD
T”do : constante de temps de 1I’amortisseur KD, I'induit étant ouvert
T”’d : constante de temps de I’amortisseur KD, I’induit étant en court-circuit’

Le méme calcul nous donne pour I’inductance opérationnelle suivant 1’axe en quadrature:

1+T7gs
Lq(s)=Lg TIT’QTE (3,13)
avec  T'go= %&% | (3,14)
, _ Lkq Mgq? o
T’q = qu (1- Lq qu) = 17g0 Oq (3,15)

Oq: coefficient de dispersion entre le circuit d’axe en quadrature et le circuit amortisseur KQ
’qo : constante de temps de 1’amortisseur KQ, I’induit étant ouvert
T"q : constante de temps de I’amortisseur KQ, I'induit étant en court-circuit

II Application: Identification des parameétres d’un prototype a rotor massif

La machine dont nous disposons est une machine alternative bipolaire triphasée a stator lisse,
d’une puissance de 110 kW, le rotor est massif & pans coupés, avec un angle d’ouverture de
60° (annexe 2) /26/:
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FIG III.1 MRY 2 stator lisse identifiée

Les parameétres a 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 = 25mQ
Diverses méthodes d’identification des parametres 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 simyler la machine et sa commande, on a opté pour une méthode statique de mesure
des parameétres qui donne des résultats probants dans la zone linéaire de fonctionnement /21/;
la démarche de cette méthode est la suivante:

é"b

FIG II1.2 Modélisation de 1a MRV 2 stator lisse
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La machine étant modélisée par le schéma de la figure IIL.2, on envoie donc un échelon de
tension sur I’enroulement d, on enregistre la courbe relative au courant et on détermine a
partir de I’étude de cette derniere les différentes constantes de temps concernant I’axe direct.
La méme procédure appliquée a I’enroulement q permet de déterminer celles de I’axe en
quadrature. La seule difficulté a surmonter est de monter la machine de telle fagon qu’on ait
acces a ’enroulement d ou g , on a adopté pour cela le montage suivant:

@ENCTD

FIG I11.3 Montage d'acces aux courants i et iq

La machine est donc montée en étoile avec les deux bornes b et c reliées au méme potentiel,
I’axe du rotor étant en phase avec celui de la phase statorique a.

Une tension V est appliquée entre les bornes a et bc et un courant I s’établit dans le circuit.
Ce courant est égal a:

I()=ia
Io=-(ip+ic)

d'ol 310 cin-sip-ii (3.16)
510 =1a-3 b 21C R

On retouve donc, & une constante pres, le courant ig, obtenu par la transformation de
Concordia des courants statoriques, ip et ic €tant égaux, le courant if} est nul. L’axe du rotor
étant en face de la phase statorique a, ’angle © est nul, ig est égal a id et donc Ip représente,
a une constante pres, le courant id. Pour I’axe en quadrature, on utilise le méme montage avec

T
I’axe du rotor perpendiculaire a celui de la phase a, ’angle @ =5, le courant ig, est €gal a iq

et Ip correspond donc 2 iq & une constante prés. On se retrouve donc dans les conditions de la
machine tournant a une vitesse constante et alimentée avec un systéme de courants triphasés
d’amplitude klp,
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Le montage de la figure 3 devient alors:

Rch Io=id Ld R Lkd Rkd

T TN =TT
\ K

FIG II1.4 Schéma équivalent

3
avccR-—z- Rs

A t=0, on ferme ’interrupteur K, le courant décroit, il est régi par les équations suivantes:

t=0- o= 3,17)
O0=(R+Lxs)I-LxIp+ Mkx sIkx
at=0 (3,18)
0 = Mgx s I - Mkx Ip + (Rkx + Lkx s) Ikx
x=dougq
de la deuxiéme relation, on tire:
-Mkx s T+ Mkx Ip
IkX = ka + 8 ka (3,19)
qui, réinjectée dans la premiére relation, donne une expression du courant telle que
s + Lx Rkx
- Lx Lkx - Mkx?
=l TxRx *RIkx , _ RRix (3:20)
Lx Lix - Mkx2 Lx Lkx - Mx2
Cette derniere peut étre écrite sous la forme:
s + A
B= B o 3:21)
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Lx ka

avec A =

Lx Likx - Mkx2
_ Lx Rkx + R ka
B+ = X Lix - M2
_ R Rkx
et BC = Lx ka ) kaz

La transformée inverse de Laplace de I(s) nous donne I’évolution temporelle du courant,
I’expression de cette évolution est de la forme:

10 =To (A exp(gp + (1-1) exp(-g3)) (3.22)
avec Tl= %
1
T2= &
A-B
et A=c"%
d’ol
Lx _ A
R "B C
= 3 (=201 -T2+ (T1+T2) ) (3.23)
=2 ( (T1+T)-(1-2A)(T1-T2) ) (3,24)
ot (oxyl=—AB+CA
= Z"‘r‘%‘“ﬁ {(T1+T2)2-(1-22)2 (T1-T2)2) (3,25)

I1 2 Détermination des constantes de temps
Les enroulements statoriques de la machine sont alimentés par une tension Vg donnant un

courant Ig = 12 A. A t =0, on coupe I’alimentation et on enregistre 1’évolution du courant I
Suivant la position du rotor, on obtient soit I’évolution du courant ig (@ = 0), soit celle du
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courantig (@ =% ). Dans les deux cas, la décroissance du courant obéit a 1’équation établie

en (3,22).
En procédant i une identification, par la méthode des moindres carrés, des constantes de
temps a partir des deux courbes enregistrées, on trouve:

- Suivant ’axe direct:

Tl =1,1ms
T2 =12,35 ms
et A =0,58

dod I =12[0,58 exp(- T ) + 0,42 exp(- T35 ) ]

Les différents calculs donnent:

Ld=12,8 mH
T’do = 7,625 ms
et c64=0,3

- Et suivant I’axe en quadrature q:

T1 =0,58 ms
T2 = 4,81 ms
et A =0,49

d’ol Ig(t) = 12 [ 0,49 exp( - '6’ts‘§ ) + 0,51 exp( - -4—%——1- )]

etdonc: Lqg=5,17 mH
T”qo = 2,65 ms
et oq =0,38

Les courbes des courants I et Iq enregistrées et tracées a partir des constantes de temps
identifiées sont données ci-apres:

Remarque:

Le courant résiduel, qui apparait sur les deux courbes enregistrées, est dii a la faible tension
qui se maintient entre les deux bornes du contacteur K, la résistance de contact de ce dernier
n’étant pas tout 2 fait nulle.
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I _Conclusion

Afin de pouvoir appliquer la stratégie de commande énoncée au chapitre précédent, il faut
déterminer les différentes constantes de temps et identifier leur valeurs. Ce fut I'objet de cette
partie. Nous avons donc, a partir de I'écriture en transformées de Laplace du systeme (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 I'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 permis de calculer les valeurs des différentes grandeurs (inductances,
constantes de temps et coefficients de dispersion ) relatives a la machine considérée.

Introduction

Dans cette seconde partie, nous établissons le schéma global de la commande d’une MRV &
stator lisse. Celui-ci est constitué du Bloc Commande proprement dit, de I’ Alimentation et de
la Machine. La modélisation opérationnelle de cette derni¢re ayant fait I’objet de la partie A,
nous allons ici nous consacrer aux deux autres blocs. Nous commencons par la partie
Alimentation dans laquelle nous présentons les différents convertisseurs potentiels, puis nous
choisissons parmi ces derniers celui qui est le plus adapté & 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 & écrire
chacun des deux courants id et iq en fonction de sa seule référence.

Nous procédons ensuite a la détermination des différentes équations des régulateurs sachant
que ces expressions feront 1’objet de simplifications ultérieures, et nous cloturerons cette
partie par le schéma global de la commande.
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Pour contrdler le couple d’une machine a réluctance variable a stator lisse, il est nécessaire de
contrdler les courants statoriques, ceci se fait soit en contrdlant instantanément les courants de
phase, soit en contr6lant leur composantes id et ig.
11 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
contrdle des courants statoriques:
_ Méthode de contrdle par des régulateurs a hystérésis.

_ Meéthode de contrdle par commande de 1’onduleur en modulation des largeurs

d’impulsions (M L I).

11 Contrdle des courants par régulateurs & hystérésis

Cette méthode de contrdle des courants, la plus utilisée dans I’industrie actuellement /22/,
consiste a commander les interrupteurs de 1’onduleur de telle sorte que les courants de phase
statorique du moteur ne puissent évoluer en dehors d’une bande de largeur Ai encadrant leur
courbes de référence.

Ce contrdle se fait donc par une comparaison permanente entre les courants réels et leur
références. La différence entre les deux valeurs permet a la logique de commande de
I’onduleur d’imposer une commutation des interrupteurs a chaque fois que cette différence

Aj
dépasse, en valeur absolue, —2—1- .
46
iaref  + I--»Im(l,l)
ol | ia?_ ™ _D- L Int(1.2)

Décrminatn =% =
>
de référence i _D- L Int(2,2)
1bA -
igref
iqre rof + o 11(3,1)

_D_ L Int(3,2)

I

:

FIG I11.9 Contrdle des courants par des régulateurs & Hystérésis

Ceci donne , pour une référence de courant sinusoidale:
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FIG II1.10 Allure d'un courant de phase statorique

Cette méthode ne nécessite donc pas la connaissance du modele électrique de la machine et
consiste a 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 al€atoire d’autant plus élevée que Ai est
faible et un temps de blocage des interrupteurs qui se réduit avec la diminution de Ai et
’augmentation de la vitesse de rotation.

- Une machine en perpétuel régime transitoire, d’ol une continuelle présence de courants
d’amortisseurs et donc d’importantes pertes par effet Joule.

Cette alimentation parait donc inadaptée a la MRV A stator lisse qui est congue pour atteindre
des vitesses assez élevées.

12 Contrdle des courants par onduleur aML 1

La commande de 1’onduleur par M L I consiste 4 imposer aux phases du stator, a partir d’une
source de tension continue, des créneaux de tension dont I’amplitude et la fréquence peuvent
varier.

Les instants de fermeture et de blocage des différents interrupteurs coincident avec les instants
d’intersection de la “porteuse” y(t), signal triangulaire de trés grande fréquence fp, unique, et
de la “modulatrice” v*, tension sinusoidale de référence de fréquence fm, cette demié-e étant
propre & 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 € IN), dans celui d’une MLI synchrone.



Parteuse

Modulatrice

FIGHOI.11 M.L.IL naturelle

Cette version de base, appelée M L I naturelle, est d’une grande efficacité et est facile a
implanter en commande analogique; son implantation en commande numérique nécessite la
discrétisation de I’onde de référence, ce qui a par ailleurs pour avantage de faciliter le calcul
des instants de commutation (M L I réguliére) /18/,/23/,/24/:

Porteuse

Modulatrice

FIGTI.12 M.L.L symétrique

Dans le cas ol la période d’échantillonnage est égale 2 celle de la porteuse avec prise
d’échantillon & chaque pic positif de cette derniére, la largeur des impuisions générées est
proportionnelle a I’amplitude de la modulatrice sur la période d’échantillonage correspondante
et ces impulsions sont symétriques par rapport au centre de 1a période /23/ (M L I réguliére
symétrique) .
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Que la M L I soit réguliére ou naturelle, les ondes de tension obtenues a la sortie de I’onduleur
peuvent étre améliorées en optimisant certains criteres tels que I’élimination des harmoniques,
la minimisation du taux de distorsion, la minimisation de 1’ondulation du courant.../24/,/25/,
mais ces différentes optimisations demeurent relatives a des fonctionnements stationnaires.

Dans notre application, nous alimenterons la machine par un onduleur 8 MLI asynchrone dont
la fréquence de la porteuse fp sera assez élevée pour considérer 1’onduleur sans retard.

Un onduleur de tension triphasé 4 commande a MLI, naturelle ou réguliére, donne donc pour
trois ondes de référence sinusoidales, continues ou discrétes, trois ondes de tension dont les
fondamentaux se rapprochent le plus des références avec un facteur de proportionnalité des
amplitudes Gg. On peut donc schématiser I’onduleur comme suit:

varef va
T——> _—— e
VDref
_Voret ONDULELR LA
VCref vC
e — e s

FIG II1.13 Modélisation de I'onduleur a M.L.L

avec la relation suivante entre le systéme triphasé des tensions de référence et celui des
tensions réelles, au sens des valeurs moyennes /10/, /55/:

va Varef
vb | =Go| Vbref (3,26)
ve veref
ol Go=1
avec E : tension continue a I’entrée de ’onduleur
et _211 : amplitude de la porteuse

qui devient, en prémultipliant les deux vecteurs par P(-p© )Tzt
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Va Varef
P(-p®) T32t | vb |=Go P(-p®) Taot | Vbref
ve veref
v Vdref
)00 [
vq Vqref

On parvient ainsi & modéliser I’onduleur & MLI comme un gain pur G entre les tensions de
référence dans le repeére de Park et les tensions triphasées réelles écrites dans le méme repeére.
Le schéma fonctionnel de I’alimentation sera donc:

vdref vd
v dref vd s Go T
[SSR—— g
Yo ) G | Ve < > Ve vq
e Go

FIG II1.14 Schéma fonctionnel de I'onduleur 2 M.L.L
II Machine
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 ig et iq sous la forme:

[vi=[Z]l[i]
vd Rs + s Ld(s) -0 Lq(s) id
= ) (3,28)
vq ® Ld(s) Rs +s Lq(s) lq
avec @ =p Q.
. 1 + T!’
ol Ld(s)=1d T—;—T-;,-(-?O—Sg
3 1+T"gs
et Lq(S)—'IJq 1+ T”qO S

L’inversion de la matrice [ Z ] permet d’obtenir les relations donnant ig et iq en fonction de

vd etvq:
[l.d} -[Y] [vd] (3,29)
lq Vg
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R L L
1 [ s + s L£q(s) ()} q(s)} (3.29b)

Y] =i
Y] =FeZ] -o Ld(s) Rs +s Ld(s)

avec  det[ Z]=[Rs +s Ld(s)] [Rs + s Lq(s)] + @2 Ld(s) Lq(s)

Ces relations entre tensions et courants écrites dans le repére de Park peuvent étre illustrées
par le schéma fonctionnel suivant:

vd + 1 id
= Rs + s Lq(s) "‘“""‘"Ci“ Jei7 —
™  oLdo)
N o Lq(s)
va > Rs + s Ld(s) :.é — delt > _i‘.l...

FIGIII.15 Schéma fonctionnel de la machine dans le repere (d,q)

et le schéma de principe de la commande vectorielle peut se mettre sous la forme:

idref ed . i
igref € €s vQref Go .
q q courants . v » Matrice Z iq’

FIG II1.16 Schéma de la commande vectorielle

Dans la stratégie de commande €élaborée au chapitre 1I, les courants id et iq, obtenus en

écrivant les courants statoriques mesurés dans le “référentiel synchrone”, sont comparés aux
valeurs de référence idref et igref permettant d’obtenir le couple désiré. La différence entre les

courants de référence et les courants réels permet, grice a un algorithme de commande, de
déterminer les valeurs des tensions de référence vdref et vqref. Ces dernires réécrites dans le
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repére temporel vont constituer les tensions de référence appliquées aux bornes de ’onduleur

a MLL
Les boucles de régulation des courants i et ig seraient classiques s’il n’y avait le couplage
entre les grandeurs suivant I’axe direct et celles suivant I’axe en quadrature mis en relief par le
schéma fonctionnel (II1.15).

Ce couplage, qui constitue 1'une des difficultés de ’application de la commande vectorielle,
est supprimé généralement par la méthode classique de compensation /5/,/51/,/52/,/53/,/54/.
Celle-ci consiste a faire la régulation des courants en négligeant les termes de couplage, ces
derniers étant rajoutés a la sortie des correcteurs des courants afin d’obtenir les tensions de
référence vdref et vqref:

iq‘

FwLq(s)

idref + 15 vdref
Cd(s) L

id

FIG II1.17 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 probléme de savoir si le terme de
couplage compensé doit étre en fonction du courant mesuré ou de celui de référence, d’oii une
question de stabilité du systéme.

Nous avons donc opté pour une seconde méthode de découplage, qui a donné de trés bons
résultats dans des études en simulation /4/,/27/,/59/. Cette méthode consiste 2 introduire un
bloc de calcul A, placé en aval des correcteurs et qui permet, a partir des sorties des
régulateurs de courants, d’obtenir les valeurs des tensions de référence vdref et vgref:

id
idref + ed ed' vdref
—=—  Cd(s) . — e
A
igref  + £q Cq®) eq varef
iq

FIG III.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( ® ) d’ordre 2, telle que la
matrice produit de A( @ ) par la matrice admittance [ Y ] soit diagonale. Ceci permet alors de

découpler totalement les équations relatives a chaque axe et donc d’écrire chacun des deux
courants, id et ig, en fonction de sa seule référence ou de la seule erreur entre cette derniére et

la valeur mesurée:

. al a2
si on pose alors Alo) = l: a3 a4 } (3,30)
Vdref &
= A(®)
vgref £q
L’onduleur & MLI étant modélisé par un gain pur Go, on a:
vd &
[ } =Go A(®) [ ] (3,31)
Vq eq
avec €d =idref - id
et &g = igref - g

et en remplagant , dans I’expression (3,29), le vecteur des tensions par son écriture (3,31) en
fonction de g et €q, on obtient la relation matricielle suivante entre les courants et ces mémes
erreurs €q et €q:

[Id] =[Z]°1Go A(w) [EdJ (3,32)
'q £q

__Go [Rs«i—qu(s) o Lq(s) :I[al aZJ[Ed:l
L Z]| o rds)  Rs+s Ld(s) L33 add| g

ceci nous ameéne aux expressions suivantes des courants:

id= a-é—go—z—] {[al(Rs + s Lq(s)) + a3 wLq(s)] €d + [a2(Rs + s Ld(s)) + a4 wLq(s)] eq}

ig= a—eg—ozj- {[-al wLd(s) + a3(Rs + s Ld(s))] &d + [-a2 wLd(s)+ a4(Rs + s Ld(s))] €q}

Pour qu’id ne dépende que d’eq , il faut que

a2(Rs +s Ld(s)) + a4 wLq(s) =0
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et pour qu’ig ne dépende que d’eq , il faut que

-al oLd(s) +a3(Rs +s Ld4(s)) =0
La résolution de ce systéme d’équations donne, si on prend al = a4 = 1:

_ -~ oLq(s)
Rs + s £q(s)

_ wLd(s)
Rs +s Ld(s)

On a donc établi une matrice A( ) d’écriture:

1 - wLq(s)
Rs + s Lq(s)
Alw) = a (3,33a)
wLd(s) ]
Rs +s Ld(s)
1 -(DTq(l +Tq” s)
14+(Tqo +1q)s+Tq 1gs?
- q q q'q (3,33b)
o 1d(1 + Tqd” s) !
14+(Tdo " +1d)s+Tq tds?
Ld
avec Td= Rs
et Tq = .IRﬁ;.
qui rend celle des courants id et igen fonction d’eq et d’eq sous la forme:
id R 1Ld( ) 0 &d
S+sS s
{ . } = Go (3,34)
lq 0 1
Rs+s Lq(s)
id n’est plus fonction que d’gd et ig n’est plus fonction que d’gq:
. Go Go 1+ Tdo” s
ig= ————— = = €
d Rs +s L£d(s) = Rs 1+ (Tdo” +1td) s + Td” 14 s2 d (3,35)
et
G G 1+ Tgo” s
0 o qo q (3,36)

igs ————————gq = 5= €
97 Rs+s Lq(s) 97 Rs 1, (Tqo” +1q) s + Tq” 1q s2
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id
idref Y g ed' vd 1 ]id
-oi» Y j > Rs+s Lg(s) —&0 Tz
- +
wLd(s

Rs+s Ld(s) ™ «Ld(s)

_oLq(s) —  Lg(s)

Rs+s Lg(s)
iqref »Z;+ vq R i - i iq
—’O’t - »| MS+S (S)-——-:oa&;t—z'—»

€q

FIGII.19 Découplage de la commande des courants

Le schéma de la commande vectorielle se réduit donc 4 deux boucles de courant distinctes:

idref

iqref

+

&d &d’ Go 1+Tdo" s id
! Cd(S) 2 -
Rs 1+(Tdo"+1td)s+Td"tds
£q eq | Go 1+Tqo" s iq
Ca(s) Rs 1+(Tqo"+1q)s+Tq"tq >~
FIG II1.20 Boucles des courants id et iq
L’équation mécanique de la machine, elle, s’écrit:
J % =Te-Ich-fQ (3,37)

avec

I'e=p(ydiq-vyqid)
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Les courants id et ig étant régulés et i étant maintenu constant  sa valeur de référence idref,
en prenant 1’équation de la tension aux bornes de I’amortisseur suivant 1’axe direct:

. di di
0=Rkd ikd + Lkd —alﬁg-+ Mkdd—?
Cette équation devient avec 1’hypothése id constant
. di
0=Rid ikd + Lkd 4o (3.38)

Pour ikd(0) = 0, elle admet comme solution ikq(t) =0

L’expression de yd

Vd = Ld i + Mkd ikd
devient alors yd=Ldid
et celle de yq reste Vq = Lq iq + Mkq ikq

En passant aux transformées de Laplace des variations des variables temporelles, les deux
équations des flux précédentes s’écrivent:

va=1did (3,39)
et vg=Lqig+ Mkqikg = Lq(s) ig (3,40)

La transformée du couple peut donc s’écrire, id maintenu constant:

TI'e (s) = p (Ld idref iq - Lq(s) idref iq )
=p (Ld - Lq(s)) idref iq (3,41)

en remplagant £q(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 I’axe en quadrature:

. 1+Ts .
I'e (s)=p (Ld -Lq) idref T+Tqo s 4 (3.42)

avec .
T = Ld qu” - Lq Tq”
- Ld-Lg

(3,43)

Ce qui permet d’écrire I’équation mécanique en transformées de Laplace comme suit:
q q q p

IJsQ (s)y=Te(s)-Ich (s)-f £ (s)
d’ou:
p(Ld-Lq). 1+T s . Ich (s)
F+Ts Aef TiTo"s 4 "T+7s

Q2 (s) = (3,44)
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111 _Calcul des correcteurs:
1 Boucle de courant ig

La fonction de transfert du courant ig est donnée par:

FT4(s) = g2 nEidels (345)
$ 1+ (Tdo” +1d) s + Td” td s2

Cette fonction de transfert peut étre mise sous la forme:

Go 1+ Tdo” s
Rs (1 +Tids) (1 +T2ds)

FT4(s) = (3.46)

214 Tq”
(Tdo” + Td) = V (Tdo” + td)2 - 4 14 Tq”

ou TidetTod = (3,47)

et Tid>Tad

Le correcteur choisi pour cette 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:

Kd (1 + Tcgd s)
s

Cd(s) =
avec Ted=Tid

(3,48)

La fonction de transfert en boucle ouverte (FTBO) du courant id régulé devient:

Go K. 1+ Tdo”
FTdo(s) = FT4(S) C4O) =3 © 515 22155 (3.49)

qui donne, en boucle fermée, 1’expression suivante:

1+ Tge” s
Fao(s) = R P (3,50)
F) 2 eu 2
. _ GoKd
ot K= Rs

La valeur de Kd est choisie de telle fagon que le systéme soit stable (§>0,7) et rapide, avec un
temps de réponse avoisinant la période de la porteuse de I’onduleur 8 MLL

rant i

Ce qui a été étudié pour la boucle de courant suivant I’axe direct est valable pour celle du
courant ig. On choisit donc un correcteur de type PI dont le zéro compense le pole 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 systéme stable et rapide avec un temps de réponse au moins égal a
celui du courant direct, et ceci afin qu’au démarrage ou lors d’une “désexcitation”, le courant
ig atteigne plus rapidement sa valeur de référence et qu’on retrouve ainsi les conditions

stipulées par l’hypothése simplificatrice du départ, a savoir que le courant ig est constant
pendant les variations du courant ig.

on se retrouve donc avec une fonction de transfert en boucle fermée avec retour unitaire du
courant iq régulé de la forme:

1+ qu” S

Fqc(S) = (3,51)
1+ (qu” + "IéT) S + T—I%‘,q 32
, _ GoKq
avec K’ = T

igef + £q \ Go 1+Tqo" s iq
———»O—-—-—» Cq(s) o q(s) "q -
rs 1+(Tqo"+1q)s+Tq"tqs

e R Fg(s) >

FIG II1.21 Boucle du courant iq

Kq (1 + T¢q s)

Cq(s) = . (3,52)
3 Boucle de vitesse
Le schéma bloc de 1a boucle de vitesse se met sous la forme:
T'ch
- T - T T T T T i
Qref .
—:O—-Ei CQls) et | Fee(s) —lqb- (Ld-Laq)idref IT's . ] !
S ——T Lot —
- P 1+Tqo" s | Is
|
Qr e e T W Tofs)

FIG 11.22 Boucle de vitesse
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Le couple électromagnétique est donné, en fonction du courant de référence igref par la

relation :
. 1+T s .
FTr(s) = Fqc(s) p (Ld - Lq) idref m igref (3,53)
_ K” (1 + T’ s) et
= gre
1+ (Tqo” +Kl—;) s + T{é—g 52

avec K"=p (Ld - Lq ) idref
En prenant I'ch = 0 pour les calculs, ona:
K” (1 +T5s)

f+17s 1+7(Tq0”+‘1é‘,')S+T"‘IZ<$SZ

Q)= Cq (s) eq (3,54)

afin d’avoir un systeme bien régulé, le correcteur Cq (s) sera un proportionnel intégrateur
dont le zéro compense la constante de temps €électromécanique (Ty = T ) et le gain

proportionnel Kgq permette d’avoir une bonne rapidité. Si on ne tient pas compte du
coefficient de frottement £, le correcteur se réduira 2 un simple effet proportionnel, 1’effet
intégrateur étant déja assuré par la fonction de transfert en boucle ouverte.

Le schéma global de la machine commandée est donc celui donné dans la figure II1.23.

LV Conclusion

Dans cette seconde partie, nous avons d’abord présenté brievement les convertisseurs
statiques qui peuvent alimenter la MRV a stator lisse et nous avons retenu l'onduleur 2 MLI
dont nous avons expliqué briévement 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 i 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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igref £q
Cots) - R)—=

t

idref
——-?-»

id

eq' voref Varef]
Cq(s) —™ > - -
Ond ia
Vbref . V\
P(pd) T2 % 2 > MRy
ed ed' vixeh v MLI ib /\
Cd(s) +—m  E— - > ) )
A
0
|V
\
iq io
—1
[ 4
P(-pb) T3
id ip
t—

FIG II1.21 Schéma global de la commande vectorielle d’'une MRV a stator lisse
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In cton

Afin de pouvoir étudier la stratégie de commande avancée dans le chapitre précédent, nous
avons €laboré un programme de simulation numérique incluant le fonctionnement de la
machine, de son alimentation et de sa commande. Ce programme a été€ congu grice au logiciel
GASPE /50/ qui génére, a 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 a ce genre de
programme.

Nous allons donc, dans cette partie, faire, dans un premier temps, une bréve présentation de
ce logiciel, et ensuite une étude, en vue de leur simulation, de chacune des trois parties
constituant le systeme global. Nous donnerons 2 la fin du chapitre les résultats obtenus aux
différentes simulations.

. . . . » . .

Commandes

re générale:

La simulation d’un systéme électromécanique consiste 2 visualiser sur un intervalle de temps
déterminé le devenir et I’évolution des différentes variables constituant le systéme.

11 faut donc, a chaque instant de la simulation to, connaissant les valeurs des différentes
variables d’état et les modeles des différentes parties du systéme, établir les valeurs de ces
variables a I’instant to + At.

Ceci consiste donc a résoudre les équations du systéme sur un pas de calcul At, ce qui
constitue une simulation élémentaire. Les valeurs obtenues pour les variables d’état sont
validées si les modeles pris pour effectuer les calculs n’ont pas changé pendant I'intervalle de
temps At . Dans le cas contraire, le programme doit €tre capable de calculer la date exacte (to
+ Ot ) de I’occurence de I’événement qui a conduit au changement de modele, ainsi que les
valeurs de toutes les variables, logiques et analogiques, a cette date. Cette derni¢re constituera
le nouvel instant initial de la nouvelle simulation élémentaire.

11 faut donc que le programme puisse calculer le nouveau pas de calcul At, déterminer les
nouveaux modeles et effectuer la résolution des équations sur ce dernier pas.
Ceci aboutit donc a I’organigramme général suivant:
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Lecture des données et initialisation
des variables et des modeles

-

Résolution des équations correspondantes
aux modgles choisis

NON

QUI

L4

Recherche de la date du premier événement

Y

Recalage des variables 4 la date du
premier événement

Y

\f

Choix des nouveaux modgles

Y

Choix du nouveau pas de calcul

NON

06}

Fin de la simulation

FIG II1.24 Organigramme du programme de simulation

2 Le systeme GASPE

GASPE, Générateur Automatique de programmes de Simulation des Procédés
Electromécaniques, est un systéme d’aide a la simulation qui a été développé sur la base de
’organigramme général précédent. Ce systéme a pour but de générer systématiquement, pour
chaque programme de simulation et a partir d’un fichier grammaire regroupant les variables et
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les événements régissant le fonctionnement de 1’association CMC, I’ossature du programme
principal ainsi que les procédures de gestion de la simulation et le programme de la mise & jour
des variables.

12 ion de la simulation

La gestion de la simulation consiste 4 chercher et a traiter les événements survenus sur un pas
de calcul afin d’en extraire éventuellement ceux qui conduiraient 2 un changement de modele.
La recherche des événements se fait grice a ’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 a 1’avance. IIs sont
généralement li€s a la commande (instants d’échantillonnage, changement de référence ....)

Evénements imprévisibles: Ils sont dus au fonctionnement méme de la machine et de son
alimentation (allumage d’un thyristor, annulation d’un courant ....)

Le module de gestion doit donc parcourir I’échéancier a 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 I’événement séléctionné, qu’il conduise ou non & un changement de modéle, demande un
recalage, toutes les variables analogiques seront recalées a la date d’occurence de cet
événement; ceci est obtenu grice a une interpolation linéaire, méthode de recalage facile a
programmer et offrant une précision suffisante.

varx

vardx —— date de I'événement

FIG II1.25 Recalage par interpolation linéaire

La gestion de la simulation peut donc étre schématisée par I’organigramme suivant:
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Recherche de la plus petite date
d'événement dans l'échéancier

Y

Sélection des événements

v

Détermination de l'indicateur de
demande de recalage

NON
Recalage ?

ou1

Recalage des variables

4

Activation des indicateurs et des actions

v

Mise 2 jour de I'échéancier

FIG I1.26 Organigramme de la gestion de la simulation
122Miseaj v

L’utilisation des méthodes numériques de résolution des équations différentielles nécessitent
une réinitialisation des variables 2 chaque début du pas de calcul. GASPE génere une
procédure qui s’occupe de cette tiche. Ainsi, a la fin de chaque pas, et aprés recalage des
variables, si celui-ci est demandé par ’un des événements, la procédure met a 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".

123 D¢ ination lcul

Le pas de calcul est détérminé a partir des critéres physiques et des considérations propres a
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 modele de fonctionnement choisi et des
constantes de temps.
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- Le pas qui conduit au prochain événement prévisible, qui est égal a la différence entre le
temps de simulation courant et la prochaine date d’occurence du premier événement prévisible
écrite dans I’échéancier.

- Le pas nul pour traiter les discontinuités de certaines variables analogiques.

I1 Modélisation d . ati

Les éléments semiconducteurs, avec lesquels sont constitués les convertisseurs statiques,
sont par essence non linéaires, leurs changements d’état entrainent 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 modele 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 & programmer, n’en donne pas moins
de trés bons résultats:

11 1 Méthode de la topologie variable restreinte

Cette méthode consiste, d’une part, a représenter 1’élément semiconducteur par:

- un interrupteur ouvert quand 1'élément est a 1’état bloqué .
- un court-circuit quand I'élément est a I’état passant
et d’autre part, 2 déterminer la liste des différentes configurations que peut prendre le circuit &
I’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 hypothéses
simplificatrices concernant les autres organes associés.

Cette méthode permet donc de simplifier I’analyse de la simulation; en effet, I’ensemble
Convertisseur-Machine sera représenté par des schémas équivalents correspondants aux
diverses topologies retenues pour le fonctionnement du convertisseur.

II flisationde 1’ L

La commande, I’alimentation et la machine étant considérées, pour la simulation, comme trois
blocs distincts connectés en cascade, le convertisseur peut étre représenté, grace a la méthode
de modélisation retenue, par un ensemble de (pxq) interrupteurs mono ou bidirectionnels
reliant une source a “p” sorties a une charge ayant “q” entrées.

Dans I’étude effectuée, la source de tension continue est connectée aux phases statoriques du
moteur 2 travers un onduleur triphasé, ce dernier étant constitué de six interrupteurs GTO
commandables a 1’ouverture et & la fermeture et de six diodes connectées en antiparalléles a
leurs bornes, sera donc représenté par six interrupteurs bidirectionnels, Int(p,q), reliant une

source a deux sorties & une machine ayant trois entrées.
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p=1

Int(1,1) Int(1,2) int(1,3)

-~
-
it
—t

Int2,1) | In2,2) | Int(2,3)

FIG III.27 Modélisation de ’onduleur 2 MLI sous forme d’intérrupteurs

Il peut donc étre modélisé par une matrice de connexion, MC, de dimension (2,3) qui
permettera de calculer la tension a la sortie de chaque branche de 1’onduleur en fonction de
celle, continue, de la source.

Chaque élément MC(i,j) représente 1’état de conduction de ’interrupteur bidirectionnel Int(i,j):

MCG,j) =1 si Int(i,j) est fermé
et MC(G,j) =0 si Int(i,j) est ouvert. (3,55)

En plus, on pourra déterminer le mode de fonctionnement du convertisseur statique et donc le
modele représentant le fonctionnement du systeme de puissance (Onduleur + Machine) en
dénombrant a chaque instant le nombre d’interrupteurs fermés:

X ¥ MCGE)
]

T ¥ MCG)
T ]

Ooul aucune phase n’est alimentée

it
38}

deux phases alimentées

> X MCGj =3 les trois phases sont alimentées.
1]

I nduleur commandé en 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 1’onde de référence spécifique a 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 a un interrupteur ou & deux
interrupteurs fermés. I1 n’y a donc que deux cas a considérer:
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Mode O : 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.

Y 0 vE | y&
yayhyh  |.ya 5?—‘- yn

m

Fig IT1.28 Les deux configurations du Mode 3

Les passages d’un mode de fonctionnement a 1’autre sont liés 4 I’occurence des événements
On et OF.

Evt "ON"

Mode 0 Mode 3

Evt "OF"

Fig II1.29 Passage du Mode 0 au Mode 3

11 4 Equations de ’'onduleur 3 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 1’autre interrupteur se fait, dans un sens ou 1’autre, suivant
le passage de I’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 EVNA2

eV aref -/

FIG 1I1.30 Evénements relatifs au premier bras de ’onduleur

L’état de conduction des deux interrupteurs & chaque changement de topologie dii & un
événement sera donné par les expressions logiques suivantes:

Int(1,1)4x = (Int(1,1)x.and. EVNA2 ).or.(Int(2,1)x.and. EVNA1) (3,56)
et Int(2,1)gx = (Int(2,1)x.and. EVNA1 ).or.(Int(1,1)x.and. EVNA2) (3,57

En adoptant la méme procédure pour les deux autre branches, la commande de ’onduleur a
MLI peut donc étre schématisée comme suit:

Int(1,1)
£\ vrefa -~ /N - [ > l | ou
~— - Ini(1.2)
+
o~ vrefb ;é N — Int(2,1)
p— B mma I
Int(2,2)
+
T, Vrefc - é - l_' Int(3,1)
N’ __l B ou
Int(3, 2)

FIG III.31 Principe de la commande MLI classique

Les tensions a la sortie de I’onduleur seront données par 1'intermédiaire de la matrice de
connexion telles que:
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Vam E
Vbm |= MCt [ J (3,58)
Vem 0

et les tensions aux bornes des enroulements statoriques seront donc:
Va 2 -1 -1 Van]
[vb]=%[-l 2 -1] Vbm (3,59)
Ve

-1 -1 2
111 Modélisation de 1 hi je la_simulati

Vem

La modélisation de la machine nous a conduit, au chapitre I, & une équation matricielle
suivante:

vd Rs -wlgq 0 -oMkgq ig Ld 0 Mgkd O ig
Vg oLd Rs oMgkd O iq 0 Lg 0 Mkgq (4] ig
0 0 0 Rkd 0 iKd Mkd O Lkd O [dtf iy
0“Lo o0 0 Rkqd-¥.a~L 0O Mkq 0 Lkgd “ig
(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/:

Lkd .
o= My
. Lkq .
et iQ= ﬁ%‘kq N (3,61)
et on multiplie la troisieéme et la quatri¢me équations du systéme (3,60) par MEI-(IS(—?- et MEE(—?*
respectivement.

Ceci aboutit a une réécriture de I’équation matricielle de la forme:

" Rs -olLg 0 -oLq(l-ogq) |
vd oLd Rs oLd(l-64) O d
Vg | _ 1d iq
0 0 0 Tgo (1-od) 0 ip
0 i
Lg_ Q
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Ld 0 Ld(l1-04) 0
0 L 0 Lq(l-0q) i
" d 15-%a < a (3,62)
Ld(l-c4) 0 Ld(1l-o04) 0 D

L 0 Lg(l-oq) 0 Lq(l-0q) - '

II 1 Résolution du systéme matriciel dans le cas ol les trois phases sont alimentées
m rmination nts:

Les trois phases €tant alimentées, les tensions a leur bornes sont imposées par 1’onduleur, les
valeurs de v( et vq sont obtenues gréce a la transformation de Park appliquée aux tensions
réelles vy, vp et vc. Il faut donc calculer a chaque instant les valeurs des différents courants et
deduire de celles de iq et iq les valeurs des courants triphasés par une transformation inverse
de Park.

L’équation matricielle (3,62) peut étre mise sous la forme:

[(VI=[AI[I]+[B]$ [I] (3.63)

Le calcul des courants revient donc a la résolution de cette équation différentielle. Ceci peut
éue effectué en écrivant 1’équation sous forme d’équation d’état et en utlisant 1’algorithme de
résolution de Runge-Kutta d’ordre 4. -
L’écriture en équation d’état donne:

5 WP e

4 )= [CIII+[DIV]
ot [C1=[B]]
et [D]=-[B]'1[A] L (3.64)

Les différents calculs aboutissent aux écritures suivantes: =~

_ ! . 1 . -
Ld 64 Ld od
0 - 1 0 - -1
qo qo

[C]= d a (3,65)

-1 0 1

Ld o4 Ldog(1-64d)
0 -1 0 _____...l_.._.
o Lq oq Lgoq(1-0q) =

et
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[ Rs .wlq  -(l-od) -oLg(1-6q)
Ld od Ld od Tdo” od Ld od
wLd Rs wld(1-od) -(1-09)
Lq oq ILgo Lq oq Tqo” oq
[D]= 1 199 (3,66)
-Rs wlq 1 wLq(l-oq)
Ld od Ld od Tdo” od Ld od
-wLd -Rs -oLd(1-cd) 1
- Lq oq Lq oq Lq oq Tqo” 6q -

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 ® sont déterminés au début de chaque pas de calcul en prenant @ =p Q, Q

¢étant la valeur de la vitesse a la fin du pas de calcul précédent; elle est ainsi supposée constante
pendant les variations des différents courants.

A1 1 2 Calcul du couple et de 1a vitesse

L’expression du couple établie au chapitre I devient, en introduisant le méme changement de
variables que dans le paragraphe précédent:

I'e=(.dig + Mkd ikd)ziq -(ILg iq+ Mkq ikq) 1(12
. . Mkd< . e . Mkg~ .
=Ld1q(1d+LdLkdlD)'qud(lq‘*'Lququ)
=Ldig[iq +(1-0d)ip]- Laid [iq + (1-09) iq] (3.67)

et les flux auront pour écriture:

yd =1d id + Ld (1 - od) ip
et yq=Lqgig+Lq(l-0qQ)iQ (3,68)

Les coefficients de dispersion ayant été déterminés a I’identification de la machine, le calcul du
couple se fait directement a partir des différents courants calculés.
La vitesse, elle, est calculée d’aprés I’expression classique:

dQ
J v =Te-TIch

et ’angle mécanique © est obtenu directement en intégrant I’expression de la vitesse.
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Résolution éme matriciel dans | ne phase n’ limentée:

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 systéme matriciel (3,62) se réduit alors a deux systémes matriciaux:
le premier:

[0] T(1-0d) 0 [iD]J{Ld(l-cd) 0 } d[iD]

0 0 0  Lq(l-oq)] dtic

iQ
TqO” 1"0(])

(3,69)

permet de calculer les courants dans les amortisseurs en résolvant les deux équations
différentielles suivantes:

d . L . o
dt ID + Tdon lD =
d . 1 .
et a o+ T—C—l-(-)-; ig =0 (3,70)

et le second:

[vd] [ 0 —qu(l-cq)] [in] [Ld(l-cd) 0 } d[iD]

= | .|+ rra

vad | pLd(1-04d) 0 iQ 0 Lq(1-6q)] %LiQ
(3,71)

permet de calculer directement les tensions directe et en quadrature a partir des valeurs des
courants ip et iQ déterminées précédemment, et par suite les valeurs des tensions triphasées en
appliquant la transformation inverse de Park aux tensions v{ et vg.

Les courants iq et iq €tant nuls, le couple électromagnétique I’est également et la vitesse de

rotation est obtenue en résolvant I’équation différentielle:

dQ
J G =-Tch

La position, elle, est obtenue de la méme maniére que pour le mode 3.

IV Modélisation de | |

La partie commande, d’apres le schéma global donné dans la partie B, est la suivante:
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I
'
'

T32 vbref
o

Q iq
Qref Plo igref % ﬂ Plig
A(w)

+
idref ed ed' vdref P (p@) veref
Plid |—p — R N

id
FIG I11.32 Schéma fonctionnel de la commande

La valeur de igref est obtenue & partir de la différence entre la vitesse de référence et la vitesse
réelle par:

igrefidx = Kvit (Qrefx - Qx) dx + igref1x
igref2dx = Kvit tvit ((€2refdx - Ox)
igrefdx =igrefidx + igref2dx (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 Kyj; et tyiy représentent les constantes du
correcteur de vitesse Cq (s):

Ca(s) = Esm (1 +tvit s)

La valeur d’eq, elle, est obtenue par:

€q1dx = Kq (igrefx - igx) dx + €q1x
€q2dx = Kq Teq (igrefdx - igx)
€qdx = Eqidx + €q2dx (3,73)

ou Kq et Tcq sont les constantes du régulateur de la boucle de courant ig, Cq(s):

Kq (1 + Tcqg s)
S

Cq(s) =

et celle d’ed est déterminée de la méme maniere a 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 ig.

€qdx et €ddx permettent de calculer, par I'intermédiaire de la matrice de découplage A, les
tensions de référence exprimées dans le repére de Park.

D’apres (3,31) et (3,33), la tension suivant I’axe direct a pour expression:

o Lq(s)

— (3,74)
Rs + s Lq(s)

vi=¢€d-
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o1tq (1 +Tq”s)
1 + (Tqo”+1q) s + tq”1q 52

vd = €&d - €q

cette relation peut se mettre sous la forme:

Tqo” N
va- ed) (= +s A0 L2y = L (1+Tq9eq (79
an Tq an ,tq q
En posant :
yd=(vd-&d
et - T’O?_q (1 +T"q s) €gdx = ft, constante pendant le pas de calcul

(3,75) peut étre réécrite, dans 1’espace temporel, sous la forme:

d Yd 0 1 Yd 0
al .|| L -(gq+Tgo”) ot [ﬁ} (3,76)
Yd Tq T”q Tq T”q Yd

équation différentielle qui peut étre résolue grace a 1’algorithme de Runge-Kutta d’ordre 4. La
tension suivant I’axe d est alors obtenue directement & partir de :

Vddx = Yddx - €qdx

Celle suivant I’axe en quadrature est calculée suivant la méme procédure. Ces deux tensions
permettent, enfin, en leur appliquant la transformation inverse de park d’angle ®x, d’avoir les

valeurs des tensions de référence triphasées qui constitueront les tensions d’entrée de
Ponduleur 8 MLIL

Le programme de simulation élaboré, nous avons pu tracer I’évolution des différentes
grandeurs, €électriques et mécaniques, pour quelques configurations classiques du
fonctionnement d’une machine; nous en présentons ici celles relatives a un démarrage et a 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 hypotheses simplificatrices de la commande (id = constante), et s’y maintient durant toute
la durée de fonctionnement.

Le courant iq se conforme & sa valeur de référence durant le temps de démarrage, puis, une
fois la vitesse de rotation de la machine égale a celle demandée, diminue pour atteindre la
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valeur permettant au couple électromagnétique de compenser le couple de charge appliqué i 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 a 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 dii a la rapidité de réponse du courant iq et celle,
encore plus rapide, grice a 1’effet des amortisseurs, du couple électromagnétique.

Nous présentons, outre les quatre courbes représentant le courant ig, le courant ig, le couple
et la vitesse, celles représentant ’allure des courants d’amortisseurs ikd et ikq, celles
représentant les flux yd et yq ainsi que celles représentant le courant et la tension aux bornes
d’une phase statorique.

La MRV a 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 contrble de la machine & 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 congu initiallement pour une machine asynchrone, et a servi dans notre
prototype a optimiser 1’angle d’ouverture des dents d’un rotor massif, les valeurs des
inductances statoriques sont donc plus importantes que celles d’une MRV 3 stator lisse
classique.

Par suite, a courants nominaux constants, les expressions des tensions se mettent sous la
forme:
vi=Rsid-wlqgiq
et Vq=RSiq+(DLdid

Les tensions étant quasi proportionnelles a la vitesse de rotation, au-dela d’une certaine valeur
de seuil de cette derniére, ’amplitude des tensions sollicitées excéde celle fournie par le
convertisseur. Du point de vue de la commande 4 MLI, ceci revient a dire que I’amplitude de
I’onde de référence dépasse celle de la porteuse, les intersections entre les deux n’étant plus
assurées, le systéme devient incontrélable.

Nous avons néanmoins réussi a atteindre des vitesses un peu plus €levées, et ce en procédant
de deux facons:

- la premiére consiste tout simplement & augmenter la tension continue alimentant I’onduleur,
ce qui permet a 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 tres larges dépassements.
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- La deuxieme méthode consiste 4 défluxer la machine, c’est 2 dire & fonctionner a courant id
plus faible. En effet, d’apres la premiére expression des tensions données ci dessus,  tension
constante, on peut augmenter la vitesse de rotation en réduisant le courant. On réussi donc a
dépasser la vitesse nominale mais au détriment de la rapidité. Le courant étant plus faible, le
couple électromagnétique 1’est proportionnellement et donc 1’accélération de la machine est
réduite.

Cependant, cette derniere méthode serait plus propice 2 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 surdimensionnement du convertisseur
ni aucun dépassement des valeurs nominales des tensions et des courants.
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FIG III.33 Résultats numériques obtenus pour un démarrage
et une perturbation du couple de charge.

Conclusion

Cette derniére partie du chapitre a été consacrée au programme de simulation et aux résultats
numeériques obtenus par ce dernier. Nous avons donc commencé par présenter le logiciel
GASPE, a I’aide duquel nous avons élaboré notre programme, ainsi que les différentes
procédures qu’il génere.

Nous avons ensuite décrit les fonctions des trois blocs qui constituent le programme principal:
- Le bloc Alimentation: qui détermine, & partir des tensions de référence et donc de I’état de
conduction des différents interrupteurs, les valeurs des tensions a appliquer aux trois phases

statoriques.

- Le bloc Machine: qui calcule, a partir des tensions imposées au stator et par la résolution
d’un systtme différentiel d’ordre 4, les courants statoriques et les courants d’amortisseurs,
ainsi que le couple électromagnétique, la vitesse de rotation et la position du rotor.

- et le bloc Commande: qui géneére les tensions de référence de 1’onduleur & partir des valeurs,
mesurées et de référence, des différentes grandeurs.
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Les résultats numériques, donnés a 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 ikq est assez nette. Comme prévu, elle est de
méme signe que celle des courants statoriques, et elle est d’autant plus €levée que la variation
du courant iq est importante et donc, d’aprés 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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CHAPITRE IV

Effets des amortisseurs

dans les machines & stator lisse
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Effets des amortisseurs

dans les machines a stator lisse

Introduction

L'étude, effectuée jusqu'a présent, a €té faite sur le modele d'une MRV i stator lisse ou les
courants induits dans le fer rotorique pendant les régimes transitoires étaient pris en compts
deux circuits amortisseurs en court-circuit. Les résultats numériques, obtenus dans :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 I’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 méme 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 méme principe de la
commande 2 la méme machine modé€lisée sans amortisseurs, et en négligeant ici aussi I’effet de
saturation, nous ferons la simulation de I’ensemble Convertisseur-Machine-Commande et nous
donnerons quelques courbes obtenues pour les mémes régimes enregistrés dans les figures
II1.33. 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 modéle sans amortisseurs peuvent,
dans une certaine mesure, étre appliquées directement au modéle avec amortisseurs.

A li i T,
11 Modélisation
Le modele de 1a MRYV 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 a:

[vs1=[Rs][is]+5 [vs] @,1)

ou[Rs],[ig]et[ vg]représentent les mémes grandeurs que celles décrites en (1,37) et
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[ws]l=[Lss][is], 4,2)

et celle du couple €lectromagnétique se réduit, elle, a:
1,. d :
FC="2‘[ls]t(5“é‘ {[ Lss1H [is] 4,3)

En appliquant la transformation de Park aux différentes grandeurs triphasées [ vs ], [ig ] et
[ws], I'équation (4,1) se réécrit (cf (1,46) et (1,47)) sous la forme:

. d do
vd=Rsid+ 3¥d-P 3 Vq

4.4)
. d de
vqg = Rsig + aVq+tpP Fvd
oll yd =Ldig
et \Vq = Lq lq (4a5)
Ld et Lq ayant les mémes valeurs qu'en (1,52).
Ce qui se traduit en écriture matricielle par:
de
val | B8 P &l |rig7 rLd 074 id
= S [ 0 L ] ail (4,6)
vq do® | q iq
P& Ld Rs
Et I'équation du couple devient (cf (1,62) et (1,63)):
I'e =p(ydiq - yqid)=p (Ld-Lg)idiq 4.7

Remarques:

- Les équations déterminées ici sont, & une constante pres, identiques a celles déterminées
pour la machine Vernier a double denture, les fonctions de transfert qui seront établies, ainsi
que la commande qui leur sera appliquée, seraient donc valables pour une MRV i double
denture a une seule nappe de courant.

- Les courants d’amortisseurs n’intervenant qu’en régimes transitoires, le fonctionnement de
la machine a stator lisse en régime permanent s'étudie de la méme fagon pour les deux modeles,
avec ou sans amortisseurs.
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12 Modélisation opérationnelle de la MRV 2 stator lisse sans amortisseurs:

En exprimant I'équation matricielle (4,6) en transformées de Laplace des variables €lectriques
linéarisées autour d'un point de fonctionnement, comme expliqué au chapitre précédent, on
obtient:

vd Rs + s Ld -pQ Lq[id
[Vq}—l:pﬂ Ld Rs+qu:Hiiq} (4.8)
(vl =[Z][i]

Les courants s’obtiennent alors, a partir des tensions, par la relation inverse:

[i1=0Y10v]
ou
1 +s7 o L
[Y1=(Z]!= 1 5 : q] @9)
(I+st) (1+519) + 1 tq @2 | .0 Ld 1+ s 14

w=pQ
Ld
Td:R—s
_Lg
et 1= Ro

I3 Stratégie de commande

Le principe de commande reste identique a celui énoncé au chapitre II, il consiste a contrler la
machine comme une machine a4 courant continu, ol le couple électromagnétique ne serait
qu’une fonction de I’'une des composantes du courant (id ou ig). En fixant le courant id, pour

les mémes raisons invoquées dans la stratégie de commande du modele avec amortisseurs, a
une valeur de référence idref, le couple, d’apres (4,7), devient une fonction linéaire du courant
ig, ainsi la commande peut s’effectuer comme pour une MCC ot ig représenterait le courant
d’excitation et iq le courant d’induit.

L’équation opérationnelle du couple se met alors sous la forme:

La valeur de idref est choisie de la méme maniére que précédemment, c’est a 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 & celui donné a la figure II1.21, et pour les
mémes raisons d’interaction entre les grandeurs électriques suivant les axes d et g, nous
introduisons ici aussi une matrice de découplage A’(w) /27/, /56/ qui nous permet de
commander indépendemment les deux courants id et ig.

Celle-ci, par analogie aux calculs effectués au chapitre III, aura pour expression:

1 - Lg
, Rs +sLq
A’(w) = “4,11)
o Ld 1
Rs + s Ld :
ou
1 -® 1g
1 +s 1q
A(w) =
o 14 1
1+s1d

La matrice A’(w) multipliée a [ Y ] permet d’avoir une relation entre les courants id et ig et
leurs références (ou g4 et €q si le systéme est bouclé) telle que:

N S 0
id Rs +s Ld
Lo ]-e ¢

1
0 Rs + s Lgq “

ou id ne dépend plus que d’ed et iq ne dépend que d’eq:

id=§9 1
Rs 14519

Go 1

ig=g> — 4,12
9 RSI+S’Cq8q ( )

Les deux relations (4,12) constituent les fonctions de transfert des deux boucles de courant, ces
dernieres sont faciles & asservir a I’aide de correcteurs PI classiques de la forme:

% (1+1s)

ol i assurerait dans chacune des deux boucles I’annulation de la constante de temps
correspondante (td ou Tq) et ou 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:

Fic () =—— ¢ 4,13)

1+ 560k

i=d ou q

La fonction de transfert de la boucle de vitesse se mettrait alors sous la forme:

1 . 1 .
Q(s) =75 7§ (Ld-Lqg) idref 1—:'"5"‘—1'{5““ ig(s) 4,14
Go kq
1 . 1
= 75 7 Wd-Loidref — ¢~ CQls) eQ
1 +5 Go ka 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 & un proportionnel si on néglige ce
dernier.

14 Simulation et résultats numériques

La simulation de 1a MRYV a stator lisse, alimentée par un onduleur 8 MLI et commandée dans le
repere de Park en négligeant les “amortisseurs” se fait de la méme maniére que celle décrite au
chapitre III, le bloc Alimentation demeurant identique, les différents changements sont
introduits dans le Bloc Commande, ot les régulateurs ainsi que la matrice de découplage sont
changés, et le Bloc Machine, ot les différents calculs se réduisent a la résolution du systéme
différentiel d’ordre 2 lorsque les trois phases sont alimentées.

Les résultats de simulation sont donnés dans les quelques courbes qui suivent, ces derniéres
ont été obtenues pour un démarrage puis une perturbation du couple de charge durant le régime

permanent.

La figure IV.1 fait apparaitre les courbes des courants i et iq, celle du couple I'e et celle de la
vitesse de rotation 2.
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FIGIV.1 i, iq, I'e et Q obtenus avec une modélisation sans amortisseurs
de la MRV i stator lisse

I5 Conclusion

La modélisation de la MRV a stator lisse qui néglige l'effet des amortisseurs conduit donc 2
une application de la commande vectorielle (suivant les critéres développés au chapitre II)
beaucoup plus simple, les différents calculs des régulateurs et de la matrice de découplage se
font, effectivement, d'une maniére beaucoup plus aisée.

Avec ce modele, la commande vectorielle est quasi-identique & la commande d'une machine a
courant continu. En effet, le courant id joue le role du courant d'excitation et le courant iq celui
du courant d'induit et le couple est donc, pour un courant ig maintenu constant, I'image du
courant ig, leurs dynamiques sont donc identiques.

Cependant, en comparant les courbes de la figure IV.1 et celles obtenues pour la machine
modélisée avec amortisseurs, on constate que la contribution, au couple électromagnétique, des
courants circulant dans ces derniers est loin d’€étre négligeable. Celle-ci se remarque surtout au
démarrage ol, pour la méme variation du courant iq, la variation du couple, dans le modele

avec amortisseurs, est beaucoup plus importante que celle dans le modéle simplifié, ce qui
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contribue & I’amélioration de la dynamique de la vitesse.

Ceci nous améne donc a conclure que bien que la modélisation simplifi€ée conduise & une
application triviale de la commande vectorielle, les courants induits dans le fer rotorique jouent
un bien grand rdle dans la dynamique du couple, et donc dans celle de la vitesse, pour pouvoir
les négliger.

I Effets des amortisseurs

II.1 Introduction

Nous avons d’abord appliqué la commande vectorielle & la MRV & stator lisse modélisée en

tenant compte des courants rotoriques, puis 4 la méme MRV modélisée sans amortissseurs et la
comparaison des courbes obtenues pour les deux modeles montre une plus grande rapidité de
réponse des grandeurs mécaniques dans le modele avec amortisseurs, ceci s’explique par
I’introduction, dans ce modele, de la contribution énergétique des courants rotoriques.
Dans ce paragraphe, nous tentons de déterminer, par simulation, le genre de MRV a stator lisse
auxquelles peut étre appliquée la commande vectorielle avec des résultats optimaux, c’est a dire
quel devrait étre le degré d’influence des amortisseurs pour que les grandeurs mécaniques
répondent le plus rapidement et avec la meilleure stabilité.

II. 2 Simulation

Pour répondre a cette question, nous effectuons la simulation de la méme MRV 4 stator lisse
avec des effets des amortisseurs différents, c’est & 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 a chaque fois les coefficients de dispersion o4 et ag.

Plus les valeurs de ces coefficients sont élevées, plus I’effet des amortisseurs est estompé, ce
qui traduit un €largissement de 1’entrefer, et au contraire, plus les valeurs de ces coefficients
sont faibles, plus le couplage entre circuits statoriques et “amortisseurs” est fort, 1a largeur de
’entrefer est donc réduite.

Ces simulations seront faites en respectant le fait que la machine doit avoir un entrefer suivant
I’axe d ués faible (nous prendrons ici 0 < 6d< 0,5) et que I’entrefer suivant I’axe q est plus
grand que celui suivant I’axe d (64 < 0q)

Les courbes données ci-dessous sont tracées pour des coefficients de dispersion différents,
mais pour les mémes consignes demandées a la machine et pour les mémes valeurs des
constantes des correcteurs.
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FIG IV.2 Résultats numériques obtenus pour différents coefficients de dispersion
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11 lusion

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 ig). 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 I'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 I'effet
des courants induits au rotor) seraient celles qui posséderaient un entrefer faible suivant I'axe d
( ceci est déja une condition du bon fonctionnement d'une MRV en régimes stationnaires) et
ayant un fort couplage entre ’amortisseur et 1’enroulement en quadrature, ce qui suppose un
faible entrefer suivant I’axe q.

Mais ceci aurait malheureusement un effet néfaste car la valeur de Lq serait plus importante et
par conséquent, le couple électromagnétique en régime permanent serait plus faible.

Il n’y a donc pas de MRV 4 stator lisse pouvant allier une grande dynamique de réponse et un
fort couple en régime permanent, le choix de 1'une ou ’autre dépendra alors de ’application
prévue pour la machine.

Les courants induits au rotor pendant les régimes transitoires étant non négligeables, la

modélisation de la MRV 2 stator lisse en tenant compte de ces derniers permet donc d'approcher
au mieux le modele réel et d'élaborer une commande qui prend en considération le plus de
parametres de la machine, ce qui conduit, nécessairement, & une plus grande maitrise de
I'évolution du fonctionnement de la machine. Mais le fait d'inclure dans I'étude de la machine
autant de parametres 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 a gérer en programme de
simulation et serait malaisée & mettre en oeuvre dans une commande pratique. Pour cela, nous
avons essayé¢ d'exploiter le modéle de la machine sans amortisseurs.
Dans ce dernier, le calcul des régulateurs est trivial et la matrice de découplage considérée est
plus simple & programmer et serait plus simple a réaliser pratiquement. La question est donc de
savoir si les régulateurs calculés pour le modele simplifié seraient valables et opérationnels dans
le modele complet et si la matrice de découplage élaborée avec la méme modélisation simplifiée
pourrait assurer le méme découplage dans le modele global.
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I11.1 Matrice de découplage:

Si nous commengons par la matrice de découplage, celle-ci s’écrit pour le modele complet (cf.
(3,38)):

-0 Tg(l + Tq” s)
1+(Tqo " +1q)s+Tq "1qs?

A(w) =
o 1d(l + Tq” s)

1+(Tdo " +1d)s+Td tds?

Le terme
o td(l + Tq” s)

1= (4,15)
14+(Tdo +1d)s+Tq "1ds?
peut se mettre sous la forme:
o Td(1l + Tq” s)
Az1=
(1 +114s) (1 +12g958)
avec:
214 T"
Tidettad = d _d 4,16)
(T"do +1d) + V (T"do + d)2 - 414T"d
T1d et T24 sont égaux & T1d et T24 donnés en (3,51)
Or t1d = 214 T"q
(T"do +1d) - Y (T"do +1d)2 - 41dT"q
3 214 T"g
4tqT"q
(T"do +1d) - (T"do + ‘Cd)‘\/ 1l -—
(T"do + d)?
et comme 1td est beaucoup plus important que Tdo, 714 peut étre réécrit comme:
214 T"q
4= 214T"q
(T"do + td) - (T'do + Tl -———
(T"do + td)
c’est-a-dire:
Td = T'do+d # 1d 4,17

123




la deuxieéme constante de temps:

214 T"d
(T"do + td) + \ (T"do + Td)2 - 41dT"d

T2d=

s'écrira, en effectuant le méme raisonnement, et puisque 1d >> T'do>T"d =T"do od :
12d = T'q | (4,18) [

Le terme A2,1 peut alors se simplifier en:

A o 14(1 + Tg” s) B o 1d(1 + Tq” s) >
1= 1HTdo +Td)s+Tq™tds2 = (1 +1ds) (1 +T"g s)
o td
= —21%d (4,19) [
(1 + 14 s)

La méme démarche s’applique au terme Aj 2 qui devient en fin de compte:

_W1tg (4,20)

Air =
1.2 (1 +1q5s)

Ainsi, la matrice de découplage A(w) se réécrit exactement de la méme maniere que A'(w)
introduite dans le modéle sans amortisseurs:

1 -0 1g
1+s ’Cq
Alw) = 4,21)
o td 1
1+ s1g

et de ce fait, sa programmation, ou son éventuelle mise en pratique, s'en trouve simplifiée.

II1.2 Régulateurs de couran i
Dans le modele simplifié, la fonction de transfert du courant i s'écrit, d'apres (4,12):

.._Go 1

=5 ——— &
Rs 1 4514 d
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et est corrigée par un régulateur P 1. tel que:

cd(s)= l—csg (1+14s) 4,22)

ce qui nous donne une fonction corrigée en boucle fermée de la forme:

Fdc(s) = ——LRS—— (4,23)

! *Goka ®

Dans le modeéle complet, la fonction de transfert du méme courant ig est un peu plus
compliquée (cf. (3,49)):

. Go 1+ Tdo” s
id = FI4(s) ed=w—
d ds) &d=Rgs 1+ (Tdo” +1d) s + Td” 1d s2 e

mais peut se mettre sous la forme (cf (4,17) et (4,18)):

FTa(s) = 22 1+ Tdo” s @.24)
Rs (1 +1gs)(1+T"qs)

elle est alors corrigée par un simple régulateur proportionnel intégral C4(s) :

Kd(1+Tids) _
< =

Cae) = B 1+ms)

ce qui aboutit & une fonction corrigée FTdc(s):

GoKd 1+ Tdo” s

FTgc(s) =g s(1+T"gs) (4.25)
devenant en boucle fermée:

_ 1+Tgo” s _ 1+ Tdo” s

FdC(S) - " 1 Tnd 2 — 2 E) 1 (4’26)
1 +(Tdo +K_)S+TS 1+ =25 +—3g2
on wp?
Go Kd

avec K= Rs

Une identification, terme 2 terme, des dénominateurs des deux expressions de 1’égalité (4,26)
nous permet d’établir les valeurs que peut prendre Kd, en fonction de &:
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1 1
28242 2 .=
5 od +25 '\/ . 0d . Rs
Kd(&) = ( Tag" ) Go (4.27)
Cd

dont la plus faible serait:

1 1+2Vod Rs
KdE¢ = —-\]-__——.) = "Tao"_ Go (4,28)
od
Mais I’expression (4,26) s’écrit aussi sous la forme:
Fdc(s) = L (4,29)
als)= T 1+ Tgs ,
+KS(1+Tdo“s)
Fac(s) = :
© Rs 1+0dTgo” s

1”‘"Gode’( 1+ Tdo“s )

Lors des premiers instants de réponse de la boucle de courant, s est trés élevé, et les termes
produits de s sont donc prépondérants:

1
Fac(s) = 4,30
dc(s) 1 Rs od (4,30)

+*GoKd S

Nous retrouvons donc, & od prés, la méme forme corrigée que celle obtenue pour le modele
sans amortisseurs (4,23).

11 suffit alors, pour avoir la méme constante de temps apparente, de prendre, comme gain
proportionnel pour le correcteur de la boucle de courant i dans le modele avec amortisseurs, la

valeur Kd=o0d.kd, ot kd est la valeur utilisée pour le méme régulateur dans le modele sans

amortisseurs.
Un raisonnement identique aboutit aux mémes conlusions pour la boucle de courant suivant
I’axe en quadrature.

Nous donnons ci-aprés les courbes tracées avec le modele avec amortisseurs, la matrice de

découplage ainsi que les valeurs des gains des correcteurs des boucles de courants étant celles
obtenues a partir de la commande du modele sans amortisseurs:
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200. U
izg' T COURANT ig

sao P .
0— I 3 . } ¢ I t(S)

‘1200 e
"'1660 |
—200. . , . . , t(S)

COURANT ikd

ig(A
see. 9%

c49. L

189. L
1290. COURANT iq

9. : ' + + i t(s)

49. + P

"'?..00 i v
-80. L COURANT ikq
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—200. ' ; ' . [(S)
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FIG IV.3 Evolution des différentes grandeurs de la MRV & stator lisse, modélisée avec
amortisseurs, et commandée avec des organes de commande issus du modéle
sans amortisseurs

I lusion

Dans ce troisiéme paragraphe, nous avons montré que les termes de la matrice de découplage
se mettent, avec une bonne approximation, sous la méme forme que ceux de la matrice de
découplage issue du modele sans amortisseurs, et que les gains des correcteurs des boucles de
courants peuvent s’obtenir a partir de ceux déterminés pour le modeéle simplifié. Ceci permet
donc, en premiére approximation, d’appliquer directement & la commande du modele avec
amortisseurs la matrice de découplage et les régulateurs de courant calculés pour le modele sans
amortisseurs.
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IV_Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons fait I’étude de la commande vectorielle appliquée a la MRV a
stator lisse modélisée en négligeant les courants induits au rotor, et nous avons montré que
méme si cette modélisation présentait I’avantage de simplifier les équations, et donc la
commande, les courants d’amortisseurs, dans la stratégie de commande adoptée, ne pouvaient
étre négligés a cause de leur effet sur la dynamique du couple.

Nous avons ensuite procédé a 1’analyse, par simulation, de 1’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 a conclure qu’il
n’existait, malheureusement, pas de structure de MRV a stator lisse, qui allie un couple
électromagnétique optimal en régime nominal 4 une trés bonne réponse dynamique a la
commande proposée.

La derniére partie du chapitre a été consacrée a montrer que la prise en compte des amortisseurs
n’introduisait, en fin de compte, pas de grandes difficultés dans 1’élaboration de la commande,
puisque les différents organes calculés, aisément, pour le modéle sans amortisseurs, pouvaient,
avec quelques approximations, €tre appliqués a la commande de la machine modélisée avec les
enroulements amortisseurs, et ce, avec des résultats de simulation trés concluants.

129







CHAPITRE VYV

Effets de la saturatiom
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Effets de la saturation

Introduction

Dans les deux machines, MRV 2 stator lisse et MR Vernier, traitées dans les chapitres
précédents, I’effet de saturation a €té négligé a des fins de simplification des modeles. Mais les
machines & réluctance variable ayant des circuits magnétiques saturés dans la plupart de leurs
régimes de fonctionnement, notre étude serait incompléte si on n’abordait cet aspect trés
important.

Nous allons donc, dans ce chapitre, €largir notre modéle au phénomene de saturation et a celui

“d’effet croisé” entre les deux axes, ensuite, nous allons rediscuter la stratégie de commande
énoncée pour le modéele linéaire et discuter sa validité. Une troisiéme partie sera consacrée a
I’établissement des différentes inductances opérationnelles et “constantes” de temps et a leur
identification, et enfin, nous terminerons ce chapitre par la simulation de I’ensemble
Convertisseur-Machine-Commande avec le modeéle complet et nous présenterons les différents
résultats obtenus.

L Modélisati fe | hi
1.1 Prise en compte de la saturation dans 1’expression des flux

La saturation des machines électriques a courant alternatif a fait 1’objet de nombreuses études
129/, 130/, /31/, /32/, /48/ qui ont abouti & des modeles plus ou moins simples et plus ou moins
propices a une éventuelle application & la commande.

Nous établissons, dans ce paragraphe, une modélisation diphasé de la MRV a stator lisse, en
tenant compte de la saturation et de I’effet croisé. Celle-ci rejoint en grande partie quelques uns
des modeles développés dans les études citées ci-dessus.

Nous abordons donc cette modélisation, de la MRYV a stator lisse en régime saturé, directement
a partir du modele 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 systéme de courants triphasé de pulsation ®, deux enroulements
en quadrature électrique, tournant a la vitesse du rotor, et donc parcourus par un courant
constant lorsque ce dernier tourne au synchronisme.
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Afin de simplifier I’écriture de leurs inductances, les deux enroulements du bobinage diphasé
sont disposés a la suface du rotor suivant I’axe polaire et I’axe transverse. On a donc, suivant
chacun des deux axes rotoriques, un enroulement X alimenté par une tension fictive vy et
parcouru par un courant ix, et un enroulement KX court-circuité.

Les Ampére-tours créés par le bobinage statorique triphasé étant identiques a ceux créés par les
deux enroulements équivalents, 1’étude de la saturation du circuit magnétique peut se faire en
considérant les flux traversant I’un ou [’autre des deux circuits. Toutefois, cette étude se
simplifie notablement en diphasé.

Ainsi, suivant I’axe d, I’enroulement diphasé direct D et ’enroulement amortisseur KD se
schématisent comme suit:

7P
f ysd
"\
LI i \
|
ikd I
st
¢ |
KD L >\yskd
, \d

FIG V.1 Flux dans les enroulements D et KD

Ayant un circuit magnétique commun, Ils sont traversés par le méme flux principal @pg4.
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 iq et ikd.

Si on désigne par img

. __.+Kade. __.+_L. 51
Imd =1d Kb Nq 1kd = 1d mdlkd (5,1)

le courant magnétisant total suivant I’axe direct, le flux mutuel total embrassé par 1’enroulement
D est fonction de ce courant magnétisant et peut s’écrire sous la forme:

Wmnd = Ymd (imd) (5,2a)
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Le flux mutuel total embrassé par I’enroulement KD s’écrira alors:
1 .
WYmkd = g ¥Ymd (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 ygg pour D et ygkd pour KD, ne sont fonction que du courant propre a
chaque enroulement et s’écrivent donc:

WYsd = Wsd (id)
Wskd = Wskd (ikd)

ou, en fonction des inductances:

Ysd =1sd ig (5,3a)
Vskd = 1kd ikd (5,3b)

Isd et 1kd représentent alors les inductances de fuites respectives des deux enroulements.

Le flux total traversant chacun de ces enroulements sera alors la somme du flux mutuel embrassé
par I’enroulement et du flux de fuites propre a celui-ci. Si on désigne par yd et ykd, les flux
totaux traversant respectivement D et KD, leurs expressions seront:

vd =ylid) + ‘Vm(i(imd) = 15d id + Wmd(imd) :
Vkd = VYskd(ikd) + 5,7 Wmd(imd) =1kdikd + 75 Wmd(imd) (5.4)

Le méme raisonnement, appliqué aux enroulements suivant 1’axe q, aboutit aux mémes
conclusions. En effet, si on désigne par imq, le courant magnétisant total suivant I’axe en
quadrature:

. . Nkqg Ka . . 1 .
Imq =lq+‘K‘b‘g‘N—qa‘ lkq = 1q+ Hq- lkq (5,5)

Le flux principal ®pq traversant les enroulements Q et KQ est fonction des deux courants iq et
ikq et s’écrit:
(qu = (qu(imq) (5,6)

Chacun des des deux circuits admettant, en plus de @, un flux de fuites proportionnel a son
propre courant, les flux totaux yq et ykq embrassés respectivement par Q et KQ s’écrivent
alors, par analogie & ceux suivant I’axe direct:

yg=ysq(ig) + ‘qu(ixlnq) =1sq ig + Ymq(img) .
ykq = yskq(ikq) + mq Wmgq(img) = 1kq ikq + mq WYmq(img) (5.7)
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Les équations-électriques écrites dans le repére de Park (1,46) et (1,47) deviennent alors, en
remplagant les flux totaux par leurs expressions décomposées établies ci-dessus:

. . . de . .
vd =Rsid+1sdid+ & Ymdlmd) - P (150 iq + Vimglimg) ]

. . . de . .
vq =Rsig+1sqig + % Ymqlimg) + P ar [1sd id + Ymd(imd) ] (5,8a)
. . 1 d .
0 =Rkd ikq + lkd ixd + ] 'd—t Vmd(md)
1
0 =Rkq ikq + Ikq ikq + == mq dt VYmngq(img) (5,8b)

12 Enroulements amortisseurs équivalents:

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 méme coefficient de bobinage et le méme nombre de
spires que 1’enroulement statorique qui se trouve suivant le méme axe. Il sera parcouru par un
courant:

o 1 .

Pkx = — ikx, (5,9a)
aura une inductance de fuites:

I’kx = mx2 lkx, ’ (5,9b)
une résistance d’enroulement:

R’kx = mx2 Rkx (5,9¢)
et embrassera un flux total:

Ykx =Ikx iI’kx + Ymx(myx) (5,9d)

Ces deux enroulements amortisseurs équivalents, qui n’ont d’autre fonction que celle de
simplifier I’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 conserve:

R’kx i'kx? = mx2 Rkx ——-1;5 ikx? = Rkx ikx2

;lkx1kx2—%mx21kx 1

. Pkx  mx2lkx _ lkx
¢ R’kx 7 mx2 Rkx ~ Rkx

=) 1kx2-%lkx ikx2

Il n’y a que les équations (5,8b) qui se simplifient en:

0=R’kd i’kd + I’kd i’kd + —% Ymd(imd)

s <y v .y d N
0=R’kqi’kq +’kq i’kq + a Ymq(img) (5,10)
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Avec D’écriture des flux mutuels introduite (cf § I1), la modélisation de la machine aurait pu étre
achevée en considérant les équations (5,8a) et (5,10), mais ceci serait sans tenir compte du
phénomeéne d’influence qu’exercent les courants magnétisants d’un axe sur le flux commun
traversant les enroulements suivant ’axe perpendiculaire. Ce phénomeéne est appel€é: Effet
Croisé.

I 3 Effet croisé

L’effet croisé peut se définir comme étant un couplage entre les enroulements suivant I’axe d et
ceux suivant ’axe q di 2 la saturation, alors qu’il n’existe pas par construction. Les deux axes
étant en quadrature, ce phénomeéne n’existe pas (ou est négligeable dans les machines ol la
géométrie magnétique n’est pas invariante) quand les courants magnétisants suivant les deux
axes sont faibles, mais au fur et 3 mesure que ces derniers augmentent, le couplage entre les
deux axes prend de ’ampleur et devient incontournable.

Cet effet peut etre expliqué physiquement de la méme maniére que la réaction d’induit dans une
machine a courant continu. En effet, en alimentant seulement 1’un des deux enroulements, la
saturation du circuit magnétique suivant I’axe du circuit alimenté commence & apparaitre a partir
d’une certaine valeur du courant magnétisant, les lignes de champ dans I’entrefer suivent I’axe
de I’enroulement alimenté. Si on alimente en méme temps I’enroulement en quadrature, les
lignes de champ issues du second circuit sont perpendiculaires aux précédentes et vont donc
avoir tendance 2 s’ajouter aux premieres a I’une des extrémités des dents (celle par laquelle le
champ entre ou sort) et & se retrancher a I’autre extrémité, la figure V.2 /30/, illustre parfaitement
ce phénomene:

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, ’effet de saturation du circuit
magnétique suivant ’axe de cet enroulement se manifeste pour une valeur du courant ijg
inférieure & la valeur du courant magnétisant citée précédemment.

En effet, le circuit magnétique emprunté par les lignes de champ est, pour une grande partie, le
méme pour les deux enroulements; lorsque ceux-ci sont alimentés conjointement, les lignes de
champ issues de I’un participent activement & la saturation de la partie commune de celui-ci,
partie empruntée par les lignes de champ issues de ’autre.

D’ou, vue des bornes de 1’un des enroulements, pour une méme valeur du courant qui le
traverse, une diminution de son flux en fonction de 1’augmentation du courant dans I’autre
enroulement.

Cela peut €tre constaté trés nettement sur les deux familles de courbes ci-dessous et qui
représentent les flux principaux Ymd €t Ymgq en fonction du courant magnétisant suivant le méme
axe et pour différentes valeurs du courant magnétisant suivant I’axe en quadrature.

Ces courbes ont ét€ obtenues pour la MRV a stator lisse dont on a fait I’étude ctla simulation
précédemment /33/.

ymd(wb)

——{—  img=0
——  imQ=50
—g—  imQg=100
——— img=150
—a—  img=200
—_—  img=250
——&—— imqg=300

FIG V.3 Flux ymd en fonction de img pour différentes valeurs de imq
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ymg(wb)

—f— imd=0

——e—  imd=100
—g—  imu=200
- imd=300

: : , imq(A)
300 400

! i i
0 100 200

FIG V.4 Flux Ymgq en fonction de imq pour différentes valeurs de img

Pour tenir compte de cet effet, les différents flux écrits précédemment doivent se formuler, en
fonction des deux courants magnétisants, comme suit: ’

yd =1sd id + W¥md (imd-imq)
Vq = Isq iq + Wmq (imd,img)
y’kq =1'kq i’kq + Ymq (imdsimq)

14 Définition des inductances.
14 1 Inductances statiques.

La réécriture des équations électriques en fonction des courants revient a exprimer chacun des
deux flux Ymd et Ymq en fonction des différents courants. On peut, pour €tre 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 4 la commande, malaisée. On a donc préféré les deux définitions suivantes:

Lsmd = Lmdming) (5.12)

représentant I’inductance de magnétisation statique “longitudinale” équivalente
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ot Lomq dmdinding (5,13)

représentant 1’inductance de magnétisation statique “transversale” équivalente,
et reprendre les expressions (5,11) sous une nouvelle forme:

yd =1sd ig + Lsmd imd

yq =1sq iq + Lsmq imq

y’kd =1’kd i’kd + Lsmd ipg (5,14)
y’kq =1'kq i’kq + Lsmq ipq

qui s’apparente a 1’écriture des flux en régime linéaire et ou Lsmd et Lsmq sont fonctions en
méme temps des courants magnétisants imd et imd.

Si on désigne par Lmd la valeur non saturée de I’inductance de magnétisation statique sur ’axe d
pour img=0 et Lmgq la valeur non saturée de I'inductance de magnétisation statique sur I’axe q
pour ijpg=0, on peut écrire Lsmd et Lsmq sous la forme:

Lsmd = Lmd. Ksd(imd,imq)
Lsmq = L mq. Ksq(imd,imq) (5,15

et donc les flux principaux:

Ymd (imd.imq) = Lmd. Ksd(imd,img) - imd
WYmgq (imd.imq) = Lmq. Ksq(imd.img) - imq

Ksd et Ksq sont appelés par quelques auteurs, /30/ /48/.., les “facteurs de saturation” suivant
I’axe d et . Ce sont deux fonctions des courants img et imq dont les valeurs sont comprises entre
Oetl.

Les deux facteurs de saturation peuvent étre 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:

- Wmd €tant une fonction paire de imq et impaire de img, Ksd doit €tre pair de img €t imq. En
effet, en inversant le courant iyg 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, I’'une saturée et 1’autre démagnétisée, voient leurs roles inversés mais 1’effet croisé sur
I’axe magnétique direct reste inchangé.

Le méme raisonnement est valable pour le flux mutuel suivant ’axe q (Wmgq pair de img et impair
de img), et donc Ksq doit étre pair de imd €t imq.
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OWYmd _ Wmgq
dimg Oimd (5,16)

oW oW
En effet, Ymd = Fmd et Ymg= gm_ci

I’énergie étant une fonction d’état, la relation (5,16) doit étre remplie. Cette relation se traduit, en
fonction de Ksd et Ksq par:
. oKsd . dKs . ..
Lmd ing —gm: = Lmqimq 'am—(? =Lmd Lmq imd imq f(imdsimq) 5,17

avec f(imd,img) fonction paire de img €t imq.
De (5,17) nous pouvons tirer la relation générale que doivent vérifier Ksd et Ksq:

Ksd = gq(ima) + Lmqjimq imq f(imdsimq) dimq (5,18a)
0
et Ksq = gq(img) + Lmd f imd § nd fimdsimg) dimd (5,18b)
0
Si on retient pour f(imd,imq) la forme analytique la plus simple, & savoir un polynome:

oM8

f(imd,imq) = g.

les deux facteurs de saturation s’écriront alors sous la forme:

Ksd = gdlimd) +3 3 Lmq 5o %s imd? . imq24*2 (5.20a)
0o o q+2
et Ksq=golimg) + T 3 Lind E@‘f—z imdZP*2 . img2 (5,20b)

d’oui les expressions suivantes des flux principaux:

oo OO

Yimd =Lnd imq galima) + = ¥ Lmd Lmg ia@%‘i imdZP*! . i;mq2a+2

oo oo

et Wmq = Lmq imq gq(img) + % % Lmd Lmg T;%_i ima?P2 . imq2q+1

Ymd €tant impaire de img et Ymq €tant impaire de img, gd(imd) sera alors paire de imd et gq(img)
paire de img. en fait, on retrouve dans les deux €critures:

Lmd imd gda(imd)
et Lmq imq 8q(img)
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le flux magnétisant suivant I’axe d (resp q) lorsque le courant ijpq (resp imd) est nul.

gd et gq ont donc les formes suivantes:

gd(imd) =1+ hzl Cdh - img2h (5,21a)

et gq(lmq) =1+ 2 qu . 1mq2k ’ (5,21b)
k=1 :

On peut alors donner la forme définitive des facteurs de saturation Ksd et Ksq:

Ksd=1+ 3 cgp .img?h +3 3 Lmq 58— ing?P . imq2d+2
v, ~ % 2q + 2 q

=]

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

’autre axe étant parametre, 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.

—_———

0,2

T T ' T ' T jimd(A)
0 100 200 300 400
imd

FIG V.5 Variations du coefficient Ksd en fonction de img pour différents imq
140

img=0
img=50
img=100
img=150
img=200
img=250
img=300

v —

-



- imd=0

——  imd=100
—&— imd=200
-0 imd=300

. img(A)
300 400

T
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FIG V.6 Variations du coefficient Ksq en fonction de imq pour différents img

L’écriture des inductances statiques:

Lsmd = Lmd. Ksd(imd,img)
et Lsmq = Lmq. Ksq(imd,imq)

permet donc de tenir compte de la saturation suivant chacun des axes ainsi que de I’effet croisé.

14 2 Inductances dynamigues.

Les inductances Lsmd et Lsmq étant fonctions des courants, en dérivant par rapport au temps les
expressions (5,11), nous obtenons:

d acisd g4 9Ymd digg | OWmd dimg
g ¥a=Isd g ld* Fo Td T iy dt

d d . O0Ymq dimd | 9¥Ymq dimg
a Va=1sa Grigt i Tat o Bimg at

_Cl. 4 —17 __C_i__ 3] and g_imd awmd gl_mg
at y’kd =1'kd an i’kd + gt + ———-—aimq 3t (5,22)

d ’ ) d *y awmgimq a\vm g}_}_‘_ng
@ Vka=Tka 7 ka+ 5o 5= * G, a

En définissant les inductances dynamiques a 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:
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9Ymd
= T 5,23a
Lsmd Pimd ( )
représentera ’inductance de magnétisation dynamique suivant I’axe direct

Lomq = GPn0 (5,230)

représentera 1’inductance de magnétisation dynamique suivant 1’axe en quadrature
P gn y

et M = Mdg= %‘j’T";“ = %1%1 = Mad (5,23¢)

représentera la mutuelle de magnétisation dynamique entre 1’axe direct et 1’axe en quadrature.
Les expressions analytiques de ces différentes inductances dynamiques peuvent étre tirées
directement de celles des inductances statiques en fonction des facteurs de saturation, ce qui
nous donne alors:

Lsmd = Lmd [ Ksd(imd,imq) + %%(;Sg .imd ]
.. oKsq .
Lsmq=Lmgq [ Ksq(imd,imq) + E{;‘qg .imq]
oKsd . oKsq .
et M = Lmd —a_i—m—é_ .Imd = Lmq ';i'r;‘d‘ - Imq

Les familles des différentes inductances dynamiques obtenues a partir des coefficients identifiés
précédemment sont données ci-apres:

.815 LSTd(H)
.12
.809

.Be6

.803

.gee 1

6. 0. 100. 158. 200. 250. i (A)

FIG V.7 Variations de Lsmd en fonction de img pour différents ipg
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. 0020
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-

imq(A)
gee8. B58.

J 1 )|

6. 58. 108. 1S8.

FIG V.8 Variations de £smq en fonction de imq pour différents img

™M H)

e ‘3343

--30886

-.00128

-.08168

~-.002088

-

e

-

\\--'

i L 1 } i imy(A)

e. Se. 18e. 158. g28e. 258.

FIG V.9 Variations de M en fonction de imq pour différents imq
et en fonction de imq pour différents img

Remarque

Les expressions des différentes inductances dynamiques étant obtenues 2 partir des facteurs de
saturation approximés, elles ne sont donc valables que dans la plage de courant ou a été
effectuée 1’approximation.

15 Equations générales de la MRV 3 stator lisse:

Les différentes inductances définies, on reprend 1’écriture des équations électriques générales
introduites en (5,8a) et (5,10) en remplacant les différents flux, ainsi que leurs dérivées

temporelles, par leurs expressions en fonction des courants. Ceci nous donne:
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de ) .
vd =Rsig + Isd gt ig + Lsmddlc;‘t‘d + N,dlc‘;g - pg; [Isqiq +Lsmqimgl

i de . .
vq =Rsig +1sq %iq+Lsqulm +7’L@é—‘t‘-‘1+p—a-t—[lsd1d+Lsmd1mdl

dt
0=R’kd i’kd + I’kd :iit i'kd + Lsmdgi-la'lt‘-d +M (—ha“{'q (5,24)
=R’kai’ka +1'ka &7 dimg dimg
0=R’kqi’kq +1'kq dt1kq+ Lsmq at +M at
ou sous forme matricielle:
B de i@ |
vd Rs -p(Isq+Lsmgq) s 0 -pLsmgq G i
vq | _ de de iq
0o |° p(lsd+Lsmd)—Et— Rs pLsmd a 0 ld
0 0 0 R’kd 0 i’kq
L 0 0 0 R’k q -
Clsd+Lsmd M Lsmd M ] . ig
M Isq+L sm M Lsm i
+ a d d g—t- ,lq (5,25)
Lsmd M I’kd+L smd M 1'kd
- M L smq M I’kq+Lsmq - Tkq

L’équation du couple électromagnétique s’€crit:

I'e=p (ydig-yqid
=p [ (Isdig + Lsmd imd)iq - (Isq iq +Lsmq img)id ]
=p [ (Isd + Lsmd - Isq - Lsmq)id iq + (Lsmd 1’kd iq -Lsmqi’kqig) ] (5,26)

16 Equations générales de la MR Vermier:

La modélisation, qui a été éffectuée ci-dessus pour la MRYV a stator lisse, peut étre reprise, en
annulant simplement les courants d’amortisseurs et en remplagant p par p*, exactement dans les
mémes termes, et avec les mémes définitions des inductances équivalentes, pour la MR Vernier.
Ceci permet d’écrire directement les équations qui régissent son fonctionnement, en tenant
compte de I’effet de saturation et de 1’effet croisé, et qui se mettent sous forme matricielle:
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de
va] | RS PrUsa+Lsm@) G- irigq [isdeLsmd M | g [id -
vq ) de iq * M Isq+Lsmgq dt | ig 20
p*(lsd+Lsmd)d—t Rs
L’équation du couple s’écrit tout simplement
I'e =p* (yd iq - yq id)
=p* [ (Isd + Lsmd - Isq - Lsmq) id iq ] (5,28)

1L Ecri srationnelle:

L’équation différentielle matricielle, obtenue en (5,25) est non lin€aire, nous ne pouvons donc
introduire I’ 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 hypothése vérifiée, nous pouvons réécrire 1’équation (5,25) sous une

forme opérationnelle plus condensée:

V4 -Rs+(lsd+Lsmd)s -w(lsq+Lsmq)+Ms
Vg o(lsd+Lsmd)+Ms  Rs+(Isq+Lsmq)s
0 ] Lsmd s M s R’kd+(1'k
0 . M s Lsmgqg s M s

Lsmds -wLsmq+Ms
oLsmd+Ms Lsmgs
d+L smd)s M s

R’kq+(1’kq+Lsmq)s

wnd

id
iq
i kd
I kq
(5,29)

Vd,Vgsidsigsi kd €ti'kq Teprésentent les transformées de Laplace des variations des grandeurs

correspondantes et
®=pQ.

Les courants dans les amortisseurs n’étant pas mesurables, nous allons donc les exprimer en
fonction des courants dans les deux enroulements d et g, et a partir de la, déterminer les
différentes inductances opérationnelles ainsi que les “constantes” de temps.
En considérant les deux derniéres équations du systéme différentiel ci-dessus, nous obtenons
une relation matricielle entre les courants dans les amortisseurs et les courants ig et iy qui s’écrit:

M s ig

iq M s

[Lsmds
M s

|-

Lsmqs
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R’kd+(1’kd+L smd)

R’kq+(1’kq+Lsmq)s

M s

I

i'kd:l
i'/(q
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En posant
Lkd= I"kd+Lsmd (5,30)
et Lkqg=1kq+Lsmq (5,31)

On obtient alors i’g4 et i'gq en fonction de ig eti,y par:

(4] -5 [Lsm%kq #R'kq) s M2s2 M Ikqs2*R'kq M s } ]
Pigd | M 1'kd s2+R'kd M s Lsmq(Lkd s+R’kq) s -M2s2 | Lig

(5,32)
avec det = (Lkq s+R’kq) (Lkd s+R’kq) - M2 s

En réinjectant les expressions de i'gq et i’gg dans les deux premiéres équations du systéme
matriciel (5,29), nous obtenons les différentes relations entre les courants ig et iy et les tensions
Vg etvg :

W] = Lone 2o []

avec:
(I’kd s+R’kd) [(LsmdLkq- M2) s + (R’kqLsmd+®LsmgM)]

Z11(s)=Rs +s { Isd +
(Lkq s+R’kq) (Lkd s+R’kd) - M2 s2

}

(I’kq s+R’kq) [(LsmqLkd- M2) s + (R’kdLsmq+®LsmdM)]

222(s)=Rs +s { Isq +
1 (Lkq s+R’kq) (Lkd s+R’kq) - M2 s?

}

(’kq s+R’kq) [ (I’kd s+R’kd) s - @ Lsmq (Lkds+R’kd)]

Z12(s) = -o Isg+ {
a (Lkq s+R’kq) (Lkd s+R’kd) - M2 s2

}

et
(’kd s+R’kd) [M (I’kq s+R’kq) s + ® Lsmd (Lkqs+R’kq)]

221(s) = o Isd+ {
(Lkq s+R’kq) (Lkd s+R’kd) - M2 s2

}

111 Stratégie de comman

Dans le cas de la MRV 4 stator lisse, la stratégie de commande énoncée pour le modele linéaire
au second chapitre n’est plus réalisable, sans quelques précautions, dans le cas présent ol on
tient compte de tous les phénomenes (courants de Foucault, saturation et effet croisé), et ce pour
deux raisons:
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- 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 ikq €tant
fonction du courant id et des ¢ urants en quadrature, il n’est plus annulé par le simple maintien
de ig constant.

Ceci se traduit, puisque ikd n’est plus commandé par id, par I’apparition d’un produit de
convolution, entre le courant ikd et le courant ig, dans I’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 parait, pour le moins, compliquée.

Cependant, cette méme stratégie de commande peut €tre 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-a-dire si on prend M =0.
Cette hypothése, largement justifiée pour les machines & pdles saillants, se justifie encore plus
dans la stratégie de commande que nous voulons adopter, puisqu’en maintenant le courant id a
une valeur de référence assez élevée, cet effet croisé dynamique s’amenuise encore plus comme
le montrent les courbes de M tracées précédemment (fig V.9).

En adoptant alors cette hypothése, chacun des courants dans les amortisseurs se trouve
découplé de ceux suivant I’axe en quadrature et le courant ikd devient commandable & partir du
seul courant id; et en maintenant ce dernier & une valeur de référence €levée constante, on

retrouve la méme expression du couple, relativement simple en transformées de Laplace, ou ce
dernier n’est fonction que du courant iq. La commande du couple se fait donc a partir de ce

dernier.

Par contre, pour la MR Vernier , la stratégie de commande adoptée pour le modele linéaire
s’applique facilement au modéle 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 controler
directement a partir du courant ig, de plus, le terme de couplage, dii a I'effet croisé dynamique,
peut étre €liminé, dans la commande des courants, directement par la matrice de découplage.

Cependant, méme si la commande, en prenant M = 0 dans le cas de la MRV & stator lisse,
ressemble a celle appliquée & la machine modélisée linéairement, le fait de prendre en compte la
saturation et I’effet croisé statique introduit quelques changements:

- Choisir id au lieu de iq pour jouer le rdle de ’inducteur n’est plus aussi €vident. Les circuits
magnétiques suivant les deux axes étant soumis a la saturation et a I’effet croisé, maintenir id
constant ne permet plus d’assurer un flux yd constant. Néanmoins la valeur de référence choisie

pour avoir un couple maximal en régime nominal se trouve au-dela du coude de saturation du
flux suivant 1’axe d, aussi, une petite variation du courant id autour de sa valeur de référence

n’entraine pas une grande variation du flux yd, ce qui ne serait pas le cas du flux yq pour une
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méme variation du courant iq autour de la méme valeur de référence.

- Le choix de id comme courant d’inducteur maintenu & une valeur de référence ne simplifie pas

pour autant la commande. En effet, méme si le courant ikd devient nul et si ikq est exprimeé en
fonction de ig, toutes les inductances statiques et dynamiques, a I’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 mémes inductances et
de prévoir une commande adaptative. La premiére posibilité entrainant des calculs exorbitants,
nous avons adopté la deuxi¢me solution.

En prenant M =0, les expressions des impédances opérationnelles se simplifient énormément
Z11 devient:

Lsmd?s
R’kd + (I'kd + Lsmd) s
= Rs+ s Led(s) (5,33)

Z1l= Rs+s[lsd + Lsmd -

Led(s) représentant 1’inductance opérationnelle suivant I’axe d qui devient, quelques calculs
plus loin:

1+ s Ted

Led(s) =(Isd + Lsmd) 175 Teds (5,34)
1 1sd Lsmd
ol Ted = 55 [I’kd+ ———————
R’kd [ Isd + Lsmd
1 )
et Tedo = Tk (I’kd + Lsmd) (5,35)
722 se met, elle aussi, sous la forme;
Lsmq? s
Z22=Rs+s[lsq+Lsmq - 1=Rs +sLeq(s) (5,36)

R’kq + (I’kq + Lsmq) s
avec Leq(s) qui devient:
- 1+s Teq
Leq(s) = (Isq + Lsmq) T+ 5 Teqo (5,37)
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1 1sq Lsmg
Teq = mw=[’kq +
1 Rk Pk Isq + Lsmq]

S
Teqo = kg I’kq + Lsmq)

les deux autres impédances se mettent facilement sous la forme:

_ , _ 1 +5T’eq
Z12=-0L%q(@s) =- 0 (sq +Lsma) {5 Teq,

et Z21= wL’ed(s) = (Isd + Lsmd) 11 : s.S geg?)

N S | , Isd Lsmd
ot Ted= g kd+ 53T sma)l

1sqLsmg

? — 1 >
et Teq= R’kq [Pkq + Isq + Lsmq

On aboutit alors a une réécriture du systéme (5,29) sous la forme:

[vd] { Rs + s Led(s) - L’eq(s) ] [id}
vgl | o L’ed(s) Rs +s Leq(s) | Lig
[v] = [Z] [i]
Y_Commande

(5,38)

(5,39)

(5,40)

(5.41)

La stratégie de commande est identique 2 celle de la machine modélisée en linéaire, le schéma
de commande est lui aussi identique avec la méme alimentation par onduleur 2 MLI. 1l faut donc,
comme 2 la partie III B, pouvoir éliminer le couplage entre les variables suivant les deux axes et

donc contrdler les courants id et iq indépendemment I’'un de Iautre.

Pour cela, on introduit ici aussi une matrice de découplage, A”, qui s’écrit, par analogie au

modele linéaire:

- L’eq(s)
Rs + s Leq(s)

A’(w) =
o L’ed(s)

Rs + s Led(s)

1
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cette matrice, multipliée a [Z]!

Zre ] [ Rs +sLeq(s)  ® L’eq(s) }
S detlZ] | predos) Rs + s Led(s)

permet d’aboutir & une matrice diagonale liant les courants id etiq a €d et &q

1

0
i d
[ u} oo | RS Led(s) [e } 5.43)

0 1 eq
Rs + s Leq(s)

Go représentant toujours le gain de ’onduleur 8 MLI.
En fonction des différentes “constantes” de temps, les fonctions de transfert des courants ig et iq

s’écrivent:
id= Go ed = %__c_) 1 +s Tedo ed (5,44)
Rs + s Led(s) S 1+ (Tedo +1°d) s + Ted 1°d s2
» 4 Isd + Lsmd
avec 1d = TRs
et iq= 90 g = 32 1+ 5 Teqo &q (5,45)
Rs + s Leq(s) $ 1+ (Teqo +1°’q)s+ Teq1’qs?

avec 1q= ﬂ%_s_r_n_g

Ces fonctions de transfert sont analogues a celles établies pour le modele 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 a celle écrite en (3,41). En effet, le courant ig
supposé constant, et donc le courant ikd nul, I’équation du flux yd s’écrit:

yd = (Isd + Lsmd) idref
et celle du couple €lectromagnétique:
I'e =p [ (Isd + Lsmd) idref iq - ¥q idref ]

qui devient, en transformées de Laplace:
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I'e=p [ (I1sd + Lsmd) - L’eq(s) ] idref iq
1+sT’ . .
=p[ (sd + Lsmd) - (Isq + Lsmq) 1_+‘s§‘Te%% 1 idref iq

. 1+sT” .
I'e = idref [ (Isd + Lsmd) - (Isq + Lsmgq) ] "1_+§§T‘EE;E iq (5,46)
ol T = (I1sd + Lsmd) Teqgo - (Isq + Lsmq) T’eq (5.47)

(Isd + Lsmd) - (Isq + Lsmq)

[13 n 3.

Dans les équations électriques établies pour la MRV 2 stator lisse modélisée en présence des
courants de Foucault, de la saturation et de ’effet croisé, différents parameétres nous sont
inconnus. En fait, & part la résistance statorique donnée par le constructeur, aucune des autres
valeurs n’est disponible. Nous allons donc procéder a 1’identification de ces parametres en
utilisant les différentes courbes et enregistrements dont nous disposons.

On commence par établir, trés facilement, les valeurs de Lsmd et Lsmq. En effet, les
inductances statiques équivalentes ne sont autres que les pentes, & 1’origine, de W (resp Ymq)
pour ijmg=0 (resp img=0). On obtient alors:

Lsmd = 12,085 mH
et Lsmg=32mH

Pour les autres constantes, on utilise exactement la méme méthode que celle appliquée dans le
cadre de la machine modélisée en linéaire. Les mémes enregistrements donnés au chapitre III
(Partie A) sont repris ici. On dispose donc de I’évolution du courant id (resp iq) pour un court-
circuit de la source de tension v{ (resp vq):

at=0" Ix=1Io
at=0% , les équations relatives & un des enroulements statoriques et & I’enroulement
amortisseur correspondant, s’écrivent, en transformées de Laplace:

{ 0 =[Rs + (Isx + Lsmx)s ] Ix - (Isx + Lsmx)Io + Lsmx I’kx (5.48)
0= LsmxsIx- LsmxIo+[Rkx + (I’kx + Lsmx)s ] I’kx ’
La derni¢re équation nous donne

Pkx = Lsmx lo-Lsmx s Ix (5.49)

R’kx + (I'kx + Lsmx) s
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La premiére équation nous donne, en remplagant Ikx par son expression donnée en (5,47),

I’évolution de Ix en fonction de lo:

[Lsmx2 (Isx+Lsmx)(lkx+Lsmx)] s - (Isx+Lsmx) R’kx Io
[Lsmx- (Isx+Lsmx)(I’kx+Lsmx)] s2 -[(Isx+Lsmx)R’kx+(I’kx+L smx)Rs] s - RsR’kx
(5,50)

qui peut s’écrire sous la forme:

Ix=Io s + A
(s + B)(s + C)

(Isx+Lsmx) R’kx

avec A=
(Isx + Lsmx)(I’kx + Lsmx) - Lsmx2
B+C= (Isx+Lsmx) Rkx + (I’kx+Lsmx) Rs (5.51)
(Isx + Lsmx)(I’kx + Lsmx) - Lsmx2 ’
B.C= Rs R’kx

(Isx + Lsmx)(I’kx + Lsmx) - Lsmx2

On retrouve donc, aux valeurs de A, B et C pres, la méme expression de 1’évolution du courant
qu’au modele linéaire, qui devient, en fonction du temps:

X(®) =Ip (A exp(p) + (1-4) exp(-33))

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
déja obtenues a partir des courbes des flux.

Par conséquent, on n’a plus que trois inconnues (R’kx, Isx et I’kx) a déterminer a partir des
trois équations:

1

Ti=g

1

2=
A-B
et A=
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Les différents calculs effectués nous donnent les valeurs suivantes:

R’kd=1,83 Q
I’kd = 0,52 mH
Isd = 1,009 mH

R’kg= 1,213 Q
I’kq = 0,0177 mH
etlsq = 1,97 mH

VIL Simulati

Une fois calculées les différentes résistances et inductances de fuites, on peut procéder a la
simulation de 1’ensemble du schéma de commande donné en II1.21 avec le mode¢le complet de la
machine.

Dans le programme de simulation, la partie Alimentation est la méme que précédemment, la
machine est toujours alimentée par le méme onduleur 2 MLL

Pour la partie Machine, d’apres (3,63), on peut écrire le syst¢me matriciel sous la forme:

[VI=[AI[I]+[B] & [1]

Les tensions étant imposées par 1’onduleur, on doit donc résoudre a chaque pas de calcul,
1’équation différentielle matricielle suivante:

& [1]=(CI[1]1+[D][V]

ol [C]=[B]!
et [D]=-[BJl[A]
[ Lkd Lsmd ]
Ba O Da Y
0 Lkq 0 -Lsmg
Dq Dq
ol [C]= (5,52)
-Lsmd 0 Lsd 0
Dd Dd
0 -Lsmg 0 Lsqg
- Dq Dg -




et

RsLkd -wlLsqLkd -R’kdLsmd -owLsmqLkd
Dd Dd Dd Ddp
wLsdLkq RsLkg ®LsmdLkq -R’kgqLsmg
[D]= o D M 5 (5.53)
-RsLsmd wLsqLsmd R’kdLsd ®LsmgLsmd
Dd Dd Dd Dd
-0LsdLsmq -RsLsmq -wLsmdLsmq R’kqLsg
- Dg Dq Dq Dg -
avec:
Lyx = lyx + Lymx
Lyx =1lyx + Lymx
Dx = (Isx + Lsmx)(lkx + Lsmx) - Lsmx2) (5,54)
y=souk
x=douq

11 faut donc, a chaque pas de calcul, déterminer les valeurs des différents éléments des deux
matrices [ C] et [ D ], et ensuite résoudre le systéme 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
méme maniére que pour le modele linéaire, on utilise donc des régulateurs PI de la forme:

C(s)=-I-S<-(1+‘cs)

ou les gains K sont constants mais ol toutes les constantes 1, fonctions des “constantes” de
temps ou des inductances de la machine, sont fonctions des courants.

La commande est donc adaptative: a chaque pas de calcul, il faut déterminer les valeurs des
différentes constantes T avant de calculer les sorties des correcteurs. La méme démarche est
appliquée a la matrice de découplage A” ol les deux éléments sont fonctions des “constantes” de
temps de la machine. Les différents gains K sont choisis identiques & ceux pris pour le modele
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.

154

- r——



c40.
189.
129.

60.

c0.
-10.
-70.
-130.
-18@.
-£59.

259.
ceo.
159.
109.

-110.
~-150.

155

T .
-+ COURANT id
¢ t(s)
ikd(A)
T
COURANT ikd
- t(s)
iq (A)
4 COURANT iq
7*‘"-- + 1 (s)
ikq(A)
v v
: + : : 1 (s)
.00 .05 .10 .15 .C0 .25



eo /_—— ; ; ' + 1[(5)

44 . 4
33. 4
22. 4+ VITESSE Q
11. 4
0. - - \ ~ L t(s)
.00 .05 .10 .15 .c0 .25
FIG V.10 Résultats numériques obtenus pour un démarrage
et une perturbation du couple de charge
Conclusion

Le phénomeéne de saturation ne pouvant étre négligé dans les machines a réluctance variable
puisque le circuit magnétique de celles-ci est saturé durant le régime nominal, nous avons, dans
ce chapitre, €largi la modélisation de la MRV en englobant ce phénoméne ainsi que celui de
I’effet croisé”. Nous avons alors abouti, en introduisant les inductances de magnétisation
statique équivalentes et les inductances de magnétisation dynamique équivalentes, & un modele
complet de la machine.

Ce modele complet peut , comme nous 1’avons montré, étre utilisé€ tel quel dans la commande
vectorielle de 1a MR Vernier; en effet, le terme de couplage di a 1’effet croisé dynamique
n’introduit aucun changement dans 1’expression du couple, et ce méme terme s’élimine
facilement des fonctions de transfert des boucles de courant grice a la matrice de découplage
choisie.

En revanche, dans le cas de la MRV a stator lisse, ce modele introduit quelques difficultés au
niveau de la commande; 1’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 modele
complet a des fins de commande, de négliger I'effet croisé dynamique.

Nous avons alors montré que cette hypothése pouvait étre adoptée dans le cadre de la
commande que nous effectuons, ce qui nous permet d’appliquer la méme stratégie de commande
que celle élaborée pour le modele linéaire, 2 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 parametres fixes de la machine se fait, par
contre, d’une maniére analogue a celle adoptée pour le modele linéaire.

Les résultats numériques obtenus par la simulation de ’ensemble Convertisseur-Machine-
Commande, avec le modele complet de la machine & stator lisse, sont intéressants & deux points
de vue:

- Du point de vue de la commande, la stratégie de commande, en tenant compte de la saturation
et de I’effet croisé statique, et donc en introduisant des régulateurs adaptatifs, fonctionne
parfaitement. La commande des deux courants i et ig est bien découplée et ’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 a la forte saturation du circuit magnétique; en effet, les deux
courants id comme iq se trouvent au-dela 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
modele linéaire, une trés bonne dynamique.

Nous pouvons donc conclure que I’effet de saturation ne peut, en toute rigueur, &tre négligé
méme s’il nous contraint, dans la stratégie de commande adoptée, a faire appel a 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 I’effet
de saturation étant plus accentué suivant ’axe direct, pour un courant nominal, I’inductance
suivant cet axe diminue beaucoup plus que celle suivant I’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 4 une bonne commande de la MRV qu’en la modélisant de la

fagon la plus proche de la réalité, et ceci passe nécessairement par la prise en compte de 1’effet de
saturation , ainsi que celle de I’effet des amortisseurs dans le cas de la MRYV a stator lisse.
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Conclusion Générale

Le travail présenté dans ce mémoire porte sur la commande vectorielle de machines a
réluctance variable en tenant compte de la saturation et des courants induits au rotor lorsque ce
dernier est massif.

Apres avoir dégagé, dans une étude préliminaire, les deux structures a réluctance variable
présentant les caractéristiques de couple les plus intéressantes, a savoir la machine a réluctance
variable 2 stator lisse et rotor massif et la machine Vernier non excitée, nous avons, a partir de
la représentation vectorielle de ces machines, qui n’est autre que la modélisation de Park, défini
une stratégie de commande pouvant contrdler le couple électromagnétique a partir des deux
composantes diphasées des courants statoriques.

Cette stratégie a été ensuite appliquée, en simulation, a un prototype de MRV a stator lisse
alimenté par un onduleur 2 MLI La prise en compte de I’effet amortisseur s’avére effectivement
trés 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 1a machine
avec des amortisseurs n’introduit pas de réelles difficultés au niveau de la commande car,
comme nous I’avons montré, les différents correcteurs aisément calculés, pour le modele sans
amortisseurs s’adaptent parfaitement & la commande du modele avec amortisseurs.

En rajoutant a I’effet d’amortisseur celui de la saturation et de “I’effet crois€”, nous passons, du
fait de la variation des inductances avec les courants, d’une commande avec des régulateurs a
coefficients constants & une commande adaptative, mais la stratégie de commande reste
inchangée et on pergoit toujours une bonne dynamique du couple électromagnétique, due a la
contribution, méme si elle est atténuée, des courants induits au rotor. Par contre la dynamique
de la vitesse est plus réduite, ceci étant dii 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 a 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
MRYV & stator lisse qui servirait a valider les résultats de simulation, il serait aussi trés
intéressant d’étudier la commande vectorielle de la machine a réluctance variable a double
denture excitée.
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ANNEXE 1

L’expression du facteur de saturation Ksd:

Ksd=1+ % can .img2h + T ¥ Lmg 2—;%‘3‘2 imd2P . imq2a+2

se réécrit en se limitant a
h=4
p=2

et q=2

comme:
Ksd = 1+ cd] img? + ¢d2 imd* + ¢d3 imd® + ¢d4 img8 + Lmg( é(zﬁ imq? + ?-—gl .img*

a . . a . . a . . a . .
+ ""17:'0‘ 1md2 B 1mq2 -+ “41‘.'1‘ lmdz . 1mq4 + '—%‘Q 1md4 . 1mq4 + _21Q 1md4 . lmq

a2 . a2 . . ap . .
+ "’(’)"" lmq6+ "“6"— lmd2 . 1mq6+ "“;‘ 1md4 . lmq6)

2

ou Ksd=00,0+ 02,0 imd® + 24,0 imd* + 06,0 imd® + 08,0 ima® + 0,2 img?
+ 00,4 imq* + 02,2 ima? imq? + 02,4 imd? imq* + 04,4 imd* imq*
+042 imd* iqu + 00,6 imq6 + 02,6 ima? imq6 + 04,6 imd* imq6

Le coefficient de saturation suivant ’axe en quadrature s’écrit alors par analogie:

Ksq=0’0,0 + 02,0 img? + ®’4,0 img* + ®’6,0 imq® + ®¢’8,0 imq® + ©°0,2 imd?
+ 004 img4 + 0’22 iqu img? + @’2 4 imq2 imd* +’4.4 imq4 imd?
+042 imq4 imd? + a’0,6 imd® + o’2,6 imq2 ima® + 0’'4,6 imq4 imd®

La méthode des moindres carrés nous a permis d’identifier les différents coefficients o j , &'y, j

0,0 = 1,05339

02,0 = -2,0975 e-5
o4.0 = 2,10287 e-10
06,0 = -3,80258 e-16
08,0 = -2,9462 e-21
0Q,2 = -4,6494 e-6
00,4 = 3,2094 e-12
022 =1,5917 e-10
02 4 = -1,4008 e-16
04,4 =1,1382 e-21
04,2 =-1,23469 e-15
00,6 = -1,4013 e-45
02,6 = 5,59174 e-22
046 = -7,57306 e-27
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o’0,0 = 0,991161
o’2 0 =-2,2531 e-6
o’4,0=1,50351e-11
0’6,0 =-3,02128 e-16
0’8,0 = 1,07908 e-21
o’0,2 =-9,57293 -6
0’04 = 5,06194 e-11
a’22 =-5,91001 e-10
o’2 4 = 2,04958 e-14
0’44 =-2,28302 e-19
®’42 =7,1566 e-15
0’0,6 = -1,4013 e-45
o’2,6 =-1,152731 e-19
0’46 =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 & pans coupés. Dans notre application, nous
avons doté ce stator d’un rotor massif & pans coupés d’une ouverture optimisée de 60°.

- Dimensions statoriques:

Rayon d’alésage : Rs =120mm

Rayon extérieur : Rex =206 mm

Longueurutile : 1 = 200 mm

Nombre de dents : Ns =36

Largeur de I’épanouissement des dents : 1d2 = 16,7 mm

Largeur des dents : 1d1 = 10,5 mm
Hauteur de I’épanouissement : hb =2,5mm
Hauteur des dents : hd =21 mm
Hauteur de la culasse : he=1555mm

- Bobinage statorique:

Nombre de circuits en parallele par phase : 2

Nombre de pbles 12

Pas d’enroulement : 100° ou 10 encoches
Nombre de conducteurs par encoche 012

Nombre de spires par phase 136

Coefficient de distribution 10,9561

Coefficient de raccourcissement : 0,766

Coefficient du bobinage 10,7324

Résistance par phase :Rs =0,025 Q

Réactance de fuites par phase (3 50 Hz) :0,085Q

— Dimensions rotoriques

Rayon du rotor : 118 mm
Epaisseur minimale de I’entrefer re=18mm
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Résumé

Le travail de ce mémoire porte sur la commande vectorielle de machines a réluctance variable en tenant compte
des courants induits dans le rotor, quand celui-ci est massif, et en tenant compte de 1’effet de saturation.

L’étude a été limitée a 1a machine a réluctance variable a stator lisse et rotor massif et a 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 I’effet de la saturation, a permis de définir une stratégie de commande
pouvant contrdler le couple de ces machines a partir de celui des deux composantes diphasées des courants
statoriques.

Cette stratégie de commande a ensuite été appliquée, en simulation, 2 un prototype d’une machine a réluctance
variable 2 stator lisse dont on a identifié les paramétres, alimenté par un onduleur 2 MLI . Le contrdle des deux
courants diphasés indépendament 1’un de ’autre étant assuré par une matrice de découplage introduite dans le bloc
de commande.

La suite du travail a porté sur I’étude de I’influence des amortisseurs sur la commande de la MRV a 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 2 stator lisse pour que la commande vectorielle
soit optimale.

Les expressions des correcteurs obtenues pour le modele sans amortisseurs sont ensuite exploitées pour
simplifier celles obtenues pour le modele avec amortisseurs.

La derniére partie du mémoire est consacrée a la modélisation et la commande de la MRV a stator lisse en tenant
en compte des amortisseurs, de I'effet de saturation et de “I’effet croisé” entre 1’axe d et I’axe q. A partir d’un
modele utilisant les inductances statiques et dynamiques en fonction des différents courants, et en négligeant
I’effet croisé dynamique, la méme stratégie de commande peut étre utilisée pour ce modele complet avec des
résultats numériques trés 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 has 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 has been applied, by simulation, to a prototype of a VRMwhith smooth stator which had
been identified, supplied by a PWM-VSI. GBS
The independant control of the direct and quadrature currents has been achieved by introducing a deco
matrix into the control bloc. :
The following part of the study deals with the damping influence on the control, which is done by varying
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 fi
oriented control.

The last part of the study is cinsecrated to the modelisation and the control of the VRM with smooth

with the complete model.






