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Résumé

Vu la concurrence serrée entre les fournisseurs automobiles, la réduction des coûts globaux
des produits est un enjeu important. Parmi les possibilités de réduire le coût de fabrication,
notamment pour les machines à courant élevé, la suppression des capteurs de courant pour la
commande de la machine est très intéressante et avantageuse.

Cette thèse se concentre sur les stratégies de commande pour les systèmes d’entraînement
à courant alternatif avec une réduction maximale du nombre de capteurs. En effet, cette thèse
présente une stratégie de commande sans capteur de courant pour un moteur synchrone. La
partie principale de cette commande consiste à reconstruire l’information qui était fournie par
les capteurs éliminés. Une manière d’accéder à cette information est d’utiliser des observateurs
d’état qui peuvent estimer les données des capteurs éliminés en utilisant le modèle du système et
les données des capteurs existants.

Afin de concevoir un observateur optimal pour l’estimation des courants, la connaissance
du modèle précis de la machine est nécessaire. Ainsi, dans un premier temps, une méthode est
proposée pour identifier le modèle de la machine. Ce modèle est ensuite employé pour mettre en
oeuvre la commande sans capteur de courant.

En outre, la méthode d’estimation du courant ne sert pas seulement à effectuer une com-
mande sans capteur, mais elle peut également être utile pour augmenter la fiabilité du système
dans les applications où la suppression des capteurs de courant n’est pas une priorité. Ainsi, une
nouvelle méthode est proposée pour détecter les défauts des capteurs de courant, et si nécessaire,
continuer à commander le moteur sans utiliser ces capteurs.

Les résultats expérimentaux, obtenus sur un banc d’essai réalisé au laboratoire permettent de
confirmer que, en régime transitoire et en régime permanent, les courants non mesurés sont esti-
més avec une précision satisfaisante pour une application automobile et permettent la réalisation
d’une commande sans capteur de la machine.





Abstract

Given the tight competition among automotive industries, reducing overall product costs is
an important issue. Among the solutions to reduce the manufacturing cost, especially for high
current machines, the elimination of current sensors for machine control is quite interesting and
advantageous.

This thesis focuses on control strategies for AC drive systems with a maximum reduction
in the number of sensors. Indeed, this thesis presents a current sensorless control strategy for
a synchronous motor. The main part of this control consists in reconstructing the information
that was provided by the eliminated sensors. One way to access this information is to use state
observers that can estimate the data from the eliminated sensors by using the system model and
existing sensors data.

In order to design an optimal observer for current estimation, the accurate model of the
machine is needed. Thus, first, a method is proposed to identify the model of the machine. This
model is then employed to implement the current sensorless control.

Furthermore, the current estimation method is not only used to perform sensorless control,
but it can also be useful to increase the reliability of the system in applications where current
sensor elimination is not a priority. Thus, a new method is proposed to detect current sensor
faults, and if necessary, continue to control the motor without using these sensors.

The experimental results, obtained on a test bench realized in the laboratory, are conclusive
in transient and steady state that the unmeasured currents are estimated with a good accuracy for
an automotive application and allow the realization of a sensorless control of the machine.
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Introduction générale

Au fur et à mesure que la technologie avance, la science et les connaissances permettant de
répondre aux préoccupations environnementales évoluent. C’est pourquoi nous sommes confron-
tés à des standards environnementaux croissants et à une conformité plus stricte.

Au sein de l’Union Européenne, les objectifs prévus en matière de pollution atmosphérique
pour les années 2015 et 2021 représentent des réductions de 18% et 40%, respectivement, par
rapport aux niveaux de 2007. À cet égard, un accord a été conclu pour augmenter les taxes sur
les émissions de Gaz à Effet de Serre (GES) pour les industries des pays européens.

L’approbation de cet accord a grandement influencé les industries automobiles. Ainsi, les
nouvelles normes européennes imposent des limites de plus en plus restrictives sur les émissions
de CO2. Il s’agit d’un enjeu industriel important pour les constructeurs automobiles. Ces fac-
teurs ont conduit les constructeurs automobiles à accroître l’électrification de leurs véhicules et
à s’orienter vers des véhicules hybrides et électriques dotés d’un groupe motopropulseur élec-
trique.

Cette thèse s’inscrit dans la suite du projet LowCO2Motion+, un projet de recherche et dé-
veloppement structurant pour la compétitivité (PSPC), impliquant plusieurs entreprises et dirigé
par Valeo. L’objectif de ce projet est de développer et d’étendre l’utilisation de solutions mild
hybrides pour l’industrie automobile en améliorant les structures des alternateurs de démarrage
et les stratégies de contrôle.

La solution technique proposée dans le cadre de ce projet a été de développer un alternateur
de démarrage adapté au fonctionnement mild hybrid, le "i-StARS" (integrated Starter Alternator
Reversible System). La topologie choisie pour cette machine est une machine synchrone à rotor
bobiné (MSRB) à griffes.

La concurrence entre les fournisseurs automobiles étant rude, la réduction des coûts globaux
des produits est un enjeu important. L’optimisation de la topologie des machines notamment
à l’aide de la modélisation par éléments finis est un atout pour réduire le coût de production,
mais une optimisation sur la partie électronique de puissance et de la commande du système est
aussi importante. Ainsi, parmi les possibilités de réduire le coût de fabrication, la suppression
des capteurs de courant pour la commande de la MSRB est également très intéressante. Comme
il sera détaillé dans le premier chapitre, le système étudié fonctionne sous basse tension (12V )
et fort courant (jusqu’à 150A) et les capteurs de courant capables de mesurer de tels courants
sont onéreux. Ainsi, la suppression de ces capteurs est très avantageuse pour les constructeurs
automobile.



2 Introduction générale

De plus, l’estimation des courants reste valable même pour les applications qui fonctionnent
par capteurs et qui ne souhaitent pas effectuer une commande sans capteurs. En effet, cette esti-
mation est toujours utile pour détecter l’existence d’un éventuel défaut dans les capteurs, et en
choisissant une stratégie après le défaut, comme continuer à contrôler le moteur sans capteur, ou
arrêter le moteur immédiatement après le défaut, on peut augmenter la fiabilité du système.

D’une manière générale, les travaux de cette thèse peuvent être expliqués pour toutes les
applications impliquant des systèmes de commande de machines synchrones en vue de la réduc-
tion du nombre de capteurs. En particulier pour le cas étudié, il s’agit de réaliser une commande
sans capteur de courant de la MSRB, autrement dit à commander la machine sans utiliser les
retours des courants statoriques. Les commandes "sans capteur" classiques visent à supprimer le
capteur mécanique (capteur de position de rotor) en raison de son coût et des contraintes liées à
son montage sur le moteur. Ainsi, la bibliographie sur la commande sans capteur de courant est
très restreinte, laissant un large choix dans les stratégies pour atteindre les buts recherchés.

En supprimant les capteurs de courant, les informations nécessaires à la commande de la
machine sont incomplètes. Par conséquent, pour un contrôle optimal, les valeurs des courants
statoriques doivent être estimées. L’estimation du courant peut de même augmenter la fiabilité
des commandes avec capteurs, car l’une des défaillances potentielles du système de commande
provient de la défaillance des capteurs de courant. En particulier lorsqu’il y a plusieurs capteurs
de courant, la probabilité d’une panne augmente.

Un observateur, également connu sous le nom de capteur logiciel, permet généralement d’es-
timer les paramètres d’un système. Un observateur utilise le modèle mathématique du système
pour estimer les paramètres requis. Ainsi, pour concevoir un estimateur de courant, il est néces-
saire de connaître au préalable le modèle de la machine.

La machine synchrone étudiée a un comportement non linéaire du faite son fonctionnement
nominal en régime saturé. Le chapitre 2 se concentre sur le modèle et la structure d’une telle
machine. Dans ce chapitre, le modèle général des machines synchrones est détaillé. Puis l’iden-
tification des paramètres de la machine étudiée est poursuivie. A cet égard, trois méthodes diffé-
rentes à savoir, la mesure classique, l’identification des paramètres du modèle linéaire et l’iden-
tification du modèle non linéaire sont présentées. Enfin, une méthode permettant d’identifier le
modèle complet de la machine est proposée.

Dans le chapitre 3, les méthodes classiques de commande de machines synchrones sont dans
un premier temps abordées. Ensuite, les différentes méthodes d’estimation du courant statorique
sont présentées. Par la suite, la stratégie proposée de commande sans capteur de courant basé
sur le modèle obtenu est présentée. L’évaluation des performances de la commande est enfin
effectuée par une étude de simulation.

L’objectif principal du chapitre 4 consiste à mettre en pratique les méthodes présentées dans
les chapitres 2 et 3. Pour ce faire, dans un premier temps la méthode proposée dans le chapitre
2 est employée pour obtenir le modèle de la machine. Enfin, les résultats expérimentaux de la
commande sans capteur en utilisant la méthode proposée sont discutés.
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Électrification des véhicules
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1.1 Introduction

L’industrie automobile s’est développée au fil des années et ne cesse de progresser. Ce que
nous avons aujourd’hui dans l’industrie et dans son secteur concurrentiel au niveau mondial est
dû aux progrès continus de la technologie dans tous les domaines. Cependant, le secteur auto-
mobile développé et le grand nombre d’automobiles en circulation dans le monde ont causé et
causent encore de graves problèmes pour l’environnement. La dégradation de la qualité de l’air,
le réchauffement climatique et la réduction des ressources énergétiques constituent un véritable
problème. Selon [1], les voitures particulières et les camionnettes sont respectivement respon-
sables d’environ 12% et 2.5% des émissions totales de dioxyde de carbone (CO2) de l’Union
européenne, qui est le principal gaz à effet de serre (GES). Les objectifs définis par l’Union
européenne pour les années 2015 et 2021 représentent des réductions des émissions de pollu-
tion atmosphérique de 18% et 40%, respectivement, par rapport à celles de l’année 2007 [1].
À cet égard, l’Union européenne a conclu un accord visant à augmenter les taxes sur les émis-
sions de GES pour les industries des pays européens. L’approbation de cet accord a largement
influencé les industries automobiles. En effet, la plupart des véhicules en circulation aujourd’hui
sont encore propulsés par des moteurs à combustion interne (ICE). Par conséquent, les nouvelles
normes européennes imposent des limites de plus en plus restrictives en matière d’émissions de
CO2 par kilomètre. Il s’agit d’un enjeu industriel important pour les constructeurs automobiles.
Ces facteurs ont orienté les constructeurs automobiles vers l’augmentation de l’électrification de
la motorisation des véhicules.
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L’industrie automobile évolue vers des véhicules hybrides et électriques dans lesquels une
chaîne de traction électrique est présente. Celle-ci se compose d’une machine électrique alimen-
tée par un convertisseur statique d’électronique de puissance relié à une source d’énergie élec-
trique et à des éléments de stockage. Ce processus de transformation a des influences directes
sur les chaînes d’approvisionnement actuelles en pièces automobiles et sur leurs processus de
conception et de production. Les constructeurs automobiles investissent d’importantes sommes
d’argent dans la recherche et le développement ainsi que dans de nouvelles installations de pro-
duction afin de se préparer à ces tendances futures, et nombre de ces efforts sont financés par
d’importants programmes nationaux de soutien au développement [2]. Ces changements entraî-
neront inévitablement une modification radicale du cycle de production des voitures et du marché
de l’approvisionnement en pièces détachées. Sur ce nouveau marché, le rôle des ingénieurs en
électronique de puissance sera beaucoup plus important qu’auparavant.

Depuis plus de deux décennies, différentes topologies ont été étudiées pour la traction élec-
trique et plusieurs solutions ont été commercialisées. Ces produits sont de plus en plus légers,
fiables et performants tout en respectant les contraintes des constructeurs sur les coûts.

Selon les termes mentionnés ci-dessus, cette étude est fondée sur la dernière tendance dans
l’industrie automobile qui est l’électrification des véhicules. L’objectif est de poursuivre le dé-
veloppement de nouvelles lois de contrôle des actionneurs qui amélioreront la fiabilité de la
chaîne de traction électrique utilisée dans le secteur automobile. Dans ce contexte, la commande
de la machine électrique et l’interface électronique de puissance seront considérées. Il s’agit de
concevoir un contrôleur qui garantisse la stabilité du système en régime transitoire et en régime
permanent.

Ce chapitre aborde dans un premier temps l’importance et les avantages des véhicules élec-
triques et hybrides. Les principes fondamentaux d’un système de propulsion électrique standard
seront donnés dans la deuxième partie. Enfin, le contexte et l’objectif de cette thèse seront pré-
sentés dans la dernière section de ce chapitre.

1.2 Électrification dans l’industrie automobile

Les véhicules équipés de moteurs à combustion interne conventionnels existent depuis plus
de 100 ans. Avec l’augmentation de la population mondiale, la demande de véhicules pour le
transport personnel a augmenté de façon spectaculaire au cours de la dernière décennie. L’un des
problèmes associés à l’utilisation croissante des véhicules personnels est l’émission de gaz car-
bonique, comme mentionné précédemment. Les tensions se sont accrues dans certaines parties
du monde en raison de la crise énergétique. Les agences et organisations gouvernementales ont
élaboré des normes plus strictes en matière de consommation de carburant et d’émissions.

Le développement de transports efficaces, propres et sûrs a été au centre des activités de re-
cherche et de développement liées aux transports ces dernières années. Les véhicules électriques,
divers types de véhicules hybrides et les véhicules à pile à combustible (VPC) ont été proposés
pour remplacer les véhicules conventionnels. [3–5].
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FIGURE 1.1 – Stock mondial de voitures électriques pour particuliers de 2010 à 2020.

Les ventes mondiales de voitures électriques sont en augmentation continue depuis 2010,
comme le montre le graphique de la figure 1.1. Cette tendance reflète à la fois la baisse continue
des prix des véhicules électriques, les avantages offerts par les gouvernements aux consomma-
teurs de ces voitures, et la croissance des considérations environnementales des citoyens et leur
volonté de réduire leurs émissions de gaz à effet de serre.

Le graphique du stock de dispositifs d’automatisation à commande numérique est également
illustré à la figure 1.2. Cette figure montre le nouveau marché de l’électrotechnique.

1.2.1 Niveau d’hybridation

Le terme "hybride" dans un contexte automobile est utilisé lorsqu’il y a plus d’un type de
propulsion. La plupart du temps, la chaîne cinématique d’un véhicule comprend soit un moteur
à combustion, soit une machine électrique [6], et c’est sur l’hybridation de ces deux types de
moteurs que cette étude va se concentrer. En général, les véhicules hybrides peuvent être classés
dans les catégories suivantes en fonction du niveau d’hybridation et de la puissance électrique.

Micro hybride

Le niveau le plus bas d’hybridation est le micro-hybride ou la solution Stop-Start. Il s’agit
principalement de l’intégration du démarreur et de l’alternateur dans le véhicule à moteur à
combustion interne. La fonction de base du moteur électrique est pour le démarrage et l’arrêt.
Valeo a commencé à développer et à commercialiser sa solution technologique Stop-Start en
2004. Ce système hybride est conçu pour arrêter complètement le moteur à combustion chaque
fois que la vitesse du véhicule est nulle et le redémarrer avec le moteur électrique ou l’alterno-
démarreur lorsque le conducteur appuie sur la pédale d’accélérateur. Cette solution est efficace
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FIGURE 1.2 – Stock de dispositifs d’automatisation à commande numérique.

pour réduire les émissions de CO2 pour les trajets en ville, ou tout trajet où le véhicule s’arrête
souvent. Avec ce système, Valeo revendique une réduction de la consommation de carburant de
6% et jusqu’à 15% sur un trajet en circulation urbaine dense.

Mild hybrid

Une hybridation intermédiaire existe et est généralement désignée par le terme "mild-
hybrid". Ces solutions proposent d’assister la chaîne cinématique principale par une chaîne ci-
nématique électrique pendant les phases transitoires du véhicule, telles que les accélérations du
véhicule ou chaque fois qu’un pic de puissance est nécessaire. En conduite urbaine, cette solu-
tion permet généralement d’économiser 15% à 20% d’énergie, mais le coût augmente également
de 15% à 20% [6].

Full hybride

Les véhicules full hybrides (HEV : Hybrid Electric Vehicle ) sont alimentés par un moteur
électrique, utilisé principalement pour la conduite à faible vitesse (par exemple en zone urbaine),
et un moteur à combustion pour la conduite à grande vitesse (par exemple sur autoroute). Les
batteries sont chargées par le moteur à combustion. Celui-ci est le type d’hybridation le plus
connu des consommateurs. Cette solution se décline sous de nombreuses formes, mais le principe
est le même : le véhicule alterne des phases où le moteur à combustion entraîne la voiture et
recharge les batteries par l’intermédiaire de la machine électrique (en mode alternateur) avec des
phases où le moteur à combustion est arrêté, et le véhicule est entraîné par la chaîne cinématique
électrique. Le pack batterie étant chargé par le moteur à combustion, ces voitures n’ont pas besoin
d’être branchées sur une station de recharge, ce qui est un atout fort pour les consommateurs dans
les régions où les stations de recharge sont limitées.
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Plug-in hybride

Plus récemment, une nouvelle tendance d’hybride est apparue sur le marché, le véhicule
électrique hybride rechargeable (PHEV : Plug-in Hybrid Electric Vehicle). Ils sont basés sur le
concept des HEV, mais peuvent également être branchés à une source d’énergie électrique pour
recharger les batteries. Cette technologie hybride donne un rôle encore plus important à la chaîne
cinématique électrique. Le principe du PHEV est de faire rouler le véhicule uniquement avec le
système de propulsion électrique et de charger les batteries par une source externe (station de
charge). Le rôle du moteur à combustion dans les PHEV est de servir de solution de secours si les
batteries sont vides pour alimenter les roues selon l’architecture. Dans les véhicules électriques à
autonomie étendue (EREV : Extended Range Electric Vehicle), le principe est presque le même
que celui des PHEV, mais le moteur à combustion est sous-dimensionné et ne sert qu’à charger
les batteries, et il ne peut pas être utilisé pour conduire le véhicule [7].

Véhicules électriques

Les véhicules entièrement électriques (BEV : Battery Electric Vehicle) tirent toute l’énergie
nécessaire à la propulsion de leurs batteries. Les batteries sont rechargées en les branchant sur
une source externe d’énergie électrique.

Un véhicule électrique utilise un ou plusieurs moteurs électriques ou moteurs de traction
pour sa propulsion. Les véhicules électriques peuvent être classés en trois grands types : ceux
qui sont directement alimentés par une centrale électrique externe, ceux qui sont alimentés par
de l’électricité stockée provenant d’une source d’énergie externe et ceux qui sont alimentés par
un générateur électrique embarqué, tel qu’un moteur (véhicule électrique hybride) ou une pile à
combustible à hydrogène. La figure 1.3 montre le niveau d’hybridation d’un véhicule, du micro-
hybride au entièrement électrique.

1.2.2 Particularités des véhicules électriques et hybrides

Afin de mieux comprendre le système des véhicules hybrides et électriques, la structure et
leurs caractéristiques sont brièvement présentées. Les concepts et les composants de la chaîne
cinématique des BEV et des voitures à moteur à combustion interne sont présentés dans la fi-
gure 1.4. Les voitures à moteur à combustion interne génèrent de la puissance à l’aide d’un
moteur central, le plus souvent situé dans le compartiment moteur à l’avant de la voiture, et
transmettent cette puissance, via la transmission et un embrayage, à deux ou quatre roues du vé-
hicule. Des composants périphériques complexes sont responsables de la commande du moteur,
du processus de démarrage, de la gestion de l’énergie, du chauffage et du refroidissement, du
stockage et de l’alimentation en carburant, ainsi que de la gestion des gaz d’échappement. Les
BEV sont équipés d’un moteur central ou d’un moteur séparé par roue et d’un bloc de batteries.

Comme le montre la figure 1.4, les BEV et les moteurs à combustion interne comportent
des composants communs ou similaires, par exemple, des transmissions, des unités de contrôle
électronique (ECU), des unités de climatisation (AC) et des systèmes de refroidissement ther-
mique. Par ailleurs, Erich et Witteveen [8] ont souligné la quantité nettement inférieure de pièces



8 Électrification des véhicules

12 V
Micro hybride

48 V
Mild hybride

Full hybride

Plug-in hybride

Véhicule
électrique

Électrification

5kW

5-10%

15-20%

5-13kW 20-30%

20-40kW 50-75%

50-90kW 100%

50-90kW

C
oû

ts
 d

u
 s

ys
tè

m
e

R
éd

u
ct

io
n

 d
e 

C
O

2 Réduction de la 
consommation de carburant

Réduction de la consommation 
de carburant

 Ajouter la propulsion électrique

Propulsion 100 % électrique  

FIGURE 1.3 – Niveau d’hybridation d’un véhicule.

mobiles dans les BEV par rapport aux moteurs à combustion interne. On estime qu’une voiture
à moteur à combustion interne comporte environ 1400 pièces, tandis qu’un BEV n’en comporte
que 200 [8].

L’avantage le plus évident d’une voiture électrique par rapport à une voiture à moteur à com-
bustion est l’absence d’émissions à l’échappement. Cependant, l’énergie électrique utilisée pour
la propulsion du moteur doit toujours être produite quelque part pour alimenter sa consomma-
tion. Ainsi, les véhicules électriques ne font que déplacer la pollution atmosphérique d’un niveau
supérieur de son flux de production vers les centrales électriques.

L’autre avantage de l’unité électrique est son couple instantané, offrant une puissance maxi-
male dès l’arrêt, alors qu’un moteur à combustion ne peut y parvenir qu’à grande vitesse [10].

FIGURE 1.4 – Illustration simplifiée des principaux composants de la chaîne de traction des
voitures à moteur à combustion interne (ICE) (à gauche) et des véhicules électriques à batterie
(BEV) (à droite) [9].
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L’apport de puissance est extrêmement doux et réalisable à tout moment de la conduite, ce qui
constitue un élément de sécurité en cas d’éventuelle réaction rapide nécessaire dans des situa-
tions de trafic.

Cependant, le principal obstacle à l’achat d’un BEV est l’autonomie d’une seule charge de
la voiture, qui est actuellement inférieure à celle d’une voiture conventionnelle avec un réservoir
plein. Aujourd’hui, l’autonomie moyenne des véhicules électriques avec une seule charge est
d’environ 300km [11]. Par exemple, Renault ZOE, l’un des véhicules électriques les plus vendus
en Europe en 2021, peut parcourir entre 280 et 300km avec une seule charge dans des conditions
météorologiques clémentes. À titre d’exemple de longue autonomie, on peut citer la Tesla Model
3 qui peut parcourir 560km sur une seule charge de batterie.

Le prix des véhicules électriques augmente avec l’autonomie visée. Pour être plus précis, le
prix augmente avec la capacité de stockage d’énergie du bloc de batteries, et la distance qui peut
être parcourue dépend directement de la capacité de stockage d’énergie pour un poids donné. Le
coût moyen d’un bloc-batterie en 2010 était de 1000 $/kWh et a chuté à 137 $/kWh en 2020.

Malgré cette baisse du coût de la batterie par kWh, la diffusion du BEV est freinée par la
limitation des stations de recharge dans la plupart des régions du monde. Selon [12], le nombre
moyen de stations de recharge par 100km en France est de 4.1. Ce chiffre n’est pas suffisant et
peut entraîner des difficultés pour les consommateurs, notamment lors des voyages. Le nombre
le plus élevé appartient aux Pays-Bas avec 47.5 stations pour 100km.

Parallèlement aux BEV, les véhicules hybrides comportent également une chaîne de traction
électrique, mais elle est montée en association avec un moteur à combustion interne. Ce dernier
a été développé pour surmonter les inconvénients des véhicules à moteur à combustion interne
et des véhicules électriques à batterie pure. Le véhicule hybride utilise le moteur à combustion
interne embarqué pour convertir l’énergie de l’essence ou du diesel embarqué en énergie mé-
canique, qui sert à entraîner le moteur électrique embarqué, dans le cas d’un véhicule hybride
série, ou à entraîner les roues en association avec un moteur électrique, dans le cas d’un véhicule
hybride parallèle ou complexe.

L’avantage des véhicules hybrides par rapport aux BEV est qu’ils n’ont pas besoin de faire
recharger électriquement leur batterie dans une station de recharge, à l’exception des véhicules
électriques hybrides rechargeables (PHEV). En effet, la recharge de la batterie de la voiture
est effectuée lorsque la chaîne cinématique électrique n’est pas en mode moteur mais en mode
générateur.

1.3 Notions fondamentales sur les entraînements électriques

Les éléments fondamentaux d’un entraînement électrique pour tous les types de véhicules
électriques ou hybrides se composent de la machine électrique, du convertisseur de puissance et
du système de commande.

La machine électrique convertit l’énergie fournie par la batterie en énergie mécanique qui
sera utilisée dans de nombreuses pièces automobiles telles que les moteurs de traction, les
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pompes à eau à refroidissement hybride, les alternateurs, les démarreurs, les ventilateurs de re-
froidissement du moteur, la direction assistée électrique, les toits ouvrants et les compresseurs
de climatisation. C’est le moteur avec le contrôleur qui détermine les caractéristiques du système
de propulsion et les valeurs nominales des équipements de puissance dans le convertisseur.

Les principales exigences relatives au moteur de propulsion sont la robustesse, un rapport
couple/inertie élevé, une densité de couple élevée, une large plage de vitesse, un faible bruit, peu
d’entretien, une petite taille, une facilité de commande et un coût réduit.

Plusieurs types de technologies de machines électriques ont été étudiés pour la propulsion
automobile. Les machines à induction, à aimants permanents et à réluctance commutée en sont
les trois principales catégories.

Parmi tous les véhicules électriques et hybrides, un nombre limité utilisent un moteur à in-
duction, notamment les voitures électriques de Tesla. General Motors a également conçu un
moteur à induction pour la Chevy Spark. La Hyundai Sonata utilise une machine synchrone à
aimants permanents montés en surface. Valeo utilise une machine synchrone à rotor bobiné pour
son moteur iStart. Presque tous les autres grands constructeurs automobiles utilisent une machine
à aimants permanents intérieur [5, 13].

Selon le type de moteur électrique utilisé dans le véhicule, un système d’entraînement com-
posé d’un système de commande et d’un système de convertisseur de puissance est nécessaire. Le
convertisseur de puissance alimente la machine avec les vecteurs de tension triphasés souhaités,
déterminés par le système de commande. Il existe un certain nombre de configurations de conver-
tisseurs et de techniques de commande qui sont choisies en fonction de diverses contraintes et
exigences du système. Certains types classiques se présentent comme des convertisseurs triphasé
à deux niveaux, des convertisseurs à plusieurs niveaux, des cycloconvertisseurs et des convertis-
seurs matriciels. La configuration la plus couramment utilisée est le convertisseur à deux niveaux,
qui est également utilisé dans ce travail.

Quant au système de commande, son rôle principal est de s’assurer de l’exécution de la
commande et de la satisfaction des besoins dans certaines limites définies. Ce système héberge
tous les matériels et logiciels liés aux algorithmes de contrôle, aux informations de démarrage
du système, aux routines d’acquisition de données, au traitement des signaux et au code de
génération des commandes. Le coeur du système de contrôle est un puissant microprocesseur qui
exécute toutes les routines, acquiert les variables externes du système, synchronise les opérations
logicielles et matérielles et émet des variables pour la visualisation.

Le système de contrôle reçoit la commande de l’utilisateur ou de la logique de contrôle
de supervision dans un processus. Cette commande est traitée sur la base de l’algorithme pro-
grammé pour exécuter l’opération commandée. En général, la commande est exprimée en termes
de position/déplacement, de vitesse ou de demande de couple.

Selon qu’il s’agit d’une commande de position, de vitesse, de courant ou de couple, un retour
d’information approprié est nécessaire pour exécuter la tâche commandée. Le schéma basique
d’une commande vectorielle pour un moteur synchrone est illustré dans la figure 3.1.

Les capteurs de position mécanique sont généralement utilisés dans les applications d’entraî-
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FIGURE 1.5 – Schéma basique de commande vectorielle pour les moteurs synchrones.

nement électrique pour obtenir le retour d’information nécessaire aux commandes de position et
de vitesse. Dans le cas des commandes de couple, cependant, les capteurs de couple sont rare-
ment utilisés en raison des contraintes de coût ; par conséquent, le couple de l’arbre est estimé à
partir d’autres grandeurs mesurées pour la commande. Également pour contrôler le courant du
moteur, deux capteurs de courant dans deux phases du stator sont généralement employés ; le
courant de la troisième phase est calculé à partir des deux autres en exploitant la définition de
somme nulle des systèmes à neutre isolé.

Pour un fonctionnement et un contrôle optimaux, il est important de mesurer les variables
essentielles avec précision. Dans un entraînement standard alimentant une machine triphasée par
un convertisseur de puissance, un capteur de position et au moins deux capteurs de courant de
phase servent à mettre en oeuvre correctement les techniques de contrôle. En outre, la tension
du bus continu est également nécessaire à la stratégie de contrôle pour générer des commandes
appropriées à modulation de largeur d’impulsion ou à vecteurs spatiaux pour les interrupteurs du
convertisseur. D’autres grandeurs telles que le couple de l’arbre et la température du bobinage
du stator sont parfois mesurées pour une meilleure supervision du contrôle et pour des raisons
de sécurité.

La mesure du courant se fait soit par des transformateurs de courant, soit par des capteurs
de courant à effet Hall de haute précision. Les capteurs à effet Hall sont généralement préférés
en raison de leur faible coût et de leur poids. La précision des capteurs de courant à effet Hall
disponibles dans le commerce varie de 0.002% à 1%. De même, la précision des dispositifs de
détection de tension utilisés pour la mesure de la tension du bus continu varie de 0.2% à 1.2% [6].
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1.4 Contexte de l’étude

À l’aube du deuxième siècle automobile, il est évident que la nature de l’industrie automobile
est devenue très compétitive. Dans cette situation, les entreprises automobiles doivent rester
compétitives en proposant de nouvelles stratégies pour atteindre une bonne performance avec un
coût minimum. Dans ce sens, la société Valeo propose des solutions hybrides avec des systèmes
Stop-Start comme expliqué précédemment. Dans ce cas, Valeo a développé un système hybride
léger alimenté par une batterie de 12V , appelé i-StARS. Ce système est composé d’un moteur
AC, une Machine Synchrone à Rotor Bobiné, alimenté par un onduleur triphasé et connecté à la
batterie. Une description détaillée de ce système, constituant la chaîne de traction électrique, est
présentée dans le chapitre suivant.

Comme indiqué dans la section précédente, plusieurs capteurs sont employés dans un entraî-
nement standard pour assurer une commande efficace du système. D’un autre côté, l’augmen-
tation du nombre de capteurs entraîne une augmentation des coûts de fabrication et de mainte-
nance.

Dans cette optique, il est important de faire le nécessaire pour réduire le coût de fabrication en
réduisant le nombre de capteurs utilisés dans la chaîne de traction. A cet égard, Valeo a proposé
une étude visant à supprimer les capteurs de courant de phase pour la commande de la machine
i-StARS.

Comme il sera détaillé dans le prochain chapitre, le système fonctionne sous basse tension
(12V ) et fort courant (jusqu’à 150A). Les capteurs de courant capables de mesurer de tels cou-
rants sont plutôt coûteux. Ainsi, les avantages de la suppression de ces capteurs sur les coûts de
fabrication sont clairs. En outre, l’estimation du courant reste précieuse même pour les appli-
cations basées sur les capteurs qui ne souhaitent pas effectuer une commande sans capteurs. En
effet, cette estimation est utile pour détecter l’existence d’un éventuel défaut dans les capteurs, et
le choix d’une stratégie après le défaut, comme continuer à commander le moteur sans capteurs,
ou arrêter le moteur immédiatement après le défaut.

L’étude proposée a été réalisée en collaboration avec le laboratoire GREEN qui a donné
lieu à la thèse de doctorat du Dr. Adrien CORNE [7]. Ce travail sera poursuivi dans le cadre
de la présente thèse afin d’aboutir à une commande robuste pour les systèmes d’entraînement à
courant alternatif avec une réduction maximale du nombre de capteurs.

La partie principale de la commande sans capteur consiste à reconstruire l’information qui
était fournie par les capteurs éliminés. Une manière d’accéder à cette information est d’utiliser
des observateurs d’état qui peuvent estimer les données des capteurs éliminés en utilisant le
modèle du système et les données des capteurs existants.

Dans cette thèse, une méthode d’identification du modèle de la machine est proposée. Cette
méthode est utilisée pour estimer les courants statoriques ainsi que pour une commande sans
capteur.
La méthode proposée pour l’estimation des courants n’utilise pas de capteur de courant du côté
du bus DC, ce qui était utilisé dans la méthode proposée par Dr. Adrien CORNE.

En outre, la méthode d’estimation des courants est utilisée pour augmenter la fiabilité du
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système pour les applications où la suppression des capteurs de courant n’est pas une priorité.
Ainsi, une nouvelle méthode est proposée pour détecter les défauts des capteurs de courant, et si
nécessaire, continuer à commander le moteur sans utiliser ces capteurs.
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2.1 Introduction

Les machines synchrones comptent parmi les types de machines électriques les plus popu-
laires et trouvent une place de plus en plus importante dans diverses applications telles que les
transports publics, les véhicules électriques, et les appareils ménagers. La Machine Synchrone
à Rotor Bobiné (MSRB) est un type de machine synchrone utilisée pour certaines applications
automobiles grâce à son efficacité, à son rotor à bas prix (sans utilisation d’aimants permanents
en terres rares) et à son degré de liberté plus élevé dans le système de commande par rapport à
une Machine Synchrone à Aimants Permanents (MSAP).

Ces dernières années, diverses études ont été menées sur la modélisation, l’identification
des paramètres, et les méthodes de commande pour ce type de machine. Souvent, en raison de
contraintes telles que le prix, les machines sont conçues de telle sorte qu’elles entrent facilement
dans la zone de saturation avec une augmentation du courant. Dans ce cas, le modèle de la
machine devient non linéaire, et l’obtention des paramètres de ce modèle pour tous les points de
fonctionnement de la machine n’est pas facile.

Ce chapitre se concentre sur le modèle et la structure de la machine. Dans un premier temps,
le modèle général des machines synchrones est décrit, et la machine étudiée est présentée. Dans
second temps, on met l’accent sur l’identification des paramètres du modèle de la machine. Dans
ce but, trois méthodes d’identification différentes sont présentées, telles que la mesure classique,
un estimateur de paramètres de modèle linéaire et un estimateur de paramètres de modèle non
linéaire.

Au terme de ce chapitre, une méthode d’identification du modèle de la machine est proposée,
qui sera utilisée dans le chapitre suivant pour réaliser la commande sans capteur de courant.

2.2 Structure générale des machines synchrones

Une machine électrique tournante est un système électromécanique réversible, qui trans-
forme l’énergie électrique en énergie mécanique (fonctionnement moteur) et vice versa (fonc-
tionnement générateur).

Les machines électriques sont constituées d’une partie fixe appelée stator et d’une partie
tournante appelée rotor et ces deux parties sont séparées par un entrefer.

En général les machines électriques se distinguent en fonction de trois critères :

• Alimentation statorique : courant continu ou alternatif

• Structure de rotor : à aimant permanent, bobiné en court-circuit, bobinage excité, etc.

• Structure de l’entrefer : pôles lisses ou saillants.
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La machine sur laquelle porte cette étude est une Machine Synchrone à Rotor Bobiné
(MSRB). Cette machine est dotée d’un rotor spécial, composé d’une bobine à flux axial, en-
castrée entre deux demi-moteurs massifs comportant des griffes. L’espace entre les griffes est
relativement faible, de sorte que l’on peut considérer que la machine possède un rotor lisse. La
figure 2.1 illustre une vue éclatée d’un exemple d’une machine à griffes. Cette structure étant peu
coûteuse, elle est parfaitement adaptée aux grandes sources telles que les alternateurs de voiture.

La figure 2.2 montre un modèle 3D de la structure de la MSRB étudiée [14]. Dans cette
figure, l’illustration de droite montre la structure du stator avec un enroulement triphasé mar-
qué en rouge, vert et jaune ; l’illustration du milieu montre la structure du rotor avec sa bobine
d’excitation en rouge ; et l’illustration de gauche montre la structure entière de la machine.

2.3 Modélisation générale des machines synchrones à rotor bobiné

La modélisation au sens "Local" de la machine, impliquant l’équation de diffusion du champ
magnétique, ne fait pas partie de cette thèse. Cette étude a été réalisée dans le cadre du projet
LowCO2Motion+, lors de la thèse Geoffrey Devornique [14]. Nous nous limitons dans cette
thèse à l’étude de la machine via le modèle "vu des bornes" ; on l’appelle également "modèle du
circuit".

Cette modélisation est basée sur trois types d’équations :

• Equations magnétiques : Les équations qui décrivent les flux en fonction des courants
(théorème ampère).

• Equations électriques : Les équations qui décrivent la relation entre les tensions et les
courants (la loi d’Ohm).

• Équations mécaniques : Les équations qui décrivent la variation de la vitesse de l’arbre de
la machine en fonction du couple (deuxième loi de Newton).

2.3.1 Évaluation des équations électriques

Pour la modélisation de la machine étudiée (MSRB), les hypothèses suivantes sont généra-
lement admises. Ces hypothèses nous permettent d’avoir un modèle simplifié pour la commande
ainsi que pour réaliser un observateur.

FIGURE 2.1 – Vue éclatée d’un exemple de machine à griffes
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FIGURE 2.2 – Structure de la MSRB étudiée [14]

• La répartition des forces magnétomotrices (ou la répartition des courant totaux dans les
encoches statoriques) est sinusoïdale.

• Les irrégularités de l’entrefer dues aux encoches du stator sont ignorées.

• L’effet d’amortissement au niveau du rotor est négligé.

• Les phénomènes d’hystérésis et de courants de Foucault sont négligés.

En partant des hypothèses mentionnées, on obtient un modèle relativement simple pour les
machines synchrones triphasées basés sur les équations de tension dans une référence fixe lié au
stator.

Le stator d’une machine synchrone triphasée peut être représenté simplement par trois bo-
bines ayant des inductances et des résistances internes sur trois phases a, b et c, qui sont placées
à une distance de 2π

3 radians les unes des autres.

Le rotor bobiné peut également être représenté par une bobine avec une inductance et une
résistance interne aligné avec un axe dr et en quadrature avec l’axe qr. Cette représentation est
résumée sur la figure 2.3.

A partir de cette représentation, le modèle électrique de la MSRB peut être décrit comme

θ  ie ve,

ia va,

ib vb,

ic vc,

Xc

Xa

Xb

qr

dr

FIGURE 2.3 – Représentation simplifiée de la MSRB
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suit :

vavb
vc

 = Rs

iaib
ic

+
d

dt

ψaψb
ψc

 (2.1)

Et :
ve = Re ie +

d

dt
ψe (2.2)

où Rs et Re sont les résistances des phases du stator et de la bobine du rotor. Également,
[va, vb, vc]

t et [ia, ib, ic]
t sont les vecteurs tension et courants statoriques, ve et ie sont la ten-

sion et le courant de la bobine du rotor. [ψa, ψb, ψc]
t et ψe sont respectivement le vecteur de flux

des phases du stator et le flux de rotor.

Malgré les hypothèses simplificatrices, les équations de la machine restent fortement non-
linéaires, ce qui rend l’analyse du comportement de la machine très complexe, notamment en
régime transitoire. Afin de faciliter l’analyse de la machine, la transformation de Park est utilisée
pour obtenir l’expression des variables dans un repère tournant dq. De plus, pour une machine
montée en étoile à neutre isolé, la somme instantanée des courants statoriques est nulle, ce qui
n’est pas forcément garanti par les équations de tension. Pour imposer la condition de somme
nulle des courants statoriques, on peut exprimer les variables statoriques (courant, tension et
flux) dans un référentiel hαβ. Dans ce repère, le vecteur courant est dans le plan αβ, et la
composante homopolaire du courant, qui est proportionnelle à la somme des courants de phase,
serait nulle. Par conséquent, les composantes homopolaires de la tension et du flux total, même
si elles existent, n’interviennent pas dans la conversion électromécanique de l’énergie et surtout
dans l’expression du couple électromagnétique. Le comportement de la machine peut ainsi être
représenté par les composantes αβ des variables statoriques. Ce transfert peut être divisé en deux
étapes :

1. Transformation Triphasé à Diphasé (dans un repère fixe) (Concordia).

2. Transformation de Repère fixe à Repère tournant (Park).

En appliquant la première transformation (Concordia).

[
xα
xβ

]
= T t32

xaxb
xc

 , T32 =

√
2

3

 1 0

−1
2

√
3

2

−1
2 −

√
3

2

 (2.3)

Les composantes αβ de la tension statorique s’expriment donc par :[
vα
vβ

]
= Rs

[
iα
iβ

]
+
d

dt

[
ψα
ψβ

]
(2.4)

Par conséquent, on a un système avec deux équations dont les variables sont des grandeurs
alternatives. En plus, les composantes αβ du flux total dépendent des composantes αβ du cou-
rant et de la position du rotor. Pour que les composantes des différentes variables soient indé-
pendantes de la position du rotor, elles peuvent être exprimées par leurs composantes dans un
référentiel tournant dq lié au rotor. La deuxième étape consiste à appliquer la transformation de
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ie ve,
id vd,

iq vq,

d

q  

Ld

Lq

Le

axe transversal (en quadrature)

axe direct

FIGURE 2.4 – Représentation simplifiée de la MSRB dans le cadre de référence dq

Park au système d’équations (2.4). Les expressions des composantes dq de la tension du stator
en appliquant la transformation de Park sont les suivantes :[

vd
vq

]
= Rs

[
id
iq

]
+
d

dt

[
ψd
ψq

]
+ θ̇ P (

π

2
)

[
ψd
ψq

]
(2.5)

où : [
xd
xq

]
= P (−θ)

[
xα
xβ

]
, avec P (θ) =

[
cosθ −sinθ
sinθ cosθ

]
(2.6)

où, vd, vq, id , et iq sont les composantes de l’axe direct (d) et de l’axe transversal (q) de la
tension et du courant. ψd et ψq sont les composantes des axes direct et transversal du flux. La
figure 2.4 montre un exemple de la MSRB dans le repère diphasé dq.

À partir des équations (2.2), (2.5), et (2.6) et en sachant θ̇ = ωe qui représente la fréquence
angulaire synchrone, le système d’équations d’état électrique suivant peut être formulé comme :

vd = Rsid − ωeψq + dψd
dt

vq = Rsiq + ωeψd +
dψq

dt

ve = Reie + dψe

dt

(2.7)

Dans le cas linéaire où la machine n’est pas saturée, les flux peuvent être décrits comme
(2.8) : 

ψd = Ldid + ψfd

ψq = Lqiq

ψe = Leie + ψdf

(2.8)

où Ld et Lq sont les inductances des axes direct et transversal du stator (également appelée
inductance directe et en quadrature par abus de langage), et sont supposées être indépendantes
de θ. Le est l’inductance du rotor, ψfd et ψdf sont respectivement le flux créé par le courant
d’excitation du rotor dans l’axe d du stator et le flux créé par le courant de l’axe d du stator dans
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le rotor ; ils sont définis comme suit :{
ψfd = Mie + ψr

ψdf = Mid
(2.9)

où M est l’inductance mutuelle entre le rotor et le stator, ψr est le flux résiduel du rotor (s’il en
possède). Ainsi, dans le cas linéaire, les équations d’état peuvent être décrites comme suit :

vd = Rsid + Ld
did
dt +M die

dt − ωeLqiq

vq = Rsiq + Lq
diq
dt + ωe(Ldid +Mie + ψr)

ve = Reie + Le
die
dt +M did

dt

(2.10)

2.3.2 Évaluation des équations mécaniques

L’interaction des flux générés par le stator et le rotor permet de créer un couple électroma-
gnétique dans l’entrefer. Si ce couple est suffisamment grand, le rotor se met à tourner. Dans le
cas d’une machine électrique tournante, l’équation du couple est définie comme suit :

J
dωr
dt

= Te − TL (2.11)

où J est le moment d’inertie du rotor, ωr est la vitesse angulaire mécanique du rotor qui est défi-
nie comme ωr = ωe

p , avec p le nombre de paires de pôles, Te est le couple électromagnétique sur
l’arbre de la machine et TL est le couple de charge incluant le couple lié aux pertes mécaniques.
Le couple électromagnétique développé par les machines synchrones à f.e.m. sinusoïdales peut
être exprimé par :

Te = p(ψαiβ − ψβiα) = p(ψdiq − ψqid) (2.12)

En combinant les équations électriques avec les équations mécaniques, le modèle complet
de la machine synchrone à rotor bobiné peut être obtenu.

2.3.3 Effet de saturation

Le modèle exposé dans la section précédente, c’est pour une machine synchrone sans avoir
l’effet de saturation. La saturation magnétique d’un ensemble de bobines est caractérisée par la
variation non linéaire de la relation ψ(i). La figure 2.5 montre un exemple de l’évolution du flux
en fonction du courant ; où les zones linéaires, le cou de saturation et la pleine saturation sont
présentés.

Selon le diagramme du flux en fonction du courant, deux types d’inductance peuvent être
définis. {

ψ
i = Ls : Inductance statique
dψ
di = Ldy : Inductance dynamique

(2.13)

L’inductance statique représente le rapport du flux au courant et l’inductance dynamique
concerne le rapport des variations du flux aux variations du courant. Si la saturation est modélisée
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FIGURE 2.5 – Un exemple de l’évolution du flux en fonction du courant

FIGURE 2.6 – Un exemple de valeurs des inductances en évolution du courant

par une inductance variable, l’inductance dynamique est différente de l’inductance statique dès
que la saturation se manifeste.

Selon la définition des inductances en (2.13), Ls et Ldy, pour l’exemple de la figure 2.5, sont
obtenues comme indiqué sur la figure 2.6. Lorsque le flux n’évolue plus avec le courant, Ldy
devient nulle, et Ls diminue vers zéro, sans toutefois l’atteindre.

D’autre part, lors de la modélisation d’un circuit magnétique transitoire, on écrit : ψ =

ψ (i, θ), ce qui dépend des courants et des positions :

dψ

dt
=
dψ

di
.
di

dt
+

dψ

dθ
.
dθ

dt
(2.14)

Le terme dψ
di , souvent assimilé à l’inductance, correspond à l’inductance dynamique qui est

confondue avec l’inductance statique en régime linéaire.

Par conséquent, dans le calcul du couple défini dans (2.12), les flux ψd et ψq peuvent être
représentés par des inductances statiques si elles sont bien identifiées.

Par ailleurs, dans un modèle linéaire, les bobines d’axe d, et q équivalent sont parfaitement
découplées du fait des hypothèses du modèle. La saturation magnétique modifie les trajets du
flux et crée un couplage magnétique entre les deux bobines. Ce phénomène est communément
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appelé effet croisé.

Par la suite, après avoir présenté la machine étudiée, quelques méthodes sont introduites
pour trouver les paramètres de la machine, certaines considérant le modèle linéaire et la dernière
prenant en compte l’effet de saturation.

2.4 Caractérisation de la machine étudiée

Comme mentionné précédemment, l’un des facteurs les plus importants pour le contrôle
avancé d’une machine est la connaissance précise des paramètres du modèle de la machine
utilisée. Dans la pratique, les valeurs des paramètres de la machine ne sont pas connues avec
exactitude et/ou peuvent varier en raison du vieillissement, des changements de température, de
la connexion d’autres dispositifs tels que les onduleurs, des conditions de charge ou d’un dé-
faut. Dans cette section, des mesures seront effectuées sur le banc d’essai afin de caractériser
la machine. Le but de cette procédure est d’établir le système d’équations d’état qui correspond
au mieux à notre configuration expérimentale. Ce système d’équations sera utile pour la simu-
lation de la machine, son contrôle sur le banc d’essai, et pour l’observation du courant pour la
commande sans capteur de courant qui sera expliqué au chapitre 3.

2.4.1 Description de la machine étudiée

Dans cette application, Valeo a utilisé une chaîne de traction électrique alimentée par une
batterie de 12V pour l’hybridation des véhicules. Afin de protéger la batterie des gradients de
tension élevés provenant de l’onduleur, un filtre d’entrée est utilisé avant l’onduleur. Le filtre
d’entrée est composé d’une inductance en série et d’un condensateur en parallèle. Selon les
données fournies par Valeo, la valeur de l’inductance est petite et correspond à l’inductance du
câblage et la valeur du condensateur est grande pour assurer un bon filtrage. La bobine d’exci-
tation du rotor est également alimentée par un convertisseur de courant contrôlé. La figure 2.7
illustre le schéma de ce système. Cependant, sur la machine réelle conçue par Valeo, l’onduleur
est assemblé directement sur le châssis , et les deux parties sont imbriquées l’une dans l’autre
comme le montre la figure 2.8.

Sur cette figure, la borne positive du courant continu est visible en haut à gauche. La borne
négative est reliée au châssis de la machine.

L’unité de contrôle est également visible sur cette figure, et le dispositif en plastique noir
contient l’onduleur du système. L’onduleur se compose de six MOSFET conçus pour un envi-
ronnement automobile difficile. De plus, ils ont une faible résistance drain source RDS on entre
0.8 mΩ et 1.3 mΩ, et le courant de drain nominal est ID = 500 A avec un courant de pointe
maximum de 700 A.

La machine étudiée est une machine synchrone à rotor bobiné à griffes qui possède 6 paires
de pôles et dans laquelle de petits aimants sont placés entre chaque dent d’une griffe ; ces ai-
mants ne contribuent pas au flux d’excitation. L’utilisation du rotor bobiné réduit les coûts de
fabrication, car les aimants rares sont relativement chers par rapport au cuivre et l’utilisation du
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FIGURE 2.7 – Schéma du système étudié

FIGURE 2.8 – Photo du châssis du MSRB avec l’onduleur verrouillé

bobinage apporte cette liberté d’augmenter ou de diminuer le flux d’excitation en contrôlant le
courant d’excitation.

Le courant d’excitation injecté dans le rotor bobiné est contrôlé par un convertisseur Buck
directement alimenté par la batterie 12 V . La connexion entre le convertisseur Buck et le rotor
bobiné se fait via un collecteur.

Le balai est représenté sur la figure 2.8, la bague collectrice du rotor est également représen-
tée sur la figure 2.9.
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FIGURE 2.9 – La MSRB sans l’onduleur et le balai

2.4.2 Banc d’essai expérimental développé pour cette étude

Le système préparé dans le laboratoire GREEN pour être utilisé dans le contrôle du courant
et la commande sans capteur de la MSRB, est légèrement différent de la chaîne de traction
électrique commercialisée par Valeo. En effet, il n’y a pas de moteur à combustion prévu pour
le banc d’essai. En outre, étant donné que l’unité de commande fabriquée par Valeo ne convient
pas pour le prototypage rapide, une autre alternative a été utilisée pour l’unité de commande.

Dans cette étude, au lieu d’utiliser une batterie, une alimentation contrôlable est utilisée pour
alimenter la MSRB. La raison de ce remplacement peut être expliquée par le fait qu’une batterie
doit être chargée fréquemment et que sa tension varie en fonction du niveau de charge. D’autre
part, l’utilisation de l’alimentation électrique donne la possibilité d’appliquer la condition de
saturation sur le courant de sortie qui assure une protection générale lors des essais.

FIGURE 2.10 – Le dispositif électronique assemblé
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La figure 2.10 montre l’onduleur conçu pour le prototype. Le module MOSFET FM600TU-
07A de Mitsubishi Electric a été utilisé sur le banc. Il est composé de six MOSFET dans une
configuration d’onduleur triphasé. Ce module a une tension drain-source maximale de VDSS =

75 V et un courant drain maximal de ID = 300 A. La résistance drain-source à l’état passant
RDS(ON) est comprise entre 0.5 Ω et 0.75 Ω. Deux des modules mentionnés ont été installés
sur un radiateur. Le radiateur a été choisi de manière surdimentionnée afin que les problèmes de
compacité et de thermique ne fassent pas partie de notre étude.

Six circuits d’attaque SKHI22BH4R, trois pour chaque module, ont été utilisés pour com-
mander les MOSFET. Chaque SKHI22BH4R commande les deux MOSFET haut et bas d’un
bras. Dans l’onduleur préparé, le filtre d’entrée a également été inclus. Pour cela, un condensa-
teur électrolytique en aluminium 6.8mF est connecté au bus DC de l’onduleur en parallèle avec
un condensateur de découplage pour filtrer les bruits hautes-fréquences de l’onduleur.

Dans cette étude, il a été nécessaire de connecter une charge mécanique à la machine étudiée
pour avoir la possibilité de faire les différents essais envisagés. Ainsi, une autre machine élec-
trique a été connectée à la machine étudiée pour jouer le rôle de charge. Cette machine de charge
fonctionne comme un générateur et alimente une résistance à travers un redresseur.

Le système est contrôlé par une MicroLabBox dSPACE qui génère les signaux de commande
à envoyer aux circuits d’attaque. Le temps d’échantillonnage est de 100 µs et la fréquence de
commutation est de 10 kHz.

Pour évaluer la performance de la commande sans capteur proposée et également pour la sé-
curité du système, certains capteurs sont ajoutés au banc d’essai pour servir lors de la validation.

Deux capteurs de courant sont installés au niveau des phases a et b du stator qui permettent
de mesurer les courants réels du moteur. Ces courants n’entrent pas dans la boucle de contrôle.
On utilise également un capteur à effet Hall qui fournit des signaux de sortie donnant une image
de la position et de la vitesse du rotor. Comme le montre la figure 2.11, il s’agit d’un aimant
annulaire monté sur l’arbre du rotor de la machine. L’aimant annulaire est un morceau homogène
de matériau magnétique dans lequel un nombre sélectionné de pôles ont été magnétisés. Il y a
6 paires de pôles magnétisées dans le système afin que la tension de sortie des capteurs à effet
Hall donne directement la vitesse et la position électrique du rotor. Un capteur de tension est
également placé sur le condensateur de filtrage qui donne une mesure de la tension continue.

Selon les considérations susmentionnées, l’ensemble du banc d’essai est réalisé comme mon-
tré sur la figure 2.12. Dans cette configuration, on peut voir les deux MSRB, un dSPACE Micro-
LabBox, un ordinateur, les capteurs utilisés, un ocilloscope, un filtre d’entrée, un redresseur et
des alimentations.

2.5 Mesure classique des paramètres de la machine

Dans cette section, nous commençons par une présentation des approches classiques d’iden-
tification des paramètres d’une MSRB.

La mesure des paramètres des machines par des méthodes classiques ne fournit généralement
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FIGURE 2.11 – Diagramme du capteur de position à effet Hall.
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FIGURE 2.12 – Banc d’essai expérimental

pas d’informations précises, car certains phénomènes ne sont pas pris en compte. Cependant,
cette identification est utile pour obtenir des paramètres approximatifs de la machine et peut
nous aider à avoir une première évaluation.

Paramètres du stator

L’un des essais commun pour identifier la résistance et l’inductance du stator consiste à
appliquer un échelon de tension et à observer l’évolution du courant du stator. Comme le modèle
obtenu dans la section précédente est dans le repère dq, l’identification se poursuivra dans ce
repère. Pour obtenir les valeurs de la résistance et de l’inductance du stator, certains échelons
des tensions sont appliqués aux axes d et q et les courants sont mesurés. Dans ces essais, le rotor
est bloqué de manière que la vitesse soit maintenue à 0 tr/min et que la force électromotrice
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soit donc nulle. D’autre part, le circuit d’excitation du rotor est ouvert afin d’éliminer l’impact
de l’excitation du flux sur le courant statorique. Dans cette configuration, les équations (2.10)
des tensions et des courants statoriques peuvent être simplifiées comme suit :{

vd = Rsid + Ld
did
dt

vq = Rsiq + Lq
diq
dt

(2.15)

Dans la première expérience, on applique quatre échelons de tension vd comme :
[0V − 0.2V ], [0.2V − 0.4V ], [0.4V − 0.6V ], [0.6V − 0.8V ] tandis que vq est fixée à
0, et on mesure le courant id.

L’évolution du courant de l’axe d en cas de changement de la tension est illustrée sur la
figure 2.13. Dans cette figure, les réponses en courant de ces quatre échelons de tension sont
présentées. Un exemple d’un de ces échelons est également montré avec un grossissement à la
figure 2.13-(b).

FIGURE 2.13 – Evolution du courant de l’axe d en appliquant les échelons sur Vd.

D’après la figure 2.13, l’évolution du courant se comporte comme la réponse théorique d’un
système du premier ordre à un échelon de tension. De la courbe de id, on peut déduire les para-
mètres Ld et Rs de l’équation (2.15). En effet, pour une réponse d’un système du premier ordre
à un échelon de tension, la résistance Rs peut être facilement trouvée en tout point de la courbe
avec la loi d’Ohm (Rs = ∆V

∆I ), et la constante de temps conduit à la valeur de l’inductance. En



2.5. Mesure classique des paramètres de la machine 29

FIGURE 2.14 – Evolution du courant de l’axe d en appliquant les échelons sur Vq.

observant la forme de la tension et du courant, les valeurs moyennes de la résistance du stator
et de la constante de temps sont obtenues comme : Rs = 0.016 Ω , τ = 4.95 ms, et puisque
τ = Ld

Rs
, l’inductance de l’axe d peut être déduite égale à : Ld(id, iq = 0, ie = 0) = 79.2 µH .

Le même essai a été effectué avec un échelon sur la tension vq alors que vd est fixée à zéro.
Avec la même logique que pour le courant de l’axe d, le courant de l’axe q devrait se comporter
comme une réponse de premier ordre à un échelon de tension.

L’évolution du courant est présentée sur la figure 2.14. La même procédure d’identification
des paramètres de l’axe q que celle des paramètres de l’axe d a été utilisée avec quatre échelons
de tension sur vq comme on a fait pour vd plus haut. Dans des conditions normales, ces échelons
sur la tension de l’axe q font démarrer le rotor. Afin d’éviter cela et de maintenir la vitesse du
rotor nulle, le courant d’excitation du rotor est déconnecté et la deuxième machine qui fonctionne
comme un générateur est court-circuité afin que le rotor soit verrouillé. D’après la figure 2.14,
les valeurs moyennes de la résistance du stator et de la constante de temps sont obtenues comme
suit : Rs = 0.016 Ω , τ = 4.5 ms, on obtient ensuite : Lq(id = 0, iq, ie = 0) = 72 µH .

Une autre façon d’obtenir la résistance et l’inductance du stator consiste à utiliser des me-
sures directes des bornes du moteur. Cette méthode n’est pas précise en raison de la grande
distance du point de fonctionnement et du fait que la résistance des connexions et de l’onduleur
n’est pas prise en compte.
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Paramètres du rotor

Les paramètres électriques liés à l’enroulement du rotor ont également été mesurés. Pour
cela, la configuration du système est la même que celle des essais précédents (rotor bloqué)
mais cette fois le circuit du stator est ouvert pour garantir que id et iq sont nuls. Dans cette
configuration, on peut écrire :

d

dt
ie =

1

Le
(Ve −Reie) (2.16)

Afin d’obtenir les paramètres de l’équation, on applique un échelon de tension sur Ve, de 2 V

à 5 V . Comme pour les courants du stator, l’évolution attendue du courant d’excitation devrait
être similaire à la réponse d’un système du premier ordre. La figure 2.15 montre l’évolution du
courant d’excitation lorsqu’un échelon est appliqué à Ve.

FIGURE 2.15 – Evolution du courant d’excitation du rotor en appliquant un échelon sur Ve.

En analysant la figure et en assimilant la courbe ie à une réponse d’un système du premier
ordre, on obtient les paramètres électriques suivants relatifs au rotor : Re = 0.7 Ω , τ = 0.20 s

et avec τ = Le
Re

on deduit Le = 0.14 H .

Ensuite, pour identifier l’inductance mutuelle entre le rotor et le stator (M ), on fait tourner la
machine en deux points de fonctionnement. Pour cela, une commande PI classique des courants
du stator est mis en oeuvre. Le courant de l’axe d est contrôlé à zero (id = 0), et le courant de
l’axe q est égal à iq = 20 A. À un moment donné, la référence de iq est augmentée à 30 A. En
régime permanent, et en négligeant ψ0 (sachant que sa valeur n’est pas significative par rapport
à Mie), l’équation (2.10) pour vq peut être décrite comme suit [7] :

vq = Rsiq + pωr(Ldid +Mie) (2.17)

Pour les deux points de fonctionnement, on a :{
vq1 = Rsiq1 + pωr1(Mie)

vq2 = Rsiq2 + pωr2(Mie)
(2.18)
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TABLE 2.1 – Deux points de fonctionnement de la machine
- Premier point Deuxième point
vq 2.5 V 6.4 V

iq 20 A 30 A

ωr 24.1 rad
s 73 rad

s

ie 4.5 A 4.5 A

Ainsi, M peut être calculée comme suit :

M =
(vq2 − vq1)−Rs(iq2 − iq1)

p(ωr2 − ωr1)ie
(2.19)

Avec les valeurs des deux points de fonctionnement données dans le tableau 4.1, la valeur de
M est égale à M = 2.8 mH .

En utilisant les valeurs des inductances, le coefficient de dispersion peut être calculé comme
suit :

σ = 1− M2

LeLd
(2.20)

Sachant que, σ = 0, signifie qu’il n’y a pas de fuite et que l’ensemble du flux est retenu, et
σ = 1, signifie qu’aucun flux n’est transféré. En calculant ce coefficient pour le moteur étudié,
on a : σ = 0.29, ce que l’on peut attendre d’un moteur industriel.

Paramètres mécaniques

Pour identifier les paramètres mécaniques, on admet que la dynamique des courants est beau-
coup plus élevée que la dynamique mécanique de la machine, donc la variation de iq peut être
considérée comme un échelon à l’échelle de temps mécanique. Dans cette condition, en contrô-
lant id = 0, on peut considérer que l’équation sur la vitesse de la machine (2.11) est comme
suit :

dωr
dt

=
1

J
(piqMie − fωr − TL) (2.21)

où J est la constante d’inertie mécanique des composants rotatifs, f le coefficient de frottement
du rotor, et TL le couple de charge appliqué aux composants rotatifs.

L’évolution de la vitesse du rotor est présentée dans la figure 2.16 [7]. Le courant d’excitation
du rotor est contrôlé à ie = 4.5 A et il reste constant pendant l’essai. Un échelon sur la référence
de courant de l’axe q est effectué de 20 A à 30 A. Comme le test est effectué à vide, TL = 0.
Le coefficient de friction du fluide peut être trouvé par l’analyse des points de fonctionnement
initial et final à partir de (2.21) (f =

∆(piqMie)
∆ωr

). En appliquant cette équation, on obtient f =

0.017 kg.m2.s−1. La constante de temps de la réponse du premier ordre donne la valeur de
τ = J

f = 0.9 s, ce qui conduit à l’inertie mécanique du rotor J = 0.0153 kg.m2.
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FIGURE 2.16 – Evolution de la vitesse du rotor en cas d’application d’un échelon sur la référence
iq

Discussion

Comme il a été mentionné précédemment, chaque point de fonctionnement de la machine
est décrit par un ensemble différent de paramètres électriques et mécaniques. La chaleur de la
machine, la saturation magnétique, l’effet croisé, etc. peuvent être à l’origine de la modification
des paramètres électriques. Les paramètres mécaniques voient également leurs valeurs modifiées
en fonction de la charge de la machine et de l’usure des composants mécaniques de la machine.
En effet, une utilisation prolongée du moteur peut entraîner de légers défauts sur les roulements
à billes, modifiant les forces de frottement dans le système [15, 16]. En outre, l’échauffement
des pièces mécaniques conduit à une dilatation des composants mécaniques qui peut également
induire une modification des paramètres mécaniques [17].

L’identification des paramètres effectuée dans cette section est basée sur le modèle idéal de
la machine et de nombreux phénomènes ne sont pas inclus dans ce modèle. Les inductances du
stator sont calculées dans des conditions complètement isolées sans tenir compte de l’effet des
autres inductances. Par exemple, l’inductance Ld a été calculée lorsque les courants iq et ie sont
nuls et que le rotor est bloqué. Bien que l’on connaisse l’existence d’autres courants et l’effet
croisé, la valeur des inductances peut être modifiée.

Il existe plusieurs façons de résoudre ce problème. Une des solutions disponibles est de
trouver les valeurs des paramètres au point de fonctionnement du système. De cette manière, les
valeurs obtenues fournissent une meilleure description du moteur au point de fonctionnement.
Cependant, le principal inconvénient de cette méthode est que lorsque l’on s’éloigne du point
de fonctionnement, les valeurs des paramètres varient et ils ne fournissent plus une description
correcte du système. La deuxième solution consiste à utiliser une méthode d’identification des
paramètres du modèle pour tous les points de fonctionnement, une méthode qui est plus fiable
mais plus difficile à mettre en oeuvre.

Par la suite, d’abord, une méthode d’identification des paramètres du modèle de la machine
autour des points de fonctionnement sera présentée, puis, dans la section suivante, une méthode
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plus précise pour identifier le modèle de la machine à tous les points de fonctionnement sera
proposée.

2.6 Identification des paramètres du modèle linéaire

Plusieurs méthodes hors ligne et en ligne ont été présentées pour estimer la valeur des pa-
ramètres du modèle d’une machine synchrone [18–23]. Les méthodes hors ligne permettent de
mesurer certains paramètres à certains points de fonctionnement, puis de les utiliser comme un
tableau ou une fonction d’interpolation dans le système d’entraînement [18, 19]. Certaines de
ces méthodes utilisent également des logiciels de simulation numérique basés sur l’analyse par
éléments finis [20]. Cependant, cette méthode ne permet pas facilement d’estimer certains para-
mètres tels que la résistance statorique.

Quant aux methodes en ligne, la plupart n’estiment qu’une partie des paramètres, en consi-
dérant que les autres paramètres sont connus. Cependant, la précision des paramètres estimés
dépend de la précision des paramètres connus. Il a été montré dans [21] que tous les para-
mètres inconnus ne sont pas entièrement identifiables simultanément, et que seuls deux pa-
ramètres peuvent être estimés en régime permanent sans injection de signal supplémentaire.
Dans [22], une méthode d’estimation basée sur les moindres carrés récursifs (RLS) (Recursive
Least Squares) est proposée pour la MSAP afin de déterminer les trois paramètres Rs, Ld et
Lq. Dans [23], une injection de courant sinusoïdal avec l’algorithme RLS est proposée pour es-
timer les paramètres de la MSAP. Cependant, cette méthode a un temps de calcul élevé et on
peut voir dans les résultats que les valeurs initiales des paramètres à estimer sont proches des
valeurs réelles. Il n’est pas certain que si les valeurs initiales sont éloignées des valeurs réelles,
l’estimateur soit toujours capable d’estimer les paramètres.

Afin d’identifier tous les paramètres du modèle de la machine, nous proposons dans cette
section une méthode d’identification en ligne basée sur le modèle linéaire de la machine syn-
chrone à rotor bobiné. Cette méthode permet de déterminer toutes les valeurs des paramètres
électriques et électromagnétiques du modèle autour du point de fonctionnement. Cette méthode
est également présentée dans [24].

2.6.1 Stratégie d’identification des paramètres

En utilisant le modèle de l’équation (2.10), et en négligeant l’influence de la saturation ma-
gnétique et en supposant que le courant d’excitation du rotor est constant, on peut présenter le
modèle de système linéaire suivant :

vd = Rsid + Ld
did
dt − ωeLqiq

vq = Rsiq + Lq
diq
dt + ωeLdid + ωeψf

ψf = Mie + ψr

(2.22)

où ψr est considéré comme un éventuel flux résiduel dans le rotor.
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Ainsi, les équations d’état pour id et iq peuvent être définies de manière suivante :{
did
dt = −Rs

Ld
id +

Lq

Ld
ωeiq + 1

Ld
vd

diq
dt = −Rs

Lq
iq − Ld

Lq
ωeid − M

Lq
ωeie − ψr

Lq
ωe + 1

Lq
vq

(2.23)

Selon ce modèle, il y a cinq paramètres à identifier :Rs, Ld, Lq,M et ψr. Il existe également
quatre variables mesurées : id, iq, ie et ωe. Et vd, vq sont considérées comme des variables
d’entrée.

En considérant x = x0 + x̃, où x est la valeur réelle d’un paramètre, x0 sa valeur initiale
estimée et x̃ sa valeur d’erreur, les équations d’état peuvent s’écrire comme suit :

did
dt = −Rs0+R̃s

Ld0
+L̃d

id +
Lq0+L̃q

Ld0
+L̃d

ωeiq + 1

Ld0
+L̃d

vd

diq
dt = −Rs0+R̃s

Lq0+L̃q
iq −

Ld0
+L̃d

Lq0+L̃q
ωeid − M0+M̃

Lq0+L̃q
ωeie − ψ̃r

Lq0+L̃q
ωe + 1

Lq0+L̃q
vq

(2.24)

Dans cette équation la valeur initiale ψr0 est choisi égal à zéro.

En développant les équations mathématiques, et puis en rangeant les termes des équations
on aura :

did
dt = −Rs0

Ld0
id +

Lq0
Ld0

ωeiq + 1
Ld0

vd + (−Ld0
R̃s−Rs0 L̃d

Ld0
2+Ld0

L̃d
id +

Ld0
L̃q−Lq0 L̃d

Ld0
2+Ld0

L̃d
ωeiq − L̃d

Ld0
2+Ld0

L̃d
vd)

diq
dt = −Rs0

Lq0
iq −

Ld0
Lq0

ωeid − M0
Lq0

ωeie + 1
Lq0

vq + (−Lq0 R̃s−Rs0 L̃q

Lq0
2+Lq0 L̃q

iq −
Lq0 L̃d−Ld0

L̃q

Lq0
2+Lq0 L̃q

ωeiq

−Lq0M̃−M0L̃q

Lq0
2+Lq0 L̃q

ωeie − ψr

Lq0+L̃q
ωe − L̃q

Lq0
2+Lq0 L̃q

vq)

(2.25)

En séparant tous les éléments contenant des termes d’erreur, (2.25) peut être exprimée
comme suit : 

did
dt = −Rs0

Ld0
id +

Lq0
Ld0

ωeiq + 1
Ld0

vd + P1

diq
dt = −Rs0

Lq0
iq −

Ld0
Lq0

ωeid − M0
Lq0

ωeie + 1
Lq0

vq + P2

(2.26)

où deux nouveaux paramètres P1 et P2 sont formulés comme les montres (2.27).

Il est évident que P1 et P2 sont nuls s’il n’y a pas d’erreur sur les valeurs des paramètres.
(C’est-à-dire si R̃s, L̃d, L̃q, M̃ , ϕ̃r = 0 alors P1, P2 = 0).

P1 = −Ld0
R̃s−Rs0 L̃d

Ld0
2+Ld0

L̃d
id +

Ld0
L̃q−Lq0 L̃d

Ld0
2+Ld0

L̃d
ωeiq − L̃d

Ld0
2+Ld0

L̃d
vd

P2 = −Lq0 R̃s−Rs0 L̃q

Lq0
2+Lq0 L̃q

iq −
Lq0 L̃d−Ld0

L̃q

Lq0
2+Lq0 L̃q

ωeiq −
Lq0M̃−M0L̃q

Lq0
2+Lq0 L̃q

ωeie − ψr

Lq0+L̃q
ωe

− L̃q

Lq0
2+Lq0 L̃q

vq

(2.27)

En présentant ces deux nouveaux paramètres, les équations d’état sont les mêmes que celles
d’avant avec deux paramètres supplémentaires. On montrera plus tard que si ces deux paramètres
sont estimés, l’erreur de la valeur de tous les autres paramètres peut également être estimée.
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2.6.2 Observabilité de l’estimateur

L’équation (2.26) représente les équations d’état d’une MSRB avec les paramètres connus
Rs0 , Ld0 , Lq0 et M0, qui sont choisis comme valeurs initiales, et deux nouveaux paramètres
inconnus P1 et P2. Comme expliqué précédemment, le but est d’utiliser ces deux paramètres
pour obtenir la valeur d’erreur des autres paramètres.

Avant d’aller plus loin, il faut démontrer l’observabilité du système. Par définition, un sys-
tème est considéré observable si les mesures de ses entrées et sorties pendant un temps fini
permettent de déterminer l’état inconnu.

Selon (2.26), les variables d’état (contenant les variables à estimer) sont : x = [id iq P1 P2]T ,
et les variables mesurées sont : y = [id iq]

T .

Afin de vérifier l’observabilité locale du système, il est nécessaire de vérifier le rang de la
matrice d’observabilité O dénommée comme suit [25] :

O =


y

ẏ
...

y(n−1)

 (2.28)

Afin de vérifier l’observabilité du système, la matrice jacobienne de O doit être calculée. La
définition d’une matrice jacobienne est décrite par la relation suivante :

J0 =
∂(y, ..., y(n−1))

∂(x1, ..., xn )
(2.29)

Pour le système étudié et les variables de mesure, J0 peut s’écrire comme suit :

J0 =


∂f1

∂id

∂f1

∂iq
∂f1

∂P1

∂f1

∂P2
∂f2

∂id

∂f2

∂iq
∂f2

∂P1

∂f2

∂P2
∂f3

∂id

∂f3

∂iq
∂f2

∂P1

∂f3

∂P2
∂f4

∂id

∂f4

∂iq
∂f4

∂P1

∂f4

∂P2

 (2.30)

où :


f1 = id

f2 = iq

f3 = did
dt = −Rs0

Ld0
id +

Lq0
Ld0

ωeiq + 1
Ld0

vd + P1

f4 =
diq
dt = −Rs0

Lq0
iq −

Ld0
Lq0

ωeid − M0
Lq0

ωeie + 1
Lq0

vq + P2

(2.31)
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En calculant les éléments de J0, on obtient :

J0 =


1 0 0 0

0 1 0 0

−Rs0
Ld0

Lq0
Ld0

ωe 1 0

−Ld0
Lq0

ωe −Rs0
Lq0

0 1

 (2.32)

La condition suffisante pour que le système soit localement observable est que cette matrice
soit de rang complet. Cette condition est satisfaite si le déterminant de la matrice n’est pas égal
à zéro ; celui-ci vaut :

D = −Ld0

Lq0
ωe (2.33)

Il est donc non nul si la vitesse diffère de zéro. Dans ce cas le système est localement obser-
vable, ce qui signifie qu’il est possible d’estimer P1 et P2.

Maintenant que l’on a constaté que les paramètres P1 et P2 peuvent être estimés, on déve-
loppe l’équation (2.27) comme suit :

−Ld0IdR̃s + Ld0ωeIqL̃q + (Rs0Id − Lq0ωeIq − Vd − P1Ld0) L̃d = P1Ld0
2

−Lq0IqR̃s − Lq0ωeIdL̃d − Lq0ωeIeM̃ − Lq0ωeψ̃r +

+ (Rs0Iq + Ld0ωeId +M0ωeIe − Vq − P2Lq0) L̃q = P2Lq0
2

(2.34)

Le système (2.34) peut être considéré comme deux équations contenant un certain nombre
de termes connus et inconnus. Les paramètres inconnus sont R̃s, L̃d, L̃q, M̃ , et ψ̃r. Tous les
autres termes sont connus (soit les paramètres initiaux, soit les paramètres mesurés). Il est im-
possible d’obtenir cinq paramètres inconnus à travers deux équations dans (2.34). Mais l’une
des solutions pour obtenir ces variables, consiste à faire tourner le moteur en plusieurs points
de fonctionnement afin d’avoir autant d’équations que d’inconnues voire plus. Dans ce cas, il
faut au moins trois points de fonctionnement, ce qui donne six équations. Les points doivent être
suffisamment différents pour éviter les équations linéairement dépendantes.

La figure 2.17 montre le schéma de la méthode proposée. Dans cette méthode, trois ré-
férences différentes de idref , iqref et ieref sont données au contrôleur. Ensuite, l’observateur
estime P1 et P2 avec les courants et la position mesurés. Une fois que l’on dispose des données
relatives en trois points de fonctionnement, les valeurs des paramètres sont calculées dans le bloc
"Équations" selon (2.34).

Pour évaluer cette méthode, une simulation est réalisée dans Matlab-Simulink pour une
MSRB avec les paramètres du moteur indiqués dans le Tableau 2.2. Dans cette simulation, trois
références différentes sont données au contrôleur toutes les 4 secondes. Le contrôleur PI donne
les signaux appropriés à l’onduleur qui alimente la machine.

Afin de retrouver ces paramètres avec la méthode proposée, des simulations sont effectuées
avec les valeurs initiales présentées dans le Tableau 2.3. Ces valeurs sont choisies loin des valeurs
réelles des paramètres afin de montrer la performance de la méthode proposée malgré la grande
erreur dans les valeurs des paramètres. De même, pour trois points de fonctionnement, trois
références comme dans le Tableau 2.4 sont données au contrôleur.
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Solution des 
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ωe

ωe

FIGURE 2.17 – Schéma de la méthode proposée pour identifier les paramètres linéaires

TABLE 2.2 – Paramètres de la machine dans la simulation
Paramètre Symbole Valeur

Résistance du stator Rs 20 mΩ

Inductance de l’axe d Ld 80 µH

Inductance de l’axe q Lq 80 µH

Inductance mutuelle entre le rotor et le stator M 3 mH

Flux résiduel ψr 1 mWb

Le résultat de la simulation illustré à la figure 2.18 montre les valeurs P1 et P2 qui sont
estimées en trois points de fonctionnement différents.

Après le troisième point d’équilibre, les équations sont résolues par le bloc d’équations. L’al-
gorithme retrouve bien les valeurs des paramètres de la machine indiquées dans le Tableau 2.2
bien que le jeu initial de paramètres soit très différent des paramètres réels de la machine.

L’exploitation des trois points de fonctionnement du Tableau 2.4 donne lieu à six équations
algébriques indépendantes. Différentes méthodes peuvent être adoptées pour sélectionner les
cinq équations les plus pertinentes. L’étude de la sensibilité des équations aux changements de
paramètres peut permettre de mieux sélectionner ces cinq équations.

TABLE 2.3 – Paramètres initiaux choisis pour l’estimation
Paramètres initiaux Symbole Valeur
Résistance du stator Rs0 1 µΩ

Inductance de l’axe d Ld0 1 µH

Inductance de l’axe q Lq0 1 µH

Inductance mutuelle entre le rotor et le stator M0 1 µH

flux résiduel ψr0 0 Wb
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TABLE 2.4 – Points de fonctionnement pour la méthode d’identification
Point de fonctionnement id iq ie

Point 1 0 A 50 A 2.7 A

Point 2 −5 A 60 A 2.6 A

Point 3 −10 A 70 A 2.5 A

0 2 4 6 8 10 12
Time (s)

-4

-3

-2

-1

0

1

2

106

P1 P2

FIGURE 2.18 – Estimation de P1 et P2 en trois points de fonctionnement différents dans la
simulation

2.6.3 Étude de sensibilité

Considérons maintenant les conditions dans lesquelles la résistance du stator varie au cours
des trois essais. Si on considère Rs réel comme Rs = Rs0 + R̃s + Rst où Rst peut changer
pendant les trois tests, on peut évaluer le système d’équations de (2.34) comme suit :


−Ld0IdR̃s−Ld0IdRst + Ld0ωeIqL̃q + (Rs0Id − Lq0ωeIq − Vd − P1Ld0) L̃d = P1Ld0

2

−Lq0IqR̃s−Lq0IqRst − Lq0ωeIdL̃d − Lq0ωeIeM̃ − Lq0ωeψ̃r +

+ (Rs0Iq + Ld0ωeId +M0ωeIe − Vq − P2Lq0) L̃q = P2Lq0
2

(2.35)

Ensuite, en le triant, on a :


−Ld0IdR̃s + Ld0ωeIqL̃q + (Rs0Id − Lq0ωeIq − Vd − P1Ld0) L̃d = P1Ld0

2 + Ld0IdRst

−Lq0IqR̃s − Lq0ωeIdL̃d − Lq0ωeIeM̃ − Lq0ωeψ̃r +

+ (Rs0Iq + Ld0ωeId +M0ωeIe − Vq − P2Lq0) L̃q = P2Lq0
2 + Lq0IqRst

(2.36)

Pour étudier la sensibilité des paramètres aux variations de la résistance, on écrit les relations
suivantes pour la première et la deuxième équation de (2.36).
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Première équation :


∂R̃s
∂Rst

= −1
∂L̃d1
∂Rst

=
Ld0

Id

(Rs0Id−Lq0ωeIq−Vd−P1Ld0)
∂L̃q1

∂Rst
=

Ld0
Id

Ld0
ωeIq

= Id
ωeIq

(2.37)

Deuxième équation :
∂L̃d2
∂Rst

=
−Lq0Iq
Lq0ωeId

=
−Iq
ωeId

∂L̃q2

∂Rst
=

Lq0Iq

(Rs0Iq+Ld0
ωeId+M0ωeIe−Vq−P2Lq0)

∂M̃2
∂Rst

=
−Lq0Iq
Lq0ωeIe

=
−Iq
ωeIe

(2.38)

Pour un cas concret d’un point de fonctionnement (par exemple, le deuxième point d’équi-
libre dans le tableau 2.4), les valeurs sont les suivantes :

∂L̃d1
∂Rst

= 9.166 ∗ 104

∂L̃q1

∂Rst
= −4.049 ∗ 10−4

∂L̃d2
∂Rst

= 5.830 ∗ 10−2

∂L̃q2

∂Rst
= 4.443 ∗ 104

∂M̃2
∂Rst

= −1.121 ∗ 10−1

(2.39)

Ces valeurs montrent que la sensibilité des paramètres aux variations de Rs peut être très
élevée dans certains cas :

• Ld dans la première équation

• Lq dans la deuxième équation

Ceci peut être expliqué par l’expression des dérivées partielles correspondantes qui contient
des expressions complexes aux dénominateurs.

Par conséquent, pour minimiser les erreurs dues aux changements de la résistance du stator
au cours des trois essais, il est préférable de :

1. Trouver le paramètre L̃q à partir de la première équation de (2.34), (car il a la plus faible
sensibilité au changement de résistance).

2. Trouver L̃d à partir de la deuxième équation.

2.6.4 Mise en oevre de l’estimation des paramètres du modèle linéaire de la ma-
chine étudiée

Après avoir étudié la méthode d’estimation des paramètres du modèle linéaire en simulation,
on s’intéresse à la mise en oeuvre de la méthode sur le banc d’essai. Ainsi, les références de
commande mentionnées dans le Tableau 2.5 sont données en tant que points de fonctionnement
de la machine. Les valeurs initiales des paramètres pour la méthode d’identification sont les
mêmes que celles de la simulation, comme indiquées dans le Tableau 2.3.
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TABLE 2.5 – Les points de fonctionnement pour la méthode d’identification dans les essais
expérimentaux

Point de fonctionnement id iq ie

Point 1 0 A 30 A 2 A

Point 2 −5 A 35 A 2.5 A

Point 3 −10 A 40 A 3 A

La figure 2.19 montre les valeurs des paramètres auxiliaires P1 et P2 qui sont estimées au
cours de cet essai.

FIGURE 2.19 – Estimation de P1 et P2 à 3 points de fonctionnement différents dans l’essai
expérimental

Après le troisième point d’équilibre et grâce à P1 et P2, les équations sont résolues et les
valeurs des paramètres sont estimées. Les valeurs des inductances du stator, Ld et Lq, sont es-
timées égales à 68 µH . L’inductance mutuelle entre le rotor et le stator, M , est estimée égal à
2.5 mH . Le flux résiduel dans le rotor est estimé à 1.1 mWb, et la résistance du stator Rs est
obtenue 0.02 Ω.

En comparant les résultats obtenus dans cette section avec les résultats du calcul des para-
mètres dans la section précédente, on observe qu’il y a une différence allant jusqu’à 20% entre
les valeurs estimées par les deux méthodes. La raison de cette différence peut être due à différents
niveaux de courant dans la machine et donc à différents niveaux de saturation, ainsi qu’à l’effet
croisé par l’addition des courants du point de fonctionnement, ou bien un manque de précision
dans les essais expérimentaux pour la première ou la deuxième méthode. Cependant, bien que
ces deux méthodes nous aient donné une idée de la valeur des paramètres de la machine, au-
cune d’entre elles n’est suffisamment précise pour obtenir un modèle complet. Ainsi, la section
suivante présente une méthode permettant d’identifier le modèle de la machine de manière plus
complète.
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2.7 Identification des paramètres du modèle non-linéaire

Dans la section précédente, deux méthodes ont été présentées pour l’identification des para-
mètres de la machine en considérant le modèle linéaire. Ces méthodes sont relativement simples
à mettre en oeuvre, mais leur principal inconvénient consiste à négliger la modification des va-
leurs des paramètres à différents points de fonctionnement et à ne pas considérer des phénomènes
tels que la saturation et l’effet croisé.

Cette section propose une méthode d’identification du modèle de la MSRB qui permet d’ob-
tenir une meilleure connaissance de la machine. Cette identification améliore la performance de
la commande sans capteur dans tous les points de fonctionnement. Dans cette méthode, au lieu
d’utiliser le modèle linéaire de la mahine, on utilise un modèle non linéaire. Ce modèle considère
la relation entre les courants et le flux magnétique correspondant dans les enroulements du stator
sans introduire la notion linéaire d’inductance, qui permet de mieux étudier le comportement de
la machine.

Il existe deux manières principales pour réaliser l’estimation du modèle magnétique : les
méthodes expérimentales et les méthodes analytiques. Les méthodes analytiques sont généra-
lement basées sur une analyse par éléments finis [26, 27], des calculs analytiques [28, 29], et
des simulations numériques basées sur des circuits magnétiques équivalents [20]. Ces méthodes
nécessitent des informations détaillées concernant la conception de la machine, qui ne sont pas
toujours disponibles [30].

En raison de la saturation magnétique et d’autres phénomènes non-linaires, les tests routines
pour la mesure des paramètres transitoires ne peuvent pas être bien exécutés. Plusieurs méthodes
expérimentales ont été proposées dans la bibliographie [31–36]. Certaines méthodes sont appli-
quées pour les machines synchrones à aimant (MSAP) et les machines synchrones à réluctance
variable (SRM) [31, 32] pour déterminer le modèle magnétique des machines et étudier leur
comportement. Cependant, ces méthodes doivent être appliquées dans certaines conditions (par
exemple en bloquant le rotor), qui ne sont pas toujours possibles.

Diverses méthodes d’estimation du flux basées sur le modèle de tension ont également été
proposées. Dans ces méthodes, le flux statorique peut être calculé en faisant l’intégration de la
force électromotrice du stator. En pratique, l’intégration de cette force par un intégrateur pur
peut présenter des problèmes de dérive et de saturation, en raison de l’erreur de décalage ou du
bruit dans la mesure du courant. Pour améliorer les performances de ce type d’estimateur sur
une large gamme de vitesses, l’intégrateur peut être remplacé par un filtre passe-bas avec une
fréquence de coupure très basse [33, 34]. Cependant, le filtre passe-bas réduit les performances
de l’entraînement, car aux fréquences inférieures ou proches de la fréquence de coupure, une
erreur d’estimation se produit [35, 36].

Dans cette section, une méthode permettant de trouver le modèle magnétique de la machine
est proposée. Cette méthode ne nécessite pas de données d’éléments finis ni de valeurs d’in-
ductance et ne requiert pas l’exécution d’un algorithme lourd et sophistiqué. Cette étude est
également publiée dans [24, 37].

Pour identifier le modèle magnétique, on utilise un modèle non-linéaire qui permet d’obtenir
le modèle plus précisément. Dans ce modèle, au lieu des inductances, on utilise la relation entre
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le flux du stator et les courants de la machine. Pour trouver cette relation, il faut d’abord estimer
le flux, puis le déterminer en fonction du courant d’excitation du rotor (ie), et des courants
statoriques dans le repère dq.

Cette approche permet de cartographier les flux ψd et ψq de la machine en fonction des
trois courants (id, iq, ie) en tenant compte de la saturation magnétique permettant également un
contrôle plus efficace de la machine pour tous les points de fonctionnement.

2.7.1 Modélisation du système

La modélisation des machines en régime non linéaire est plus commode en occultant la
notion d’inductance apparaissant issue de l’équation de base (loi d’ohm).

v = Rsis +
dψs
dt

(2.40)

Cette équation se décline pour une MSRB dans le repère dq comme suit [38] :{
vd = Rsid − ωeψq + dψd

dt

vq = Rsiq + ωeψd +
dψq

dt

(2.41)

où ψd, ψq sont les flux statoriques dans les axes d et q ; et ωe est la fréquence angulaire syn-
chrone. Dans le cas de saturation magnétique et d’effet croisé entre les axes, les flux ψd et ψq
sont exprimés comme des fonctions non-linéaires des courants d’excitation du stator et du rotor,
comme (2.42). {

ψd = g1(id, iq, ie)

ψq = g2(id, iq, ie)
(2.42)

Dans ce modèle, les flux statoriques sont considérés comme des fonctions non linéaires des
courants. Les fonctions g1 et g2 représentent les caractéristiques fondamentales de ce modèle,
qu’il est nécessaire d’identifier. Dans les sections suivantes, en appliquant une méthode proposée
pour l’estimation du flux, les fonctions g1 et g2 seront déterminées.

2.7.1.1 Modèle partiellement connu de la machine

Dans cette partie, une méthode en ligne est proposée pour estimer le flux statorique. Pour
cela, un modèle de commande est d’abord introduit, puis à partir de ce modèle, une méthode
d’estimation du flux statorique sera développée.

Pour développer le modèle de commande, on considère d’abord le modèle présenté
dans (2.41), où les flux ψd et ψq sont les inconnus. En supposant que la résistance du stator
(Rs) est connue et constante, l’équation (2.41) peut être divisée en deux parties : la partie connue
et la partie inconnue. La partie connue comprend les paramètres dont les valeurs sont reconnues
ou des grandeurs qui peuvent être mesurées. La partie inconnue regroupe les paramètres dont les
valeurs ne sont pas disponibles. Par conséquent, chaque partie de l’équation qui contient ψd et
ψq constituera la partie inconnue.
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Dans cette étude, pour les parties inconnues du modèle, deux nouvelles variables auxiliaires
F̂1 et F̂2 sont proposées [37, 39]. Ainsi, dans (2.41) la partie inconnue est définie comme suit :{

F̂1 = −ωeψq + dψd
dt

F̂2 = ωeψd +
dψq

dt

(2.43)

En utilisant (2.43), le système d’équation (2.41) peut être réécrit comme (2.44). Ce modèle
peut être nommé modèle partiellement connu.{

vd = Rsid + F̂1

vq = Rsiq + F̂2

(2.44)

Ce système d’équations peut également s’écrire comme suit :id = 1
Rs

(
vd − F̂1

)
iq = 1

Rs

(
vq − F̂2

) (2.45)

Dans ce modèle, le vecteur d’entrée (ou variables de contrôle) est défini comme u =

[vd, vq]
T et le vecteur de sortie (ou variables mesurées) est défini comme y = [ id, iq]

T . on
peut également réécrire (2.45) en utilisant la définition entrée-sortie comme (2.46).

y = b.u− F̂m (2.46)

où b = 1
Rs

et F̂m = 1
Rs
F̂ = b

[
F̂1, F̂2

]T
.

Sur la base de ce modèle, une stratégie de contrôle est proposée non seulement pour la commande
de la machine mais aussi pour estimer les flux du stator. La méthode de contrôle proposée sera
détaillée dans la section suivante.

2.7.2 Système de contrôle

Le système de contrôle proposé est représenté par (2.47) ; il est illustré dans la figure 2.20.
Le signal de commande u se compose de trois signaux comme indiqué ci-dessous :

u = ufeedback (εy) + F̂ + uref (2.47)

où εy est l’erreur du signal de sortie comme (εy = yref − ymes).

Le modèle de commande se compose de trois parties. La première partie est un régulateur à
rétroaction, qui peut être un régulateur PI ou PID qui génère un signal de commande en utilisant
la rétroaction du courant. La deuxième partie consiste à générer F̂ pour estimer le flux. Enfin,
la troisième partie est ajoutée au système sous la forme de (2.48) pour compléter le système de
contrôle.

uref =
1

b
.yref (2.48)

Le bloc z−1 dans la figure 2.20 représente un délai de temps en considérant la boucle de
rétroaction.
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FIGURE 2.20 – Schéma bloc de la méthode de contrôle proposée pour un modèle partiellement
connu

2.7.2.1 Stabilité du système de contrôle

Maintenant, après avoir présenté la méthode de contrôle, il est nécessaire d’étudier la stabilité
du système décrit dans (2.47).
En développant (2.47) on obtient (2.49).

u =

(
Kp (yref−ymes) +Ki

∫
(yref−ymes)

)
+ F̂ + (

1

b
y
ref

) (2.49)

D’après la figure 2.20 et l’équation (2.46), F̂ peut être exprimé comme suit :

F̂ =
1

b
(b.u(t− τ)− ymes ) (2.50)

où u(t− τ) est l’entrée avec un délai de τ .

En développant (2.49) et (2.50), on obtient l’équation suivante :

u =
1

b
(εy) +

(
Kp (εy) +Ki

∫
(εy)

)
+ u (t− τ) (2.51)

En appliquant la transformée de Laplace à (2.51) on aura :

U =

(
Kpn +

Ki

s

)
∈y +Ue−τs (2.52)

où Kpn est défini comme Kpn = (Kp + 1
b ) .

En développant (2.52), on peut trouver la fonction de transfert suivante :

U

∈y
=

(
Kpn + Ki

s

)
1− e−τs

=
(Kpns+Ki)

s(1− e−τs)
(2.53)
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FIGURE 2.21 – Diagramme de Bode du système en boucle fermée

Puisque le temps de retard (τ ) est très faible, l’approximation de e−τs ∼= 1 − τs peut être
considérée. Ainsi, (2.53) peut être exprimé comme suit :

U

∈y
=

(Kpns+Ki)

τs2
(2.54)

Cette fonction de transfert est similaire à la fonction de transfert du contrôleur PI présen-
tée dans (2.55) ; mais avec un intégrateur supplémentaire et les nouvelles valeurs de Kp et Ki

comme (2.56).
U

∈y
=

(Kps+Ki)

s
(2.55)

{
Kpnew =

Kpn

τ

Kinew = Ki
τ

(2.56)

Le système de contrôle peut rester stable comme un contrôleur PI, en choisissant des valeurs
appropriées de Kp et Ki dans le système de contrôle proposé. La figure 2.21 présente le dia-
gramme de Bode du système en boucle fermée (système de contrôle + modèle de machine) pour
les valeurs échantillons de Kp et Ki.

2.7.3 Estimation du flux statorique

Dans la section précédente, le système de commande a été présenté. Ce système, tel qu’il est
illustré dans (2.47) et la figure 2.20, se compose de trois parties : uref , ufeedback et F̂ . Ainsi,
les variables auxiliaires F̂1 et F̂2 qui représentent la partie inconnue du système, peuvent être
récupérées. La relation entre les variables F̂1 et F̂2 et les flux ψd et ψq est donnée dans (2.43),
ainsi les flux ψd et ψq peuvent être calculés à travers ces deux variables comme illustré dans la
figure 2.22. Un filtre passe-bas peut être ajouté au bloc de dérivée pour réduire l’effet des bruits.
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FIGURE 2.22 – Estimation du flux à partir de F1 et F2

Un système de dérivée temporelle avec un filtre passe-bas dans la transformée de Laplace et
le domaine temporel est illustrée dans (2.57).

Y =
s

1 + s
ωc

U ⇔ sY + ωcY = ωcsU ⇒ ẏ + ωcy = ωcu̇ (2.57)
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FIGURE 2.23 – Méthode proposée pour l’identification du modèle magnétique

où U et Y sont respectivement l’entrée et la sortie du filtre, et ωc est la fréquence de coupure
du filtre passe-bas en radians par seconde. Il faut maintenant transférer le système d’équation
de (2.57) en temps discret. En appliquant la méthode d’Euler à ce système, on peut l’écrire
comme suit : {

yk−yk−1

Ts
= ωc[

uk−uk−1

Ts
− yk]

⇔ yk =
ωc(uk−uk−1)+yk−1

(1+ωcTs)

(2.58)

où, Ts est le temps d’échantillonnage dans les calculs.
En utilisant la méthode présentée dans la figure 2.22, les paramètres ψd et ψq peuvent être ob-
tenus. La figure 2.23 montre un schéma de la méthode proposée pour l’estimation des flux sta-
toriques. Dans cette méthode, les signaux de commande sont d’abord envoyés à la commande
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pour alimenter le moteur. Les flux ψd et ψq sont ensuite estimés grâce à la vitesse mesurée et aux
variables auxiliaires F̂1 et F̂2.

2.7.4 Cartographie du flux du stator

Jusqu’à présent, la méthode de contrôle proposée et l’estimation des flux statoriques ont été
expliquées. Maintenant, on se concentre sur la relation entre les flux et les courants, afin de
trouver les fonctions g1 et g2 dans (2.42).

Tout d’abord, supposons que chaque flux est composé de fonctions distinctes des courants
(id, iq, et ie) et d’une valeur constante qui représente le flux résiduel, comme suit :{

ψd = fa1 (id) + fb1 (iq) + fc1 (ie) + d1

ψq = fa2 (id) + fb2 (iq) + fc2 (ie) + d2

(2.59)

En supposant que les effets sont indépendants en participant à la loi de superposition, décrite
ainsi (2.59). On peut considérer que chaque flux est constitué de trois fonctions et d’une constante
distincte. Dans ce cas, pour trouver chaque fonction, on peut faire varier la variable de la fonction
désirée et garder les autres variables constantes. Par exemple, pour trouver les fonctions fa1 et
fa2 , les courants iq et ie sont maintenus constants et seul le courant id est variable comme il est
montré dans (2.60) :{

ψd(t) = fa1 (id(t)) + fb1 (Iq0) + fc1 (Ie0) + d1

ψq(t) = fa2 (id(t)) + fb2 (Iq0) + fc2 (Ie0)) + d2

(2.60)

Donc, en faisant varier id, on peut obtenir ψd et ψq en fonction de id. Dans ces conditions f́a1

et f́a2 servent d’inductances dynamiques qui peuvent être différentes des inductances statiques
Ld et Lq lorsque la machine est saturée.

{
∆ψd = f́a1 (∆id)

∆ψq = f́a2 (∆id)
(2.61)

Cette méthode doit également être appliquée pour les autres courants afin de caractériser
entièrement g1 et g2.

Toutefois, l’hypothèse de la séparation de l’effet des courants sur les flux peut ne pas être
tout à fait valable en cas de saturation complète de la machine. Ainsi, lors d’essais pratiques, la
cartographie tridimensionnelle peut être employée pour observer l’effet des trois courants sur les
flux.

2.7.4.1 Application à un exemple par simulation

Pour illustrer cette méthode, nous pouvons utiliser les cartes de flux ψd(id, iq, ie),
ψ(id, iq, ie) d’une machine issues d’un calcul de champ par la méthode des éléments finis. Ce-
pendant, la représentation graphique des fonctions en trois variables n’est pas assez facile à
comprendre sur les courbes, même en 3D.



48 Identification du modèle et des paramètres de la machine synchrone

Nous allons présenter la démarche sur un exemple simplifié représenté par un modèle dont
les paramètres localisés (Ld, Lq,Mdq,Med,Meq) varient avec l’état de saturation. Cela sera plus
facile à visualiser. Nous présentons au chapitre 4 la cartographie réelle d’une machine qui est
issue de mesures expérimentales.

Prenons le cas d’une machine dont les flux sont représentés par (2.62).

{
ψd = Ldid +Mqdiq +Med(ie)

ψq = Lqiq +Mdqid +Meq(ie)
(2.62)

Dans cet exemple, on se place dans le cas où Lq est constant et Ld varie légèrement avec ie.
Il existe un effet croisé entre les axes d et q (présenté par l’inductance Mdq), et les inductances
mutuelles entre le rotor et le stator sont présentées par Med, et Meq. Dans cet exemple, Med est
fortement variable en fonction du courant d’excitation.

Les valeurs utilisées dans ce modèle sont les suivantes : (Ld = 80µH (qui peut diminuer
par l’évolution du courant d’excitation), Mdq = −10µH , Lq = 80µH), l’inductance mutuelle
entre le rotor et le stator, Meq(ie) est considérée comme nulle, et (Med(ie)) est introduit par
une fonction non linéaire, qui sera également observée plus loin sur la figure 2.30. L’objectif est
d’évaluer les performances de la méthode proposée pour obtenir les valeurs des paramètres du
modèle.
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FIGURE 2.24 – Courants de référence idref et iqref en simulation

Pour vérifier et évaluer les performances de la méthode de contrôle, les profils des courants
de référence idref et iqref sont données au contrôleur selon la figure 2.24. Ces courants sont
sélectionnés en fonction du courant nominal du moteur et du fonctionnement habituel du moteur.
Les résultats de l’estimation du flux sont présentés dans les figures 2.25 à 2.27. Les variables
auxiliaires F̂1 et F̂2 sont présentées à la figure 2.25. Les flux ψd et ψq et leurs valeurs estimées
sont également illustrés dans les figures 2.26 et 2.27.

Les résultats de la simulation confirment la validité de l’estimation du flux statorique propo-
sée. Ensuite, pour définir les relations entre ψd et ψq avec les courants, la méthode de cartogra-
phie des flux doit être appliquée. Tout d’abord, iq et ie sont maintenus constants et idref varie
pour obtenir la valeur de ψd et ψq en fonction de id. La figure 2.28 montre comment les flux ψd
et ψq évoluent en fonction du courant id.
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0 1 2 3 4 5 6
Time (s)

0

5

10

15

20

Flux (Wb)

10-3

d
Es

d

Fl
ux

 (W
b)

FIGURE 2.26 – Résultats de la simulation de l’estimation du flux ψd et ψd estimé

0 1 2 3 4 5 6
Time (s)

-2

0

2

4

6

8

10

Flux (Wb)

10-3

q
Es

q

Fl
ux

 (W
b)

FIGURE 2.27 – Résultats de la simulation de l’estimation du flux ψq et ψq estimé

En utilisant ce résultat, le rapport du flux ψd en fonction du courant id (ou Lddyn) peut être
calculé, ce qui est équivalent à l’inductance Ld dans (2.62). La détermination de Lddyn à partir
de la figure 2.28 donne une inductance égale à 80µH , qui valide le modèle présenté dans la
simulation.

Ensuite, pour définir la relation de ψd et ψq en fonction de iq, on garde d’abord id et ie
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FIGURE 2.28 – (a) : ψd et ψd estimé et (b) : ψq et ψq estimé, en fonction de id

FIGURE 2.29 – (a) : ψd et ψd estimé et (b) : ψq et ψq estimé, en fonction de iq

constants et on fait varier iq. La figure 2.29 montre l’évolution des flux ψd et ψq en fonction du
courant iq. Dans ce cas, selon le modèle utilisé, un effet croisé existe et le flux ψd diminue. La
pente calculée de ψd (iq) qui représente l’inductance Mqddyn dans (2.62) est égale à −10µH , ce
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qui est la même valeur que celle utilisée dans le modèle de simulation. L’effet du courant iq sur
le flux ψq ou l’inductance Lqdyn est aussi égal à celui du modèle de simulation, qui est égal à
80µH .

La figure 2.30 montre également la relation entre les flux ψd et ψq en fonction du courant ie
alors que les courants id et iq sont maintenus constants. Comme le montrent les résultats, l’effet
de ie sur ψd ou l’inductance mutuelle entre le rotor et le stator est non-linéaire. On observe
également que ψq ne dépend pas de ie comme prévu selon le modèle de simulation.
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FIGURE 2.30 – (a) : ψd et ψd estimé et (b) : ψq et ψq estimé, en fonction de ie

2.7.5 Impact de la valeur de résistance statorique sur l’estimation du flux

Jusqu’à présent, la relation des flux ψd et ψq avec les courants a été obtenue. Comme men-
tionné dans cette méthode, il est supposé que la résistance du stator Rs est connue. Cette section
est consacrée à l’effet de l’erreur sur la valeur de la résistance sur les flux estimés. Pour étudier
cet effet sur les flux estimés, on revient au modèle général de la machine. L’équation (2.1) peut
être écrite dans la référence αβ comme suit :

vαβ = Rsiαβ +
dψαβ
dt

(2.63)

Ainsi, le flux du stator peut être exprimé comme (2.64) :

ψαβ =

∫
(vαβ − Rsiαβ)dt (2.64)
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L’intégration directe dans (2.64) peut causer des problèmes de dérive et de saturation dus à
la condition initiale ou au décalage en courant continu, comme discuté dans la littérature. Pour
éviter ce problème, une nouvelle méthode d’estimation du flux a été présentée dans la section
précédente pour estimer le flux statorique.

Afin d’analyser l’effet de l’erreur sur la valeur de la résistance du stator sur le flux estimé, on
suppose que la méthode proposée fonctionne bien (comme on l’a vu dans les simulations). Le
résultat est donc le même qu’avec l’intégrateur de (2.64).

On suppose que l’erreur de résistance est de la forme suivante :

R̃s = R̂s −Rs (2.65)

où Rs est la résistance réelle, R̂s est la résistance initiale et R̃s est sa valeur d’erreur. En
substituant (2.65) dans (2.64), le flux estimé est exprimé comme suit :

ψ̂αβ =

∫
(vαβ − (Rs + R̃s)iαβ)dt = ψαβ +

∫
− R̃siαβdt (2.66)

où ψαβ est le flux réel et le reste de l’équation est la partie de l’erreur de flux due à l’erreur de
résistance. Le symbole "˜" représente la partie d’erreur comme (2.67).

ψ̃αβ = −
∫
R̃siαβdt (2.67)

Si les courants statoriques dans le repère αβ sont considérés sinusoïdaux comme dans
(2.68) : {

iα = Imcos(θe)

iβ = Imsin(θe)
(2.68)

où ωe = θ̇.

En développant (2.67) et (2.68), l’erreur de flux estimé due à l’erreur sur la valeur de la
résistance peut être décrite comme (2.69) :{

ψ̃α = −R̃sIm
ωe

sin(θ)

ψ̃β = R̃sIm
ωe

cos(θ)
(2.69)

En transformant (2.69) dans le repère dq, l’erreur de flux estimé peut être exprimée par
(2.70). {

ψ̃d =
−R̃sIq
ωe

ψ̃q = R̃sId
ωe

(2.70)

D’après (2.70), l’erreur sur la valeur de la résistance peut provoquer une erreur dans le flux
estimé. Par exemple, dans la région d’affaiblissement du champ (iq positif et id négatif), on peut
remarquer qu’une erreur par excès de R̃s peut rendre ψ̃d et ψ̃q négatifs et créer un décalage
négatif dans les flux estimés ψ̂d et ψ̂q. De même, une erreur par défaut de R̃s peut rendre ψ̃d et
ψ̃q positifs et entraîner donc un décalage positif dans les flux estimés ψ̂d et ψ̂q. Ce comportement
sera également observé plus tard dans la partie simulation.
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Une autre considération à analyser consiste à étudier l’effet de l’erreur de la valeur de la
résistance du stator sur le profil du flux estimé en fonction de courants. Pour cela, on considère
deux paires de valeurs de courant (id, iq) comme (Id1 < Id2), (Iq1 < Iq2), et on analyse le
gradient des flux.



∆ψ̃d
∆Id
|Iq=cte =

R̃sIq( 1
ωe1
− 1

ωe2
)

Id2−Id1
−−−−−→
ωe1>ωe2

sign(∆ψ̃d
∆Id

) ∝ −R̃s
∆ψ̃q

∆Iq
|Id=cte =

R̃sId( 1
ωe2
− 1

ωe1
)

Iq2−Iq1
−−−−−→
ωe2>ωe1

sign(
∆ψ̃q

∆Iq
) ∝ R̃s

∆ψ̃d
∆Iq
|Id=cte =

R̃s

(
Iq1
ωe1
−

Iq2
ωe2

)
Iq2−Iq1

−−−−−→
Iq1
ωe1

?
Iq2
ωe2

(∆ψ̃d
∆Iq

) ∝ ?

∆ψ̃q

∆Id
|Iq=cte =

R̃s(
Id2
ωe2
− Id1

ωe1
)

Id2−Id1
−−−−−→
ωe1>ωe2

sign(
∆ψ̃q

∆Id
) ∝ R̃s

(2.71)

D’après (2.71), on constate que, l’erreur de flux estimé en fonction de id, ou la valeur de
(∆ψ̃d

∆Id
), a le signe opposé à la valeur d’erreur de la résistance du stator (R̃s). Cela signifie que

si la valeur de l’erreur de résistance (R̃s) est négative (c’est à dire : la résistance estimée est
inférieure à la résistance réelle (R̂s < Rs)), la valeur de (∆ψ̃d

∆Id
) sera positive. Par conséquent,

avec une erreur R̃s négative, la valeur du flux estimé en fonction de id ou (∆ψ̂d
∆Id

) est supérieure à

la valeur réelle. On peut également dire que pour les valeurs positives de R̃s, la valeur de (∆ψ̂d
∆Id

)

est inférieure à celle du réel. Cet argument est également valable pour les valeurs de (
∆ψ̂q

∆Iq
) et

(
∆ψ̂q

∆Id
) qui ont le même signe que la valeur d’erreur de la résistance du stator (R̃s). Néanmoins,

pour ∆ψ̃d en fonction de ∆Iq, il n’est pas possible de tirer une relation définie car cela dépend
du couple de charge.

Le point crucial de cette section est que, pour un courant constant iq et dans le cas d’un
fonctionnement non-saturé sans effet croisé, on s’attend à ce que ψq ne dépende pas du courant

id, donc la valeur de (
∆ψ̂q

∆Id
) devrait être égale à zéro. Cependant, dans le cas d’une erreur sur

Rs, selon (2.71), cette valeur comporte une erreur, qui est proportionnelle à R̃s. Cela signifie

que pour R̃s > 0, la valeur de (
∆ψ̃q

∆Id
) est positive, donc la valeur de (

∆ψ̂q

∆Id
) est supérieure à

zéro et positive, et pour R̃s < 0, la valeur de (
∆ψ̂q

∆Id
) est négative. D’autre part, dans le cas de la

saturation, bien que (
∆ψ̂q

∆Id
) ne soit pas égal à zéro, il y a des changements dans sa pente et elle

peut être positive ou négative selon l’erreur sur la valeur de la résistance.

Exemple

A titre d’exemple, via quelques simulations, on étudie l’effet de l’erreur de la résistance du
stator sur les flux estimés. Dans la première simulation, pour une valeur constante de iq, le flux
estimé ψ̂d est obtenu en fonction du courant id. Après, pour une valeur constante de id, le flux
estimé ψ̂q est obtenu en fonction de iq.

Les figures 2.31 et 2.32 montrent le flux estimé ψ̂d et ψ̂q dans trois cas différents : le bleu où
la résistance statorique est sans erreur, le rouge où la résistance initiale (ou la résistance utilisée
dans l’estimateur de flux) est supérieure de 50% à la valeur réelle et le vert où la résistance
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initiale est inférieure de 50% à la valeur réelle. La figure 2.33 aussi montre le flux estimé ψ̂d en
fonction de iq.
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FIGURE 2.31 – Flux ψd en fonction de id dans le cas d’une erreur sur la valeur de Rs.
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FIGURE 2.32 – Flux ψq en fonction de iq dans le cas d’une erreur sur la valeur de Rs.

Fl
ux

 (W
b)

65 70 75 80 85 90iq (A)

0.01

0.011

0.012

0.013

0.014

0.015

Flux (Wb)

= -9
dψ d
di q

= -1
dψ d
di q

= -1.1
dψ d
di q

RS = RS-réel

RS = 0.5RS-réel

RS =1.5RS-réel e-5

e-5

e-6

FIGURE 2.33 – Flux ψd en fonction de iq dans le cas d’une erreur sur la valeur de Rs.

Comme on l’a vu précédemment, l’erreur sur la résistance du stator peut provoquer un déca-
lage et une modification de la pente. Comme on peut le remarquer sur ces figures, une erreur dans
la valeur de la résistance induit une erreur dans le flux estimé. Lorsque la résistance initiale est
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inférieure à la valeur réelle, le flux estimé a un décalage positif, et lorsque la résistance initiale
est supérieure à la valeur réelle, le flux estimé a un décalage négatif. En outre, comme prévu par
(2.71), la pente des diagrammes peut également contenir une erreur.

Les résultats obtenus jusqu’à présent montrent que la présence d’une erreur dans la résistance
du stator peut conduire à une erreur dans le flux estimé. Cependant, comme discuté précédem-
ment, la valeur du flux estimé n’est pas la première information importante, mais le gradient de
flux estimé en fonction des courants est plus important. En examinant ce gradient, on constate
que malgré une erreur de 50% sur la résistance du stator, les erreurs sur le gradient de dψd

did
, dψq

diq

sont inférieures à 2% et l’erreur de dψd
diq

est de 10%.
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FIGURE 2.34 – Flux ψq en fonction de id dans le cas d’une erreur sur la valeur de Rs

Contrairement aux résultats précédents (figures 2.31 à 2.33), la simulation du flux ψq montre
que, l’erreur de Rs a une influence importante sur le flux estimé ψq, et la valeur de dψq

did
. D’après

cette figure, pour une résistance initiale inférieure à la valeur réelle, la pente de ce diagramme
est négative, et pour une résistance supérieure à 50% la valeur réelle, la pente est positive.

En première vue, cette erreur limite la méthode d’estimation de flux. Mais ce phénomène
nous a donné une idée que ce comportement peut être utilisé favorablement pour identifier une
erreur sur la résistance du stator et également pour développer un estimateur de résistance. Dans
la section suivante, en considérant ce phénomène, une méthode sera proposée pour estimer la
résistance du stator.

2.8 Estimation de la résistance statorique

2.8.1 État de l’art

La plupart des méthodes de contrôle avancées pour les machines synchrones sont basées sur
des modèles qui dépendent des paramètres de la machine. En particulier, la résistance du sta-
tor joue un rôle très important dans de nombreuses méthodes de contrôle avancées telles que le
contrôle direct du couple (Direct Torque Control (DTC)), le contrôle prédictif (Model Predictive
Control (MPC)), ou les méthodes de contrôle sans capteur. Par exemple, dans la méthode de
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contrôle DTC, un décalage de la valeur de résistance du stator peut entraîner une erreur consi-
dérable dans le flux estimé ainsi que dans le couple électromagnétique ; ce qui peut dégrader
les performances du contrôle. Néanmoins, la résistance du stator n’est pas toujours égale à la
valeur fournie par le fabricant et elle peut varier en raison de l’âge, de l’usure, des variations de
température, etc. De plus, lorsque le système d’entraînement est pris en compte, les résistances
du conducteur et des connexions s’ajoutent à la résistance équivalente du stator. Ainsi, pour un
contrôle précis, un estimateur de la résistance du stator est nécessaire.

Selon la littérature, les méthodes d’estimation de la résistance du stator peuvent être classées
en trois catégories principales :

1. Méthodes de mesure directe

2. Méthodes d’estimation basées sur le modèle

3. Méthodes basées sur l’injection de signaux

Les méthodes de mesure directe, réalisent généralement dans certaines conditions. Mais en rai-
son des changements de température et des influences liées au système, la résistance ne reste
pas constante pendant le fonctionnement réel de la machine ; elles ne constituent donc pas des
méthodes précises.

Les méthodes d’estimation basées sur un modèle sont généralement sensibles aux varia-
tions des paramètres de la machine. Ainsi, l’estimation ne peut être précise, si les paramètres
du modèle ne sont pas disponibles avec précision. Parmi ces méthodes, l’observateur à filtre
de Kalman [40–42] peut être mentionné. Cet observateur est robuste face aux bruits de mesure
mais nécessite une grande puissance de calcul en raison des opérations matricielles complexes.
D’autres méthodes en ligne basées sur le modèle sont également présentées dans la bibliogra-
phie qui peuvent estimer simultanément la résistance statorique et la vitesse du rotor, comme
les observateurs d’ordre complet [43], les observateurs d’ordre réduit [44, 45] et les observa-
teurs adaptatifs à référence de modèle [46–49]. Les estimateurs basés sur le système adaptatif
de référence de modèle (Model Reference Adaptive System (MRAS)) comparent un modèle de
référence (avec des variables mesurées) et un modèle ajustable (avec des états estimés) et selon
l’erreur existant entre ces deux modèles, l’estimation sera réalisée. Cependant, ces méthodes sont
basées sur un modèle et nécessitent les paramètres de la machine pour estimer la résistance du
stator.

La troisième catégorie de méthodes d’estimation de résistance statorique se basent sur l’in-
jection de signaux. Il existe quelques études limitées sur l’injection de signal DC [50,51] et l’in-
jection de signal basse fréquence [52] pour l’estimation de la résistance. À titre d’exemple, une
méthode d’injection de signal DC est proposée dans [51]. Selon cette méthode, un signal continu
est injecté dans les enroulements triphasés du stator, puis les valeurs des composantes continues
sont obtenues, et la résistance du stator est ensuite estimée. Cependant, l’extraction des compo-
santes continues n’est pas facile car les amplitudes des composantes continues sont beaucoup
plus petites que les composantes fondamentales, et la fréquence de la composante fondamentale
dépend de la vitesse du rotor et donc du point de fonctionnement [27]. Pour la méthode basée
sur l’injection à basse fréquence, une méthode d’estimation de la résistance statorique d’une
MSAP est proposée dans [52]. Cette méthode est basée sur l’injection d’une perturbation à trois
niveaux dans id et l’utilisation de deux algorithmes avec des vitesses de convergence différentes.
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Cependant, cette méthode est entièrement basée sur le modèle et sensible aux paramètres du
modèle.

Dans cette section, une nouvelle méthode basée sur l’injection de signaux basse fréquence est
proposée pour estimer la résistance du stator. Le premier avantage de cette méthode est qu’elle
ne nécessite pas de paramètres de modèle de la machine. Elle peut être appliquée aux machines
même avec des paramètres inconnus. De plus, la variation des différents paramètres n’affecte pas
la précision de l’estimation de la résistance. Le deuxième avantage est la simplicité de la mise
en oeuvre.

2.8.2 Méthode proposée pour l’estimation de la résistance

La méthode d’estimation de flux a été présentée dans la section précédente. Il a été observé
que le flux estimé ψ̂q peut être modifié en variant le courant id. Le gradient de la variation du
flux dépend de la valeur estimée de la résistance du stator (R̂s). Afin de mieux comprendre ce
comportement, dans une simulation, le flux ψ̂q est estimé en appliquant un courant sinusoïdal à
id pour différentes valeurs de R̂s. Dans ces simulations, il est supposé que la machine n’est pas
saturée.

La figure 2.35 illustre le flux estimé ψ̂q alors que iq est constant, et qu’un courant sinusoïdal
est injecté dans id. Comme montré sur cette figure, lorsque la valeur de R̂s est supérieure à la
valeur réelle, le flux estimé se trouve en phase avec id, ce qui signifie que, lorsque le courant id
augmente, le flux ψ̂q augmente, et lorsque le courant id diminue, le flux estimé ψ̂q aussi diminue.
Dans les cas où la résistance du stator est inférieure à la valeur réelle, on observe que le flux ψ̂q
change avec un décalage de phase de 180 degrés concernant id. Autrement dit, le flux ψ̂q diminue
avec l’augmentation de id, et il augmente avec la diminution de id. Lorsque la résistance est sans
erreur, comme prévu, le flux ψ̂q ne dépend pas de id, et malgré les variations sinusoïdales de id,
le flux ψ̂q reste constant.
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FIGURE 2.35 – Flux ψq en fonction du courant sinusoïdal de id dans le cas d’une erreur sur la
valeur de Rs
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On constate que dans le cas d’une erreur de résistance statorique, le flux estimé ψ̂q varie en
fonction de id. Ainsi, en observant le flux estimé ψ̂q en fonction de id, la résistance du stator peut
être ajustée. L’organigramme de la figure 2.36 présente l’algorithme proposé pour l’estimation
de la résistance.
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FIGURE 2.36 – Organigramme proposé pour l’estimateur de résistance (l’indice ’p’ représente
la variable du pas de temps précédent)

Selon cet organigramme, un signal sinusoïdal est d’abord ajouté au courant d’axe d du stator
(id). Ensuite, avec la valeur initiale de la résistance du stator, le flux ψ̂q est estimé. Un filtre
passe-bas est également utilisé après cette estimation afin de réduire les bruits. Si le flux estimé
ψ̂q change proportionnellement à id, la résistance estimée doit être réduite. Et si ψ̂q change dans
le sens inverse de id, la résistance estimée doit être augmentée. La fréquence d’itération de ce
processus est déterminée par le drapeau d’entrée qui est expliqué ultérieurement. Ce processus
se poursuit jusqu’à ce que le flux ψ̂q ne varie plus avec les variations de id.

Pour mettre en oeuvre l’algorithme proposé, il est nécessaire de choisir les fréquences du
signal sinusoïdal injecté (fsin) et le temps d’itération du bloc de calcul (ou le temps d’échan-
tillonnage). Le choix de la fréquence du signal injecté dépend de la vitesse d’estimation du flux.
Cette fréquence est limitée par le filtre passe-bas utilisé pour estimer le flux, et doit être inférieure
à sa fréquence de coupure afin que le flux estimé ne soit pas affecté par une baisse d’amplitude
ou un déphasage. Pour choisir le temps d’échantillonnage aussi, il faut considérer qu’un nombre
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acceptable d’échantillons est prélevé sur une période.

Pour observer les performances de l’estimateur de résistance statorique, d’autres simulations
sont réalisées pour une MSRB dans Matlab-Simulink.

Pour ces simulations, le signal sinusoïdal injecté est choisi comme idref = Imsin(ωt). Où
ω = 16π(rad.sec−1) est choisi comme une basse fréquence qui ne passe pas la fréquence de
coupure du filtre (qui est sélectionné au-dessus de 500 Hz) et aussi ne cause pas le problème
de l’effet de peau pour la résistance estimée. L’amplitude Im est aussi choisi égal à 2.5 A, soit
environ 2% du courant nominal. En général, lorsque l’amplitude du signal sinusoïdal injecté
augmente, l’amplitude des changements dans le flux estimé augmente, ce qui peut augmenter le
rythme d’estimation de la résistance. Cependant, une amplitude de courant élevée entraîne plus
de pertes. Le choix d’une amplitude d’environ 2% à 5% du courant nominal peut conduire à
un taux d’estimation acceptable tout en ayant peu de pertes additionnelles. La période d’échan-
tillonnage est aussi choisie égale à Ts = 5 ms soit une fréquence d’environ 1

25 de la fréquence
fondamentale du signal injecté. À chaque échantillonnage, un drapeau est envoyé au bloc de
calcul qui conduit l’algorithme à une itération.

Dans la première simulation la valeur initiale de la résistance du stator est choisie Rsp =

0.2 Ω, qui est 10 fois plus grande que sa valeur réelle. La figure 2.37 montre le courant id,
le flux estimé ψ̂q, et la résistance estimée R̂s. La méthode d’estimation est appliquée à t = 3 s

jusqu’à t = 5 s, où la résistance est estimée. À t = 6 s, on change la valeur réelle de la résistance
en Rs = 0.04 Ω, et à t = 7 s l’estimateur est à nouveau exécuté et la valeur de la résistance
estimée converge vers la vraie valeur de la résistance. Comme on peut le voir, la valeur de la
résistance du stator, malgré une grande erreur dans la valeur initiale, est correctement estimée au
bout de tf = 0.375 s.

La figure 2.38 montre également l’estimation de la résistance du stator lorsque la valeur
initiale est Rsp = 0.002 Ω, qui est 10 fois inférieure à sa valeur réelle. Dans cette figure, on
observe aussi que l’estimation de la résistance du stator se comporte correctement.
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FIGURE 2.37 – Estimation de la résistance du stator lorsque la résistance initiale est supérieure
à la résistance réelle
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FIGURE 2.38 – Estimation de la résistance du stator lorsque la résistance initiale est inférieure à
la résistance réelle.

2.8.3 Comparaison de la méthode proposée avec l’observateur du filtre de Kal-
man

Dans cette section, une comparaison est effectuée entre l’estimateur proposé et l’observateur
du filtre de Kalman . Le filtre de Kalman est un observateur connu qui fonctionne en parallèle
avec le système réel et qui, en utilisant le modèle mathématique du système, fournit une estima-
tion des états du système. Cet observateur sera décrit plus en détail au chapitre 3.

En utilisant le modèle d’une MSRB comme (2.22), les équations d’état de l’estimateur
peuvent être présentées comme suit :

did
dt = vd

Ld
− R̂s

Ld
id +

ωeLq

Ld
iq

diq
dt =

vq
Lq
− R̂s

Lq
iq − ωe

Lq
(Ldid +Mie)

dR̂s
dt = 0

(2.72)

Une simulation est réalisée avec le modèle de la MSRB pour estimer la résistance du stator.
Cette simulation est effectuée à un courant constant de iq = 80 A et id = −10 A. Les courants
estimés id et iq par l’observateur de Kalman, ainsi que les courants mesurés sont présentés dans
la figure 2.39.

La résistance estimée est également montrée dans la figure 2.40. On remarque que l’obser-
vateur de Kalman est capable d’estimer correctement la résistance du stator dans un temps assez
court (moins de 0.5 ms). Cependant, l’observateur de Kalman présente deux inconvénients ma-
jeurs : le premier est une charge de calcul élevée, et le second, comme les autres observateurs
basés sur le modèle, est qu’il dépend des paramètres du modèle de la machine. Pour estimer
la résistance du stator, les valeurs des paramètres de modèle tels que Ld, Lq et M doivent être
spécifiées dans la conception de cet observateur. Ainsi, une erreur dans la valeur de chaque pa-
ramètre entraîne une erreur dans la valeur du paramètre estimé. Alors que, la méthode proposée
dans cette section présente un observateur sans qu’il soit nécessaire de connaître les valeurs des
paramètres du modèle.

Pour observer l’effet de l’erreur de la valeur des paramètres du modèle sur la résistance esti-
mée, ces paramètres sont donnés à l’observateur de Kalman avec certaines erreurs. La figure 2.41
montre la résistance estimée en présence des erreurs dans la valeur des autres paramètres.
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FIGURE 2.39 – Courants mesurés et estimés par l’observateur de Kalman

FIGURE 2.40 – Résistance réelle et celle estimée par l’observateur de Kalman

Dans la figure 2.41, on peut voir que si la valeur de l’une des deux inductances Ld ou Lq
contient une erreur de 50%, la valeur de résistance de Rs est estimée avec une erreur de 8.5%

et 15% respectivement. Si la valeur de Ld et Lq, les deux présentent une erreur de 50%, l’erreur
de résistance est plus importante (environ 50%). Cette erreur augmente lorsque la valeur de
l’inductance mutuelle M présente une erreur, car comme il a été mentionné précédemment, sa
valeur est beaucoup plus élevée que les valeurs des inductances Ld et Lq. Sur cette figure, le
diagramme rouge montre la résistance estimée alors que M est inférieure de 50% à la valeur
réelle, et le diagramme violet montre la résistance estimée alors que M est supérieure de 50% à
la valeur réelle, pour lesquels les erreurs correspondent respectivement à 50% et 150%.

Ces résultats montrent que malgré la bonne vitesse de convergence de l’estimateur de
Kalman pour estimer la résistance du stator, si les valeurs des autres paramètres du modèle
contiennent des erreurs, la valeur de la résistance estimée aura également une erreur qui peut
être significative dans certains cas, comme on peut le voir sur la figure 2.41.
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FIGURE 2.41 – Résistance estimée par l’observateur de Kalman lorsque les erreurs dans la valeur
des paramètres sont ajoutées

2.9 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons d’abord présenté le modèle général des machines synchrones,
en particulier la machine synchrone à rotor bobiné (MSRB) qui fait l’objet de cette étude. Les
modèles linéaires et non linéaires de la machine, ainsi que les méthodes permettant de déterminer
les valeurs des paramètres de ces modèles, ont été étudiés.

La première méthode concerne le modèle linéaire et consiste à mesurer certaines grandeurs
telles que les courants et la vitesse en appliquant des échelons de tension à l’entrée. Cette mé-
thode d’identification considère un modèle idéal pour la machine, ce qui implique que certains
phénomènes ne sont pas inclus dans ce modèle. En effet, les inductances du stator sont calcu-
lées dans des conditions complètement indépendantes, sans tenir compte de l’effet des autres
inductances au point de fonctionnement.

La deuxième méthode est une méthode d’identification en ligne de tous les paramètres de la
machine basée sur le modèle linéaire. Cette méthode identifie toutes les valeurs des paramètres
électriques et électromagnétiques du modèle de la machine autour du point de fonctionnement.
Cependant, bien que cette méthode permette d’avoir une idée des valeurs des paramètres de
la machine, elle n’est pas assez précise pour obtenir un modèle global pour tous les points de
fonctionnement.

Les deux méthodes présentées ci-dessus, bien qu’elles soient relativement simples à mettre
en oeuvre, elles négligent la variation des valeurs des paramètres à différents points de fonction-
nement et elles ne tiennent pas compte de certains phénomènes tels que la saturation et l’effet
croisé.

La troisième méthode concerne l’identification du modèle non linéaire qui permet une
meilleure connaissance de la machine. Cette méthode consiste à utiliser le modèle de flux (mo-
dèle magnétique) qui réalise la relation entre les courants et le flux magnétique. En effet, un
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modèle partiellement connu de la machine a été introduit avec deux variables auxiliaires F̂1 et
F̂2 représentant la partie inconnue du modèle. À l’aide de ce modèle, le flux statorique a été
estimé dans le repère dq et ensuite cartographié en fonction des courants. Les résultats de la
simulation ont montré les performances de l’estimateur proposé dans différents cas.

Une analyse du flux estimé dans le cas d’un décalage de la résistance statorique nous a donné
une idée pour estimer la résistance statorique. Cette estimation est basée sur l’injection d’un
courant sinusoïdal basse fréquence dans l’axe d du stator et puis l’estimation du flux statorique.
Il a été montré qu’en injectant ce signal sinusoïdal, en cas de désadaptation de la résistance
statorique, le flux estimé de l’axe q subit des variations sinusoïdales de sorte que la différence
de phase entre le signal injecté et la variation sinusoïdale du flux estimé est liée à la valeur de
la résistance statorique estimée. Cette différence de phase est utilisée pour ajuster la résistance
du stator. La méthode proposée a fourni une technique simple pour estimer la résistance du
stator indépendamment des paramètres du modèle de la machine, tels que les inductances du
stator et du rotor ou le flux du rotor. Les simulations effectuées ont également montré que la
résistance estimée converge vers la valeur correcte. Une comparaison a également été réalisée
avec l’observateur de Kalman pour montrer l’avantage de l’estimateur proposé.

Le modèle obtenu avec les méthodes proposées dans ce chapitre sera utilisé dans le chapitre
suivant pour estimer les courants de stator et concevoir un modèle de commande.
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3.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, le modèle de la MSRB a été étudié et certaines méthodes d’iden-
tification des paramètres du modèle non-linéaire de cette machine ont été présentées.
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Dans ce chapitre, la méthode classique de commande des moteurs synchrones est d’abord
introduite. Ensuite, le principe des observateurs pour l’estimation d’une variable d’état d’un
système est expliqué. Puis, les méthodes d’estimation des courants statoriques d’une machine
synchrone basées sur le modèle obtenu sont examinées. La stratégie de commande sans capteur
de courant est ensuite développée.

3.2 Commande classique pour une machine synchrone

En général, un système de commande est employé pour contrôler une machine synchrone.
Ce système se compose d’alimentations, de cartes de commande, de convertisseurs et de cap-
teurs. En principe, une carte de commande permet d’utiliser différentes méthodes de contrôle
qui peuvent être basées sur une méthode en boucle ouverte ou fermée. La commande en boucle
ouverte correspond à une commande qui ne nécessite pas de rétroaction de sortie ; ce qui signifie
qu’il n’est pas nécessaire d’ajouter de capteur à la sortie du système. Cependant, le principal in-
convénient de ce type de commande est que, comme les sorties du système ne sont pas mesurées,
on ne sait pas si les sorties suivent les références données ou non. En outre, dans ce cas, aucune
erreur ou instabilité du système ne peut être constatée.

Les méthodes les plus courantes de commande des moteurs consistent à utiliser une com-
mande en boucle fermée en mesurant les courants du stator et la position du rotor. La mesure
des sorties à l’aide de capteurs présente l’avantage de disposer d’informations sur les sorties du
système, ce qui permet un contrôle plus précis et plus fiable. En général, le système de com-
mande du moteur intègre deux ou trois capteurs de courant au niveau des phases du stator et un
capteur de position au niveau de l’arbre du rotor. Ci-dessous, la base de ce type de commande,
et la raison de la nécessité de ces capteurs sont expliquées.

3.2.1 Principe général de la commande de machine synchrone

En général, les enroulements du stator, lorsqu’ils sont alimentés par des tensions triphasées,
créent un champ électromagnétique tournant. Ce champ magnétique peut être contrôlé en agis-
sant sur les courants du stator.

D’autre part, comme il a été présenté, le rotor est constitué d’un enroulement dans lequel un
courant continu circule et qui crée un flux rotorique qui tourne avec le rotor.

L’interaction entre les flux du stator et du rotor produit un couple. Puisque le stator est attaché
fermement au châssis, et que le rotor est libre de tourner, le rotor tournera.

Le couple produit est nettement influencé par l’angle entre le champ magnétique du rotor
et celui du stator. En fait, le couple est maximal pour tout champ statorique et rotorique donné
lorsqu’ils sont orthogonaux. En assurant cette condition à tout moment, une meilleure réponse
dynamique est fournie. Cependant, la contrainte consiste à connaître la position du rotor.

Comme mentionné dans le chapitre 2, une machine synchrone triphasée peut être représentée
dans le repère dq, où l’axe d est aligné au flux magnétique du rotor et l’axe q est orthogonal à
l’axe d. Tout courant circulant le long de l’axe d peut avoir un impact sur l’intensité du champ
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magnétique, et le courant dans l’axe q interagira avec le flux magnétique dans l’axe d pour
produire un couple. La composante directe du courant du stator peut être maintenue négative
dans certains cas pour affaiblir le champ, ce qui a pour effet de réduire le flux du rotor et de
réduire la force électromotrice, permettant de fonctionner à des vitesses plus élevées.

L’une des méthodes les plus souvent utilisées lors de la commande de moteurs synchrones
est la méthode de commande à flux orienté, également appelée commande vectorielle. La base
de cette méthode, comme décrit précédemment, consiste à contrôler les grandeurs de flux et de
couple grâce aux courants id et iq.

Le schéma basique de commande vectorielle pour un moteur synchrone à rotor bobiné est
illustré dans la figure 3.1. Comme le montre cette figure, les courants triphasés du stator sont
mesurés via deux capteurs de courant. En appliquant la transformée de Concordia aux courants,
on obtient les courants dans le repère αβ. Ensuite, grâce à la position du rotor, qui est mesurée
par un capteur de position, les courants du stator sont transformés au repère dq. En comparant
ces courants avec les courants de référence (idref et iqref ) à travers un système de contrôle, les
tensions de référence dans le repère dq sont générées. Ces tensions sont transférées au repère
triphasé abc et alimentent le moteur à partir d’un onduleur. La référence de courant iqref peut
être sélectionnée directement ou être générée via un régulateur PI utilisant la vitesse de référence
(ωref ).
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FIGURE 3.1 – Schéma basique de commande vectorielle pour les moteurs synchrones.

La méthode de commande vectorielle présentée constitue l’une des méthodes courantes et
fondamentales de commande des machines synchrones. D’autres méthodes telles que les mé-
thodes de contrôle direct du couple (DTC) [53, 54], les méthodes adaptatives [55], les méthodes
de commande prédictive [56], etc., ont également été présentées dans la littérature scientifique.
Elles utilisent généralement des blocs de commande plus avancés à la place des régulateurs PI.
Cependant, la base de la mesure du courant et de la transformation en repère dq reste la même.
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Dans ce qui suit, nous nous intéressons à la suppression des capteurs de courant tout en préser-
vant le principe de la commande vectorielle, à savoir, contrôler le flux et le couple à l’aide des
composantes dq du courant statorique. Ce travail est motivé par l’économie faite sur les capteurs
de courant, la chaîne de mesure et la réparation des capteurs en défaut.

3.3 Stratégie de commande sans capteur de courant

3.3.1 État de l’art

Dans la littérature scientifique, de nombreuses études ont porté sur les méthodes de com-
mande sans capteur afin de réduire le coût de fabrication. La commande sans capteur de position
est l’une des méthodes les plus étudiées pour les machines synchrones, car le capteur de position
est généralement relativement cher et lent à calibrer, et son élimination réduit la taille et le coût
du système.

D’autre part, dans certaines applications, il est intéressant de développer une commande sans
capteur de courant pour réduire le volume et le coût du système, en particulier pour les moteurs
à courant élevé, car cela permet d’éliminer deux capteurs coûteux.

L’idée principale de la commande sans capteur consiste à reconstruire l’information qui était
fournie par les capteurs éliminés. Une manière d’accéder à cette information est d’utiliser des
observateurs d’état qui peuvent estimer les données des capteurs éliminés en utilisant le modèle
du système et les données des capteurs restants.

Étant donné que le but de cette étude concerne la commande sans capteur de courant, par la
suite, les méthodes de reconstruction ou d’estimation du courant seront étudiés.

L’estimation du courant peut également augmenter la fiabilité du système, car l’une des dé-
faillances potentielles du système de commande provient de la défaillance du capteur de courant.
En particulier lorsqu’il y a deux ou trois capteurs de courant, la probabilité d’une panne dans l’un
des capteurs augmente.

Certaines études dans la littérature scientifique ont été menées sur l’estimation du courant
statorique. Cependant, elles sont encore très limitées par rapport à l’estimation de position.

Une technique classique de reconstruction des courants statoriques consiste à utiliser les in-
formations d’un seul capteur de courant sur le bus continu d’entrée de l’onduleur qui alimente
la machine. Cette méthode a été proposée pour la première fois par J.T.Boys [57], puis a attiré
l’attention d’autres chercheurs. Le principe général de cette méthode est de mesurer le cou-
rant d’entrée de l’onduleur et en utilisant la commande SVM (Space Vector Modulation) et en
connaissant l’état des interrupteurs au moment de cette mesure, de calculer le courant circu-
lant dans chaque bras de l’onduleur puis de reconstituer les courants triphasés de la machine.
Cependant, la durée d’un état de commutation actif d’un interrupteur peut être trop courte, ce
qui rend impossible la mesure précise du courant. Ce problème peut être résolu à l’aide d’un
capteur à échantillonnage rapide. Toutefois, cela augmente le coût global du système, ce qui in-
valide le principal avantage de la commande sans capteur. De plus, dans l’hexagone de tension
de sortie, il existe des zones où l’échantillonnage et la reconstruction du courant ne sont pas
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possibles [58]. Ces dernières années, diverses méthodes ont été proposées pour améliorer les in-
convénients de cette technique [58–62]. Les améliorations apportées à cette technique ont permis
une reconstruction acceptable du courant, cependant elles utilisent des algorithmes sophistiqués
pour effectuer l’estimation du courant et elles nécessitent toujours un capteur du courant du côté
de l’entrée de l’onduleur.

D’autres références [63–66] proposent également différentes techniques de commande sans
capteur de courant. Un système de commande sans capteur de courant avec un capteur de position
est proposé pour les moteurs synchrones dans [63]. Cette méthode utilise le modèle électrique
de la machine pour simuler les courants de stator, puis les courants simulés sont utilisés dans
la boucle de commande. Cependant, comme les équations d’état de la machine sont utilisées
directement sans emploi d’un estimateur, le courant estimé peut présenter une erreur importante.
Une commande adaptative sans modèle est proposée dans [65] pour commander la vitesse de
la machine. Bien que cette méthode ne dépende pas du modèle de la machine, l’optimisation
des paramètres du modèle adaptatif n’est pas facile et nécessite un long traitement hors ligne.
Un autre inconvénient de cette méthode est que les courants statoriques ne sont pas estimés et
que la commande est basée sur le contrôle de la vitesse, donc aucune information sur le courant
statorique n’est disponible et d’autres types de contrôleurs ne peuvent être appliqués. Une mé-
thode d’estimation non linéaire des courants statoriques est également proposée dans [66]. Cette
référence utilise un observateur non linéaire basé sur la convergence d’une fonction de candidat
Lyapunov pour estimer le courant statorique. Cependant, le modèle utilisé est un modèle de cou-
rant basé sur les inductances du stator, et la dynamique des courants estimés est lente et présente
des dépassements lors des transitions qui doivent être corrigés.

Dans ce chapitre, une méthode de commande sans capteur de courant est proposée pour une
MSRB [67]. Cette méthode utilise un modèle basé sur le flux, qui peut améliorer la dynamique
des courants estimés. Elle permet également d’estimer les courants du stator sans utiliser de
capteur de courant du côté du bus DC. Ainsi, tout type de méthode de contrôle basée sur la
rétroaction des courants peut être employé pour la commande du moteur.

3.3.2 Méthode proposée pour la commande sans capteur de courant

Le premier objectif de cette section consiste à estimer les courants de stator dans le repère
dq. En général, un observateur peut être employé pour estimer un paramètre ou une grandeur
dans un système. Afin de pouvoir se servir d’un observateur, il faut d’abord disposer du modèle
du système. Le chapitre 2 portait sur le modèle de la machine et la façon de l’obtenir. Ce modèle
est donc utilisé pour concevoir un observateur permettant d’estimer les courants statoriques.

En effet, ce modèle a été introduit dans (2.41) et (2.42), où le flux statorique est présenté en
fonction du courant. Le système d’équations (2.42) peut également être exprimé sous la forme
du courant en fonction de flux, comme suit :

{
id = zd(ψd, ψq, ie)

iq = zq(ψd, ψq, ie)
(3.1)
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Le système général d’équations de la machine peut également être exprimé comme suit :
dψd
dt = −Rszd + pωrψq + vd
dψq

dt = −Rszq − pωrψd + vq
dωr
dt = 1

J (p (ψdzq − ψqzd)− TL)

(3.2)

où, zd et zq représentent les courants statoriques dans le repère dq qui sont fonction des
flux statoriques et du courant d’excitation du rotor, comme décrit dans (3.1). ωr est la vitesse
mécanique du rotor, p est le nombre de paires de pôles, TL est le couple de charge, et J est
l’inertie mécanique du rotor.

3.3.3 Observabilité du système

Dans le but de vérifier les conditions de convergence de l’estimateur, dans cette partie l’ob-
servabilité du système est étudiée .

Pour vérifier l’observabilité d’un système, l’une des méthodes communes consiste à étudier
la matrice de sortie du système en fonction des variables d’état du système. En utilisant la mé-
thode proposée dans [25], on commence par définir une matrice appelée O comme suit :

O =


y

ẏ
...

y(n−1)

 (3.3)

Pour le système étudié, la seule variable mesurée est : ωr. Ainsi, O peut s’écrire comme
(3.4) :

O =

ωrω̇r
ω̈r

 =

 ωr
1
J (p (ψdzq − ψqzd)− TL)

ω̈r

 (3.4)

Vu la relation entre les flux du stator et les courants du stator et du rotor, ω̈r peut être calculé
comme suit :

ω̈r =
p

J
[
dψd
dt

(zq + ψd
∂zq
∂ψd

− ψq
∂zd
∂ψd

)− dψq
dt

(zd + ψq
∂zd
∂ψq
− ψd

∂zq
∂ψq

)

− die
dt

(ψd
∂zq
∂ie
− ψq

∂zd
∂ie

)]− 1

J

dTL
dt

(3.5)

Afin de vérifier l’observabilité locale des variables d’état du système, la matrice jacobienne
de O doit être calculée. La définition d’une matrice jacobienne a été précédemment définie
par (2.29).

Par conséquent, la matrice jacobienne peut être exprimée comme suit :

J0 =
∂(O)

∂(ψd, ψq, ωr)
=

 0 0 1
p
J [zq + ψd

∂zq
∂ψd
− ψq ∂zd∂ψd

] −p
J [zd + ψq

∂zd
∂ψq
− ψd ∂zq∂ψq

] − 1
J
∂TL
∂ωr

O31 O32 O33


(3.6)
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où :

O31 =
p

J
[(−Rs

∂zd
∂ψd

)(zq + ψd
∂zq
∂ψd

− ψq
∂zd
∂ψd

) + (−Rszd + pωrψq + vd) (2
∂zq
∂ψd

+ ψd
∂2zq

∂ψd
2

− ψq
∂2zd

∂ψd
2 )− (−Rs

∂zq
∂ψd

− pωr)(zd + ψq
∂zd
∂ψq
− ψd

∂zq
∂ψq

)− (−Rszq − pωrψd + vq)

(
∂zd
∂ψd

+ ψq
∂

∂ψd

∂zd
∂ψq
− ∂zq
∂ψq
− ψd

∂

∂ψd

∂zq
∂ψq

)− die
dt

(
∂zq
∂ie

+ ψd
∂

∂ψd

∂zq
∂ie
− ψq

∂

∂ψd

∂zd
∂ie

)]

O32 =
p

J
[(−Rs

∂zd
∂ψq

+ pωr)(zq + ψd
∂zq
∂ψd

− ψq
∂zd
∂ψd

) + (−Rszd + pωrψq + vd) (
∂zq
∂ψq

+ ψd
∂

∂ψq

∂zq
∂ψd

− ∂zd
∂ψd

− ψq
∂

∂ψq

∂zd
∂ψq

)− (−Rs
∂zq
∂ψq

)(zd + ψq
∂zd
∂ψq
− ψd

∂zq
∂ψq

)− (−Rszq

− pωrψd + vq)(2
∂zd
∂ψq

+ ψq
∂2zd

∂ψq
2 − ψd

∂2zq

∂ψq
2 )− die

dt
(ψd

∂

∂ψq

∂zq
∂ie
− ∂zd
∂ie
− ψq

∂

∂ψq

∂zd
∂ie

)]

O33 =
p

J
[(pψq)(zq + ψd

∂zq
∂ψd

− ψq
∂zd
∂ψd

) + (pψd)(zd + ψq
∂zd
∂ψq
− ψd

∂zq
∂ψq

)]− 1

J

∂

∂ωr

dTL
dt

(3.7)

Étant donné que, en régime dynamique, le rang de la matrice jacobienne est plein, les va-
riables d’état sont localement observables. Ainsi, le système est localement observable et la
variable mesurée contient suffisamment d’informations pour estimer les flux statoriques.

3.3.4 Observateur d’état

Le principal objectif d’un observateur consiste à estimer une ou plusieurs variables d’état
d’un système en utilisant le modèle mathématique.

Du point de vue de la théorie des systèmes ou du traitement du signal, les systèmes peuvent
être décrits par des équations différentielles. Considérons le système d’équations d’état suivant :

ẋ = f(x, u) y = h(x) (3.8)

où x ∈ <n, u ∈ <m et y ∈ <p représentent respectivement les variables d’état, les variables
d’entrée et les variables de sortie. x et y dans (3.8) sont les variables réelles du système (comme
les courants et la vitesse). Les variables x̂ et ŷ sont définies comme les variables estimées ou
les variables calculées par le modèle mathématique dans l’observateur. En comparant la variable
mesurée dans le système et la variable estimée, on obtient une erreur notée (e). Cette erreur
est pondérée par une matrice appelée K et réinjectée dans le système modèle pour ajuster les
variables d’état. Le modèle mathématique de l’observateur peut être présenté comme suit :

˙̂x = f(x̂, u) +K.e e = y − ŷ (3.9)

La figure 3.2 montre la structure de ce type d’observateur pour un système non linéaire. Dans
cette figure, comme on peut le voir, il y a un système réel qui reçoit une entrée (u), et qui a une
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sortie mesurée par un capteur (y). En parallèle, il existe également un système d’observateur qui
estime la variable d’état (x̂) et la sortie (ŷ) par des équations mathématiques.

= f(x)+Budx
dt

= f(x)+Bu+rdx
dt

x

yx

y

Système réel

Système modélisé

u

r

Variables mesurées  

h(x)

h(x)

G(e)

e

FIGURE 3.2 – Structure d’observateur avec correction linéaire

Le modèle introduit peut décrire le comportement de nombreux systèmes adaptatifs tels que
l’observateur à filtre de Kalman, l’observateur à mode glissant, l’observateur de Luenberger, le
réseau neuronal récurrent, etc.

L’une des différences principales entre ces observateurs réside dans la détermination de la
matrice de gain (K). L’observateur à filtre de Kalman, par exemple, utilise une optimisation
récursive en ligne de K. Pour l’observateur Luenberger et l’observateur à mode glissant, cette
matrice de gain est calculée hors ligne en utilisant généralement un placement de pôles. Dans ce
qui suit, la base de certains observateurs est brièvement présentée.

3.3.4.1 Observateur de Luenberger

La théorie de l’observation de Luenberger se base sur les techniques de placement des pôles.
Pour un système non linéaire, l’idée du premier cas est basée sur la linéarisation du modèle et
le calcul du gain sous la condition que l’état reste toujours au voisinage de l’état d’équilibre.
En considérant le système de (3.8), l’observateur de Luenberger étendu correspondant peut être
présenté comme suit : {

˙̂x = f(x̂, u) + L(y − ŷ)

ŷ = h(x̂, u)
(3.10)

où L est le gain de l’observateur calculé pour que toutes les valeurs propres de la quantité
(∂f(x,u)

∂x − L∂h(x,u)
∂x ) soient stables.

Dans cette étude, le système d’équations (3.2) est utilisé pour concevoir l’observateur. Selon
ce système d’équations, les flux statoriques (ψd et ψq), et la vitesse du rotor (ωr) sont considérés
comme les variables d’état. La sortie du système est également la vitesse du rotor, car elle est
mesurée par un capteur mécanique. Ainsi, la conception d’un observateur se base sur cette sortie
et ces variables d’état.



3.3. Stratégie de commande sans capteur de courant 73

Donc, le système d’équations de cet observateur pour la machine étudiée peut être exprimé
comme suit :

d

dt

ψ̂dψ̂q
ω̂r

 =

 −Rszd + pωrψq + vd
−Rszq − pωrψd + vq

1
J (p (ψdzq − ψqzd)− TL)


+

L1

L2

L3

 (ωr − ω̂r)

(3.11)

où ψ̂d, ψ̂q et ω̂r représentent les flux estimés et la vitesse estimée du rotor, et L1 à L3 sont des
coefficients constants pour l’estimateur de Luenberger. Pour trouver les valeurs optimales de ces
constantes, un placement de pôles peut être effectué. Mais étant donné que le système étudié est
fortement non linéaire, pour déterminer les valeurs optimales des constantes, des simulations ont
été utilisées pour comparer les performances du système à différentes valeurs de ces constantes.
La première étape pour ajuster ces constantes dans la simulation est de considérer une commande
dans laquelle les boucles de vitesse et de courant sont fermées sur les grandeurs mesurées, et
en même temps l’observateur fonctionne en parallèle. En changeant ces constantes, on essaie
d’obtenir une estimation stable pour les courants. Ensuite, dans l’intervalle stable, en faisant
varier les constantes, la performance de l’estimateur est analysée. En utilisant cette technique,
on constate qu’en augmentant la valeur de la constante L3, le temps de réponse de l’estimation
est ralenti. Il est également observé que des valeurs plus faibles de L1 et L2 peuvent conduire à
une meilleure dynamique transitoire. En revanche, des valeurs L1 et L2 supérieures à 0.1 peuvent
entraîner une mauvaise dynamique ou une instabilité. En effectuant différentes simulations, les
valeurs suivantes conduisent au meilleur résultat en termes de temps de réponse et de dynamique
transitoire : L1 = L2 = 0.01, et L3 = 10. Dans la section consacrée à l’étude de simulation, on
présentera également quelques résultats obtenus avec différentes valeurs des constantes.

3.3.4.2 Observateur par mode glissant

Le principe des observateurs par mode glissant consiste à contraindre la dynamique du sys-
tème à converger vers une variété (s) appelée surface de glissement. L’attractivité de cette surface
est assurée par les conditions de glissement.

Dans une première phase, la trajectoire des erreurs d’observation évolue vers la surface de
glissement sur laquelle les erreurs entre la sortie de l’observateur et la sortie du système réel (les
mesures) sont nulles.

Dans la deuxième phase, la trajectoire des erreurs d’observation glisse sur la surface de glis-
sement avec une dynamique imposant d’annuler toutes les erreurs d’observation. En considérant
un système d’état non linéaire comme (3.8), l’observateur par mode glissant est défini par la
structure suivante : {

˙̂x = f(x̂, u) +Ksign(s(x))

ŷ = h(x̂, u)
(3.12)
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où,K est la matrice de gain de l’observateur. La surface de glissement dans ce cas est donnée
par :

s(x) = y − ŷ (3.13)

Le terme de correction utilisé est proportionnel à la fonction sign qui est appliquée à l’erreur
de sortie. Cette fonction est définie comme suit :

sign(s) =


1 si s > 0

0 si s = 0

−1 si s < 0

(3.14)

On constate que, comme l’observateur de Luenberger, cet observateur est aussi une copie du
modèle du système, plus un terme de correction qui établit la convergence de x̂ vers x.

Afin que l’état estimé puisse converger vers l’état réel, l’observateur par mode glissant est
tenu de respecter deux conditions :

1. La première condition porte sur la garantie de l’attractivité de la surface de glissement
s(x) = 0, qui est attractive si la fonction de Lyapunov V (x) = sT×s respecte la condition
V̇ (x) < 0 pour s 6= 0.

2. La deuxième considération est que la matrice de gain correctif satisfait la condition d’in-
variance suivante : {

ṡ = 0

s = 0
(3.15)

En utilisant le système d’équation (3.2) qui représente le modèle de la machine, cet observateur
peut être présenté comme suit :

d

dt

ψ̂dψ̂q
ω̂r

 =

 −Rszd + pωrψq + vd
−Rszq − pωrψd + vq

1
J (p (ψdzq − ψqzd)− TL)


+

K1sign(ωr − ω̂r)
K2sign(ωr − ω̂r)
K3sign(ωr − ω̂r)


(3.16)

Le choix des valeurs des coefficients K1 à K3 pour cet observateur peut être réalisé en
considérant les conditions mentionnées ci-dessus ou en effectuant des analyses de simulation
comme expliqué précédemment.

3.3.4.3 Observateur de Kalman

Le filtre de Kalman est un outil largement utilisé et adapté à différents types d’applica-
tions [68, 69]. Il peut être utilisé comme un filtre, tel que son nom l’indique, afin de réduire
le bruit ou de récupérer les données incomplètes d’une mesure. Il peut également être utilisé
comme observateur d’une variable lorsque d’autres mesures sont connues. La forme non linéaire
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du filtre de Kalman, le filtre de Kalman étendu (EKF) a été développé pour les mêmes applica-
tions et est basé sur les mêmes principes mais peut être appliqué à des systèmes non linéaires.

Le principe de fonctionnement de l’EKF peut être divisé en deux parties :

1. Premièrement, une partie prédiction, qui calcule les variables de l’étape suivante sur la
base du modèle d’état du système, comme suit [70, 71] :

X̂−k = X̂k−1 + Ts ∗ f
(
X̂k−1, uk−1

)
(3.17)

P−k = FkPk−1F
T
k +Q (3.18)

2. Deuxièmement, la partie mise à jour, qui calcule une correction basée sur l’erreur d’esti-
mation et le gain optimal calculé par :

Kk = P−k H
T
k (HkP

−
k H

T
k +R)

−1
(3.19)

X̂k = X̂−k +Kk(yk − h(X̂−k , 0)) (3.20)

Pk = (I −KkHk)P
−
k (3.21)

où X̂−k est l’estimation initiale (prédiction) de l’état au k-ème pas. X̂k−1 est l’estimation
a posteriori de l’état au pas k − 1. P−k et Pk représentent la matrice de covariance des erreurs
d’estimation d’état, respectivement, a priori et a posteriori à l’étape k. La matrice Q représente
la variance du bruit de calcul, et R est la matrice de la variance du bruit de mesure. F est la
matrice jacobienne des dérivées partielles de f par rapport à x, et H est la matrice jacobienne
des dérivées partielles de h par rapport à x, qui sont définies comme suit :Fk[i,j] =

∂f[i]

∂x[j]

(
X̂k−1, uk

)
= I + Ts

∂f[i]

∂x[j]
(X̂k−1, uk−1)

Hk[i,j] =
∂h[i]

∂x[j]

(
X̂−k

) (3.22)

En utilisant le système d’équation (3.2) qui représente le modèle de la machine, l’observateur
de Kalman en temps discret peut être présenté comme suit :

X̂− =

ψ̂−dψ̂−q
ω̂−r

 =

ψdk−1

ψqk−1

ωrk−1

+ Ts

 −Rszdk−1 + pωrk−1ψqk−1 + vdk−1

−Rszqk−1 − pωrk−1ψdk−1 + vqk−1
1
J (p

(
ψdk−1zqk−1 − ψqk−1zdk−1

)
− TLk−1)

 (3.23)

Fk =


1− TsRs

∂zdk−1

∂ψdk−1
Tspωrk−1 Tspψqk−1

−Tspωrk−1 1− TsRs
∂zqk−1

∂ψqk−1
−Tspψdk−1

F31 F32 1− Ts(
∂TLk−1

∂ωrk−1
)

 (3.24)

Avec : F31 = Ts
1
J p
(
zqk−1 + ψdk−1

∂zqk−1

∂ψdk−1
− ψqk−1

zdk−1

∂ψdk−1

)
F32 = Ts

1
J p
(
−zdk−1 + ψdk−1

∂zqk−1

∂ψqk−1
− ψqk−1

∂zdk−1

∂ψqk−1

) (3.25)
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h(x) = ωr ⇒ H =
[
0 0 1

]
(3.26)

La performance de l’EKF dépend largement du choix des matrices R et Q ; ces matrices
sont difficiles à déterminer. Certaines méthodes telles que la méthode des moindres carrés d’au-
tocovariance décrite dans [72] peuvent être utilisées pour des systèmes linéaires, mais avec des
systèmes non linéaires, l’erreur de linéarisation peut provoquer une augmentation de l’erreur.
Ceci est un inconvénient majeur de l’utilisation de l’EKF comme observateur non linéaire. Tou-
tefois, les paragraphes suivants décrivent une technique permettant de sélectionner les valeurs de
ces matrices.

En général, la matrice Q présente une description statistique du modèle d’entraînement. Une
augmentation de cette matrice indiquerait la présence soit d’un bruit important du système, soit
d’une incertitude accrue des paramètres. Une augmentation des éléments de Q augmentera de
même le gain de l’EKF, ce qui se traduira par une dynamique de filtre plus rapide. D’autre
part, la matrice R est liée au bruit de mesure ; l’augmentation des valeurs des éléments de cette
matrice signifie que les mesures sont affectées par le bruit et qu’elles sont donc peu fiables. Par
conséquent, le gain du filtre baisse, ce qui entraîne une réponse transitoire moins rapide.

Il est courant de supposer les matrices de covariance Q et R diagonales, car on ne dispose
pas d’informations statistiques suffisantes pour évaluer leurs termes hors diagonale [73]. D’autre
part, la pratique a révélé que même en commençant avec des valeurs hors-diagonale non nulles,
à l’état stable, les termes hors-diagonale restent très inférieurs aux termes diagonaux correspon-
dants [74]. La référence [74] a mené une étude sur l’effet des valeurs de matrice R et Q sur les
entraînements MSAP. Cette étude indique que, plus la valeur des éléments normalisés de la ma-
trice Q est faible, plus le retard de la vitesse estimée par rapport à la vitesse effective est faible.
Il montre également que l’élément qui influence le plus la convergence est celui qui concerne
l’équation mécanique (ici Q33) et cette valeur peut être plus grande pour assurer la convergence
du filtre et une meilleure dynamique. Il est également observé que de petites valeurs de ce para-
mètre peuvent conduire à plus d’ondulations. A partir de ces considérations, la matrice qui donne
les meilleurs résultats sur la simulation et l’expérimentation peut être choisie comme suit :

Q =

0.23 0 0

0 0.23 0

0 0 23000

 (3.27)

Quant à la matriceR, comme il n’y a qu’une seule variable à mesurer, elle se présente comme
une constante. Pour choisir la valeur de cette constante, en effectuant diverses simulations, il a
été observé que cette valeur n’a pas beaucoup d’effet sur la performance de l’observateur. Ainsi,
on peut choisir cette valeur aléatoirement égale à R = 2.3.

Un autre inconvénient majeur de l’observateur de Kalman réside dans le calcul de la matrice
inverse nécessaire au calcul du gain optimal dans (3.19). En effet, dans le cas de systèmes multi-
entrées, l’inversion de la matrice devient rapidement complexe. Ceci n’est pas le cas dans le
système étudié ici.
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3.3.4.4 Choix de l’observateur

Le modèle proposé peut être appliqué à tous les observateurs mentionnés ci-dessus. Cepen-
dant, afin de poursuivre cette étude, il est nécessaire de sélectionner un observateur. En compa-
rant les observateurs, on constate que, l’observateur de Kalman nécessite un calcul lourd com-
prenant une optimisation récursive et une inversion de matrice. L’observateur par mode glissant
apporte une méthode moins coûteuse en temps car il ne nécessite qu’un calcul du signe et une
multiplication du gain. D’autre part, l’observateur de Luenberger ne nécessite qu’une multipli-
cation du gain, ce qui requiert moins de temps de calcul que les autres observateurs.

En plus de la complexité et du temps de calcul, les performances de ces observateurs dans
l’estimation des courants statoriques sont déterminantes pour faire notre choix. Pour cela, une
étude comparative des performances sera effectuée ultérieurement dans ce chapitre. Dans le cha-
pitre 4 aussi, au niveau des résultats expérimentaux, les estimations des courants pour trois es-
timateurs de Kalman, Luenberger et mode glissant sont comparées en termes de dynamique et
de temps d’exécution. En tenant compte des facteurs décrits, l’observateur de Luenberger est
préféré en raison de sa faible consommation d’énergie due à un temps de fonctionnement plus
court.

3.3.5 Sensibilité de l’estimateur aux paramètres de machine

Comme discuté précédemment et également observé dans le système d’équations, l’observa-
teur se sert des grandeurs mesurées et du modèle de la machine pour estimer les courants. Donc
l’estimateur dépend des paramètres électriques et mécaniques du modèle. Dans cette section, la
sensibilité de l’estimateur aux paramètres du moteur sera étudiée.

La matrice jacobienne dS des dérivées partielles des variables estimées f = [dψd
dt , dψq

dt ,
dωr
dt ] en fonction des vecteurs des paramètres électriques et mécaniques xp = [Rs, TL, J ] s’écrit

comme suit :

dS =


∂f1

∂Rs

∂f1

∂TL

∂f1

∂J

∂f2

∂Rs

∂f2

∂TL

∂f2

∂J

∂f3

∂Rs

∂f3

∂TL

∂f3

∂J

 =

−zd 0 0

−zq 0 0

0 −1
J

−1
J2 S33

 (3.28)

où : S33 = p (ψdzq − ψqzd)− TL.

Comme on peut le constater, les sensibilités absolues des variations de ψd et ψq vis-a-vis
de Rs sont proportionnelles aux courants statoriques, et la sensibilité absolue des variations
de vitesse par rapport au couple de charge dépend inversement du moment d’inertie. Puisque
la valeur de J dans le moteur étudié est faible (J = 0.015 kg.m2), la sensibilité à ces deux
paramètres est élevée. Il est également important de noter que, puisque les sensibilités de J et de
TL sont proportionnelles (avec le premier ou le second ordre), à l’inverse de l’inertie ( 1

J et 1
J2 ),

si la valeur de J est surestimée, ou autrement dit lorsque J utilisé dans les équations augmente,
la sensibilité diminue. Ce comportement est également montré et discuté dans la simulation et
les résultats expérimentaux.
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3.3.6 Méthode de commande

Comme mentionné précédemment, les flux statoriques sont estimés avec l’estimateur pro-
posé, puis à partir de la relation entre les flux statoriques et les courants statoriques dans l’axe
dq, les courants id, iq peuvent être obtenus. Ces courants jouent le rôle de courants de rétroaction
pour la commande du moteur. Avec ces courants, différentes méthodes de commande du moteur
peuvent être mises en oeuvre. Dans cette section, on utilise une commande de base à l’aide de
régulateurs PI. La figure 3.3 illustre le schéma de commande.

Commande sans capteur de courant statorique

Estimation de 
flux

θ  ie

Calcul des 
courants  

Contrôleur 
de courant

idest

iqest

idrefiqref
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*
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FIGURE 3.3 – Schéma de la commande sans capteur de courant.

Selon ce schéma, tout d’abord, ψ̂d et ψ̂q sont estimés avec l’estimateur proposé, puis les
courants de stator (id, iq) sont obtenus à partir de la relation entre les courants et les flux dans
le modèle magnétique présenté en (3.1). En comparant les courants de référence et les courants
estimés et en utilisant un contrôleur de courant, les références de tension de l’axe dq sont obte-
nues. Enfin, en utilisant l’inverse de la transformée de Park, les références de tension triphasées
sont transférées à l’onduleur pour alimenter la MSRB.

3.3.7 Étude de la commande proposée par simulation

Dans cette section, les simulations sont effectuées sous Matlab/Simulink pour étudier l’ef-
ficacité de l’estimateur de courant et de l’algorithme de commande proposés. La fréquence
d’échantillonnage ainsi que la fréquence de commutation sont égales à 10 kHz. La raison du
choix de cette fréquence est de montrer la performance acceptable de la méthode proposée à une
fréquence classique qui peut être implémentée dans la plupart des microcontrôleurs.
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3.3.7.1 Commande sans capteur de courant

Dans la première série de simulations, afin d’évaluer la performance de l’estimateur et l’effet
des valeurs constantes L1 à L3 dans (3.11), un échelon de 50 A est donné au système comme
référence de courant iq, et le contrôleur essaie de suivre cette référence en mode de commande
sans capteur de courant. La référence de courant dans l’axe direct est choisie comme id = 0, et
le courant d’excitation du rotor ie = 4 A. Dans ces simulations, aucune mesure de courant ne
sera utilisée dans la boucle de commande, mais seulement pour montrer les courants réels afin
de faire une comparaison entre les courants estimés et les courants réels.

La figure 3.4 montre les résultats de simulation. La figure 3.4-(a) présente les courants esti-
més et mesurés dans le cas d’une valeur constante de L3, et valeurs différentes pour L1 et L2.
Comme on peut le voir, une valeur élevée pour L1 et L2 peut conduire à une mauvaise dyna-
mique des courants. La figure 3.4-(b) également présente les courants estimés et mesurés de id et
iq pour différentes valeurs de L3, dans le cas où les valeurs de L1 et L2 sont constantes. Comme
on peut le constater, des valeurs faibles de L3 entraînent un dépassement des courants, et des
valeurs très élevées mènent à une réponse lente du système. Ces diagrammes montrent que le
changement de ces constantes ne touche pas les valeurs des courants en régime permanent si les
fonctions zd et zq, ainsi que les paramètres de la machine sont connus. L’impact des erreurs de
paramètres sera étudié ultérieurement dans ce chapitre.

FIGURE 3.4 – Courants estimés et mesurés en cas de différentes valeurs de constante L3.
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Par la suite, afin de vérifier la performance de la méthode proposée en cas de changement de
courant, la référence de courant de l’axe q est augmenté en quatre étapes de 0 à 65 A, selon le
courant nominal du moteur et son fonctionnement habituel.
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FIGURE 3.5 – Courants id et iq estimés et mesurés lorsque iq change.

La figure 3.5 montre les courants statoriques (id et iq), et leur valeur estimée. Comme on peut
le voir, les courants estimés sont égaux aux courants mesurés. De même, la boucle de commande
de courant fonctionne bien et permet de contrôler les courants en utilisant le courant estimé et en
suivant les références données. La figure 3.6 montre également les courants triphasés du stator
pendant cet essai. Au cours de ces quatre échelons, aucune surintensité de courant significative
n’est observée.

FIGURE 3.6 – Courants triphasés du stator lorsque iq change.

La figure 3.7 montre les flux statoriques (ψd et ψq), et leur valeur estimée. La figure 3.8
montre également les tensions de référence vd et vq générées par le contrôleur. La vitesse mesurée
et estimée est présentée dans la figure 3.9. Comme on peut le constater, la vitesse estimée suit
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bien celle mesurée.
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FIGURE 3.7 – Flux ψd et ψq estimés et mesurés lorsque iq change.
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FIGURE 3.8 – Tensions Vd et Vq lorsque iq change.
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FIGURE 3.9 – Vitesse du rotor estimée et mesurée.

Dans l’essai suivant, le courant id est réduit en quatre étapes de 0 à −15 A. La figure 3.10
montre le résultat de cet essai. Sur cette figure, on constate que la commande et l’estimation des
courants sont bien réalisées, et que les courants estimés convergent vers la même valeur que les
courants mesurés.

3.3.7.2 Sensibilité de l’observateur proposé aux paramètres de modèle

Dans cette partie, la sensibilité de l’estimateur face aux erreurs dans la valeur des paramètres
du modèle et son effet sur les courants estimés sont étudiés. Une série de simulations est ainsi
réalisée pour vérifier cet effet.
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FIGURE 3.10 – Courants estimés et mesurés lorsque id change.

Dans le premier essai, une référence de 50A est donnée à iq et les courants statoriques sont
estimés. Les valeurs choisies pour les coefficients de l’estimateur sont L1 = L2 = 0.01 et
L3 = 10. La valeur de la résistance statorique utilisée dans l’estimateur est modifiée et l’effet de
ce décalage sur l’estimation du courant est évalué. La figure 3.11 montre les courants mesurés et
estimés dans le cas d’un décalage de la valeur de Rs. On constate qu’avec une erreur de 50% sur
Rs, les courants estimés ont une erreur de 10% sur les valeurs mesurées en régime permanent
pour le point de fonctionnement considéré.

FIGURE 3.11 – Courants statoriques estimés et mesurés dans le cas d’une inadéquation de Rs.

Comme mentionné dans la section précédente, la matrice de gain des coefficients constants
de l’estimateur peut avoir un effet sur la dynamique de la réponse, également en cas d’incertitude
ou d’erreurs de mesure, ces coefficients peuvent jouer un rôle en les renforçant ou en les affai-
blissant. A titre d’exemple, on répète le test d’inadéquation de la résistance pour trois valeurs
différentes de la constante L3 . La figure 3.12 montre les résultats de cette expérience pour trois
différents cas. Comme on peut le voir sur cette figure, la valeur de la constante L3 peut jouer
un rôle important lorsqu’il y a une erreur dans la valeur de la résistance. En général, les grandes
valeurs de cette constante, en plus de ralentir le système, amplifient l’erreur d’estimation ; tandis
que les petites valeurs de cette constante, en plus d’accélérer la réponse du système, affaiblissent
également l’effet des erreurs de modèle. Cependant, comme on l’a vu sur la figure 3.4, de très
petites valeurs pour L3 peuvent provoquer des débordements dans les courants, donc cette valeur
ne peut pas être choisie trop petite non plus.

Un autre fait à étudier concerne l’effet de l’inadéquation des paramètres mécaniques sur les
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FIGURE 3.12 – Courants statoriques estimés et mesurés dans le cas d’une inadéquation de Rs
pour trois différents L3.

courants estimés. Pour cela, le paramètre mécanique J et le couple de charge TL sont considérés
avec des erreurs. Dans un premier temps, la valeur de l’inertie J est surestimée et elle est consi-
dérée deux fois plus grande que sa valeur réelle, et dans un autre essai elle est sous-estimée et
considérée comme la moitié de sa valeur réelle. La figure 3.13 montre les résultats de ces tests.

On peut observer que, lorsque la valeur de l’inertie est sous-estimée, la dynamique des cou-
rants se détériore et présente des dépassements importants par rapport aux résultats obtenus avec
la valeur réelle de J . Cependant, lorsque la valeur de J est surestimée et est supérieure à la va-
leur réelle, le dépassement disparaît, et la dynamique devient plus lente. Il est important de noter
qu’avec toute valeur d’erreur de J , les courants du moteur en régime permanent ou dans le cas
de petits échelons sont toujours les mêmes que ceux estimés.

Dans une autre simulation, la sensibilité de l’estimateur de courant est étudiée sous la condi-
tion dans laquelle le couple de charge TL est erroné. La figure 3.14 montre le résultat de cet essai
dans le cas où la valeur de TL est une fois surestimée et égale à 130% de la valeur réelle, et une
fois sous-estimée et égale à 70% de la valeur réelle. La boucle de commande est alimentée par
les courants estimés, et les courants mesurés ne sont pas impliqués dans la boucle de commande.
Ainsi, si la commande de courant fonctionne bien, les courants estimés sont toujours égaux à
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FIGURE 3.13 – Courants estimés et mesurés dans le cas d’une inadéquation de J .

ceux des références, mais si l’estimation contient des erreurs, les courants réels peuvent diffé-
rer des estimations. Dans cette figure, les courants réels ont une erreur de 10% par rapport aux
courants de référence.

FIGURE 3.14 – Courants estimés et mesurés dans le cas d’une inadéquation en TL.

Comme discuté précédemment lors de (3.28), la sensibilité de l’estimateur sur TL dépend
de J . De plus, il a été observé que, lorsque J est surestimé, la vitesse de réponse du système
ralentit, mais en régime permanent, les courants sont estimés sans erreur. Ainsi, dans la prochaine
expérience, on va vérifier un cas où la valeur du moment d’inertie dans l’estimateur est largement
surestimée de sorte que J = 20Jréel. Dans ce cas, la sensibilité de l’estimateur sur les paramètres
mécaniques est très faible. Afin d’évaluer cette sensibilité, la valeur de TL est considérée nulle,
dans la mesure où aucune information sur le couple de charge n’est disponible. La figure 3.15
montre les courants estimés dans ce cas.

Comme on peut le voir, la réponse du système est plus lente, mais bien qu’il n’y ait aucune
information sur le couple de charge, il n’y a pas d’erreur d’estimation en régime permanent. Ce
comportement sera également discuté avec plus de détails dans la section des résultats expéri-
mentaux en comparant l’effet de l’inadéquation de l’inertie et de l’erreur de couple de charge sur
les courants estimés ainsi que sur le temps de réponse.



3.3. Stratégie de commande sans capteur de courant 85

FIGURE 3.15 – Courants estimés et mesurés en ignorant les paramètres mécaniques ainsi que la
charge.

En résumé, il a été observé qu’une erreur dans la valeur du couple peut provoquer des cou-
rants estimés avec un décalage dans le régime permanent. Il a également été montré qu’en aug-
mentant la valeur de l’inertie dans les équations et en plaçant une valeur beaucoup plus impor-
tante que sa valeur réelle, l’effet du couple de charge sur les courants estimés est éliminé, ce
qui conduit inévitablement à un ralentissement de la réponse du système. Ce comportement a
conduit à l’idée de la compensation du couple à l’aide de ces deux systèmes.

3.3.8 Estimation de courant avec compensation de l’erreur de couple

Dans cette partie, une méthode de compensation de la valeur TL est étudiée. L’idée de cette
compensation, comme mentionné ci-dessus, vient de l’effet du couple sur le courant estimé. En
effet, l’augmentation de la valeur de l’inertie (J) dans les équations conduit à une situation dans
laquelle le courant est estimé sans tenir compte des paramètres mécaniques, mais le temps de
réponse du système devient plus lent. Ainsi, avec un système de compensation, on peut essayer
d’ajuster la valeur du couple.

Considérons le système illustré à la figure 3.16. Cette figure montre un schéma de la mé-
thode de compensation du couple qui se compose en deux observateurs de courant. Le premier
observateur propose un estimateur rapide mais sensible à TL, tandis que le second observateur ne
dépend pas de TL mais est lent. En comparant les résultats de ces deux observateurs, on obtient
deux courants ayant des valeurs différentes qui reflètent une erreur dans la valeur de TL. Cette
erreur peut être envoyée à un simple régulateur PI pour ajuster la valeur de TL.

Pour évaluer la méthode proposée, on effectue une simulation en tenant compte d’une erreur
de 30% sur la valeur du couple. Comme attendu selon les résultats observés dans la section
précédente, le courant estimé aura une erreur. Mais cette fois, à t = 2 , on exécute la méthode de
compensation de couple. La figure 3.17 montre le résultat de cette expérience.

Cette figure montre que, dans un premier temps, une erreur dans la valeur du couple a en-
traîné une erreur dans les valeurs des courants estimés, ce qui implique que les courants réels
suivent les références avec un décalage. En appliquant la méthode proposée de la compensation
du couple à t = 2 s, les courants estimés sont corrigés et les courants réels de la machine suivent
les référances sans erreur.
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FIGURE 3.16 – Schéma proposé pour la compensation du couple.

FIGURE 3.17 – Courants estimés et mesurés dans le cas d’une inadéquation en TL et effectuant
une compensation de couple.

La figure 3.18 montre également le couple réel et le couple utilisé dans le système d’équation
de l’observateur au cours de cette expérience. Dans cette figure, on peut voir que la valeur estimée
du couple de charge est d’abord associée à une erreur de 30%, ce qui entraîne une erreur dans
la valeur des courants estimés (comme illustré en figure 3.17). À t = 2s, lorsque la méthode
de compensation du couple est appliquée, la valeur du couple est corrigée et l’erreur entre les
courants réels et les courants de référence est réduite. Par conséquent, les courants réels et donc
la vitesse de la machine commencent à changer, de ce fait, la valeur du couple réel change
également et le couple estimé suit le couple réel sans erreur.
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FIGURE 3.18 – Couple TL utilisé et réel dans le cas d’une inadéquation TL et de l’exécution de
la compensation de couple.
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La figure 3.19 montre une comparaison de trois méthodes de commande sans capteur de cou-
rant. Dans cette figure, le diagramme (a) montre une estimation sans utilisation du compensateur
de couple ; le diagramme (b) montre une estimation sans prise en compte du couple et enfin le
diagramme (c) montre une estimation utilisant le compensateur de couple proposé.

FIGURE 3.19 – Comparaison de trois méthodes de commande en cas de désaccord sur la valeur
du couple. (a) : sans compensateur de couple ; (b) : sans tenir compte du couple ; (c) : avec
compensateur de couple.

3.4 Tolérance aux défauts basée sur une commande sans capteur de
courant

Jusqu’à présent, dans ce chapitre, une méthode de commande sans capteur de courant a été
proposée. Les résultats de simulation montrent que cette méthode présente une performance
acceptable et qu’elle permet de commander le moteur sans avoir besoin de capteur de courant.
Les avantages de la suppression des capteurs de courant du système de commande, tels que la
réduction du prix et du volume du système, etc. ont été décrits précédemment. Toutefois, dans
certaines applications, en raison de leur sensibilité importante, le prix n’est pas le premier critère,
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mais la fiabilité est un facteur plus important. Dans ces applications, les capteurs de courant ne
peuvent pas être supprimés, mais il est précieux de détecter l’existence d’éventuelles erreurs dans
les capteurs.

Dans cette section, une nouvelle méthode est proposée pour détecter les défauts des capteurs
de courant, puis continuer à commander le moteur sans utilisation de ces capteurs et sans avoir
d’influence sur la rotation du rotor.

En utilisant l’algorithme proposé, lorsqu’un défaut de capteur de courant survient, le système
de contrôle peut passer à la commande sans capteur de courant dans un temps très court et sans
interrompre la commande du moteur.

En général, le diagnostic de défauts est composé de trois étapes : la détection de défauts,
la localisation de défauts et la reconfiguration du système. La méthode de détection de défauts
proposée permet non seulement de détecter et de localiser les défauts des capteurs de courant,
mais aussi de déclarer simultanément le type de défaut. Dans cette section, ces trois étapes seront
expliquées.

3.4.1 Détection de défauts dans les capteurs de courant

Pour détecter les défauts des capteurs de courant, il faut d’abord examiner les types de dé-
fauts des capteurs. Les défaillances possibles d’un capteur de courant peuvent être les suivantes :
Déconnexion du capteur à la carte de contrôle, déconnexion de l’alimentation électrique du cap-
teur, défaillance de la carte interne du capteur et création de gains déséquilibrés à la sortie.

Dans le premier et le deuxième cas, le signal reçu au niveau du système de commande peut
être nul ou contient du bruit dans la gamme zéro, et dans le cas d’une défaillance de la carte
interne du capteur, le signal reçu au niveau de la commande peut être un signal de bruit proche
de zéro, ou peut avoir un changement de gain dans la mesure.

La méthode proposée pour détection de défauts permet de détecter et de distinguer les défauts
de déconnexion et de gain dans la mesure du capteur.

En général, étant donné les erreurs possibles, quelques solutions peuvent être proposées pour
détecter la présence d’erreurs. Comme, comparaison continue de la sortie des capteurs de cou-
rant dans les phases a et b, et en cas de déséquilibre entre les sorties de ces deux capteurs (
différence d’amplitude considérable, différence de phase significative entre les deux courants
etc...), conclure qu’au moins un des deux capteurs ne fonctionne pas correctement. Ou bien,
estimation continue des courants statoriques et comparaison avec les courants mesurés.

L’avantage de la première méthode est que le système n’est pas constamment occupé à es-
timer les courants. Ainsi, il demande moins de calculs au CPU et consomme moins d’énergie.
Mais le principal inconvénient est que lorsqu’une erreur est détectée et que le contrôleur veut
passer à la commande sans capteur, puisque les courants du moteur sont non nuls, les courants
estimés seront accompagnés de certains pics avant la convergence. De l’autre côté, lorsque les
courants statoriques sont constamment estimés, le système est prêt à passer en mode sans capteur
à tout moment, et l’on ne verra plus de surintensité.
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FIGURE 3.20 – Schéma de commande du moteur avec système de détection de défauts des
capteurs de courants.

L’algorithme appliqué dans cette étude est basé sur l’estimation continue des courants stato-
riques et la comparaison avec les courants mesurés. Pour comparer les courants estimés et ceux
mesurés, on propose une comparaison dans le repère αβ, comme dans l’équation suivante :

Ires =

√
(iα − îα)

2
+ (iβ − îβ)

2
(3.29)

Lorsque la valeur de Ires dépasse une limite comme Ith, cela peut indiquer une erreur d’es-
timation. Mais cette simple comparaison ne permet pas de dire clairement qu’un défaut des
capteurs s’est produit. Afin de détecter correctement le défaut plusieurs facteurs doivent être pris
en compte, qui sont expliqués ci-dessous.

Dans un premier temps, il faut choisir la valeur de Ith ainsi que la manière de la comparer à la
valeur de Ires. Le choix de la constante Ith dépend de plusieurs paramètres tels que la précision
des capteurs de courant, la perfection de la méthode d’estimation des courants, la précision du
modèle de la machine, la fréquence d’échantillonnage, etc. Cette valeur peut être obtenue par
voie expérimentale. Dans cette étude, nous avons réglé cette valeur à 4A, ce qui correspond à
environ 3% du courant nominal de la machine.

Une autre condition à prendre en compte est le pourcentage d’erreur au point de fonction-
nement. La différence de 4A n’a pas la même signification dans les petits courants que dans les
plus importants. Pour calculer la valeur de l’erreur en pourcentage, il est suggéré de procéder
comme suit :

ζ =
|Ires|√

iα
2 + i2β + ε

(3.30)
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Ce pourcentage est représenté par ζ. Comme on peut le constater, une constante telle que ε
est également utilisée au dénominateur de la fraction, ce qui empêche l’expression de la fraction
de diverger et d’imposer une lourde charge de calcul au microprocesseur lorsque les courants
sont nuls. Cette constante peut être choisi aussi petit qu’environ 0.01% du courant nominal de la
machine.

Dans l’étape suivante, comme on choisit une limite pour la valeur de Ires, il faut également
définir une limite comme ζth pour l’erreur minimale de la valeur ζ. Le choix de cette limite,
tout comme la sélection de la Ith, dépend de certains facteurs tels que la précision du modèle
du système, la perfection de l’estimateur de courants, etc. qui peut être réglée en fonction du
cas d’étude. Dans cette étude, en raison de l’incertitude potentielle du modèle, cette limite a été
considérée égale à 8%.

De cette façon, une erreur éventuelle est détectée lorsque la valeur de Ires dépasse la valeur
de Ith et aussi la valeur de ζ dépasse ζth. Cette erreur peut être considérée comme un défaut dans
le système si elle satisfait d’autres conditions telles que nous les verrons par la suite.

L’algorithme proposé pour la détection de défauts est illustré sur la figure 3.21. Lorsque
les deux conditions mentionnées ci-dessus sont satisfaites, le signal ”Err”, présenté dans cette
figure, devient égal à 1.

Lorsque ”Err” est égal à 1, on déclare des différences entre les courants mesurés et ceux
estimés. Mais le point important est que pendent le régime transitoire dû à un changement sou-
dain de courants ou une variation de la charge, ou lors du démarrage du moteur, les valeurs des
courants estimées et les courants mesurés sont différents. Cet écart est temporaire et dépend de
la vitesse d’estimation et de la bande passante de l’estimateur. Cet état transitoire peut durer
quelques millisecondes, durant lesquelles la valeur du signal ”Err” est égale à 1.

La solution proposée pour distinguer l’erreur transitoire due à un changement soudain et la
défaillance réelle du capteur repose sur la prise en compte de la composante de courant homopo-
laire dans la transformée de Park (I0). Car lors de changements brusques, bien que les courants
estimés et mesurés présentent une différence transitoire, la composante homopolaire des courants
reste nulle.

Selon la figure 3.21, lorsque ”Err” monte à 1, une transition de l’état S0 à l’état S1 se
produit. Dans cet état, le critère de temps sera activé en activant le compteur (”Enb” monte à 1).
L’algorithme proposé attend N périodes de commutation (N ∗ Ts sec) afin de s’assurer qu’un
défaut s’est produit. Si ”Err” descend à 0 lorsque le compteur (”Cn”) est inférieur à N , l’état
revient à S0. Cela signifie qu’aucun défaut ne s’est produit et que seule une erreur de transition
est survenue, ce qui permet d’éviter une fausse détection de défaut. Le choix de la valeur de N
est également basé sur le temps de réponse de l’estimateur et les investigations expérimentales.
À titre d’exemple, dans les simulations, le temps N ∗ Ts est fixé à deux millisecondes, ce qui
correspond avec un temps d’échantillonnage Ts = 100µs, à un N égal à 20.

Si la valeur du compteur (”Cn”) atteint N lorsque l’état est S1, il y a cinq états possibles.
Les conditions de ces états sont les suivantes :

• S1 à S2 : Ia = 0 signifie que le capteur de courant de la phase a est déconnecté (FaOC =

1)
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FIGURE 3.21 – Algorithme proposé pour la détection de défauts des capteurs de courants.

• S1 à S3 : Ib = 0 signifie que le capteur de courant de la phase b est déconnecté (FbOC = 1)

• S1 à S4 : I0 = 0 et Err = 1, se produit lors d’une grande variation de charge (LV = 1)

• S1 à S5 : ∆ Ia > Ith signifie que le capteur de courant de la phase a présente un défaut de
gain (FaG = 1)

• S1 à S6 : ∆ Ib > Ith signifie que le capteur de courant de la phase b présente un défaut de
gain (FbG = 1)

Ainsi, l’algorithme proposé permet de déterminer à la fois la présence du défaut, sa localisa-
tion et son type.

Pour assurer la continuité du fonctionnement pendant une période post-défaut, la commande
sans capteur de courant proposée doit être appliquée.
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3.4.2 Vérification de la méthode proposée par simulation

Cette partie présente des simulations sous Matlab/Simulink pour étudier l’efficacité de la
méthode proposée.

Dans la partie précédente, l’algorithme de détection de défauts des capteurs de courant a été
présenté. Cet algorithme repose sur la détection de la différence entre les courants estimés et les
courants mesurés. Toutefois, une question importante à considérer est de distinguer le cas où la
différence entre le courant estimé et le courant mesuré est due à une défaillance du capteur, avec
le cas d’un défaut de l’onduleur.

Une façon de répondre à cette question est de faire une simulation pour les deux types de dé-
fauts. Dans ces deux simulations, la méthode de contrôle vectoriel est employée et la commande
est effectuée à partir des courants mesurés par deux capteurs de courant des phases a et b du
stator.

Dans la première simulation, le moteur a démarré avec idref = 0 et iqref = 60A. Ensuite à
t = 1s, le capteur de phase a est déconnecté. On n’intervient pas sur la commande et on laisse la
commande continuer à contrôler le moteur. La figure 3.22 présente le résultat de cette simulation.

FIGURE 3.22 – Courants statoriques triphasés en cas de déconnexion du capteur de courant
statorique de la phase a.

Cette figure montre que les courants statoriques ont plus que doublé après l’apparition du
défaut (bien que les références de courant n’aient pas été changées). Cependant, on peut voir
que les courants estimés des phases b et c sont toujours corrects et égaux aux courants mesurés.
Quant au courant de la phase a, il est toujours estimé en mode sinusoïdal mais n’est pas égal à
sa valeur mesurée.

Dans la simulation suivante, la même expérience est répétée mais cette fois-ci, au lieu d’une
erreur dans le capteur de courant, il s’agit d’une défaillance de l’onduleur qui sera réalisée.
La figure 3.23 montre les courants statoriques triphasés mesurés et estimés dans le cas d’une
défaillance (court-circuit, ou circuit ouvert) de l’un des interrupteurs de la première phase de
l’onduleur.
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FIGURE 3.23 – Courants statoriques triphasés en cas de défaillance ((a) : Court-circuit, (b) :Cir-
cuit ouvert) du premier interrupteur de la phase a de l’onduleur.

Comme on peut le voir sur cette figure, lorsqu’un des interrupteurs de l’onduleur est en
circuit ouvert (figure 3.23-(b)), les courants de phases b et c ne modifient pas beaucoup, mais
le courant de phase a se présente comme un pseudo-sinusoïde dans la partie négative. En cas
de court-circuit d’un interrupteur (figure 3.23-(a)), les courants de phase b et c modifient un
peu, mais toujours sous une forme pseudo-sinusoïdale ; en revanche, le courant de phase a se
manifeste comme un courant positif comprenant des oscillations dans la région positive. Sachant
que lorsqu’un interrupteur d’un bras est court-circuité, le driver garde l’autre interrupteur du bras
toujours ouvert pour éviter un court-circuit du bus DC. D’autre part, on peut voir que, pour les
deux cas, les courants estimés ont considérablement augmenté. À cet effet, les trois courants
estimés présentent une discordance avec les courants mesurés.

L’analyse des deux simulations ci-dessus permet de distinguer le mode de défaillance du cap-
teur de courant de celui de l’onduleur. En cas de défaillance de l’onduleur, les courants mesurés
dans les trois phases sont différents des courants estimés. Le courant de la phase dont l’interrup-
teur est défaillant devient une demi-onde et perd sa partie négative ou positive. Par contre, en cas
de défaillance du capteur de courant de phase, les courants estimés et mesurés sont toujours les
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mêmes dans les deux autres phases et sont toujours sinusoïdaux.

Par conséquent, lorsque l’algorithme détecte des erreurs pour plus d’un capteur, en raison de
l’incertitude quant au type d’erreur, la transition vers le mode de contrôle sans capteur de courant
ne se produit pas et le système affiche les erreurs et s’arrête complètement.

Par la suite, on effectue les simulations pour la méthode de détection de défauts des capteurs
de courant et le transfert vers le mode de commande sans capteur.

Dans la simulation suivante, le moteur a démarré avec idref = 0 et iqref = 10A. Puis, en
deux échelons, la référence du courant iq augmente à 40A et 90A. Ensuite, à t = 2.3s, le capteur
de courant de la phase a est déconnecté. La figure 3.24 montre le résultat de cette simulation.
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FIGURE 3.24 – Courants statoriques, la vitesse du rotor, et les paramètres liés à l’algorithme de
détection de défauts, en cas de déconnexion du capteur de courant statorique de la phase a.

Cette figure montre que les trois échelons de courant, qui peuvent être associés à un désac-
cord transitoire entre les courants estimés et mesurés, ne sont pas détectés comme défauts et le
système de contrôle continue à effectuer la commande en utilisant les capteurs.

Lorsque le capteur de courant de la phase a est déconnecté, la valeur du compteur augmente
jusqu’à 20, indiquant qu’il reste dans l’état d’erreur pendant 2ms. A ce moment, selon l’algo-
rithme proposé, le défaut d’ouverture du capteur de phase a a été détecté. La figure 3.25 montre
le moment où le défaut s’est produit.
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FIGURE 3.25 – Courants statoriques, la vitesse du rotor, et les paramètres liés à l’algorithme de
détection de défauts, au moment de la déconnexion du capteur de courant de la phase a.

Après la détection d’un défaut dans le capteur, l’algorithme proposé passe à une commande
sans capteur de courant. Comme le montrent les figures 3.24 et 3.25, cette transition se fait bien
et en douceur, et on ne constate ni surintensité ni sur vitesse.

Dans l’expérience suivante, les références de courant sont reproduites comme précédem-
ment. Mais cette fois, à t = 2.3s, au lieu de déconnecter le capteur de la phase a, le gain du
capteur de courant de la phase b est multiplié par 0.70. Le résultat de cette expérience est pré-
senté sur la figure 3.26.

La figure 3.27 est un agrandissement du moment de défaut. Sur cette figure, on voit que
l’erreur du gain du capteur de la phase b a bien été détectée. Après cette détection, on constate
également que la transition vers le mode de contrôle sans capteur de courant se fait bien comme
la simulation précédente.

3.5 Conclusion

Dans ce chapitre, le principe général de la commande des machines synchrones et les mé-
thodes de commande classiques sont abordés. La base d’une commande vectorielle et les équi-
pements nécessaires tels que les capteurs de courant, de position et de tension sont présentés.
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FIGURE 3.26 – Courants statoriques, la vitesse du rotor, et les paramètres liés à l’algorithme de
détection de défauts, en cas de changement de gain du capteur de courant de la phase b.

L’observabilité du système étudié pour estimer les courants statoriques a été prouvée. Et
les méthodes d’estimation des paramètres d’un système et les principes d’un observateur pour
estimer une ou plusieurs variables d’état d’un système ont été traités.

Une méthode de commande sans capteur de courant pour un moteur synchrone à rotor bobiné
a ensuite été présentée. Dans la méthode proposée, un modèle basé sur le flux est utilisé pour
estimer les courants statoriques dans le repère dq. Cette méthode permet d’estimer les courants
sans avoir recours à un capteur de courant du côté du bus DC. Les courants estimés sont introduits
dans le système de commande pour suivre les courants de référence.

Les résultats de la simulation ont montré que cette méthode a des performances acceptables
pour estimer correctement les courants statoriques, suivre les références de courant et réaliser
une commande sans capteur.

En raison de l’élimination des capteurs, certaines informations telles que les paramètres du
modèle et le couple de charge sont nécessaires pour obtenir une commande précise. La sensi-
bilité de l’estimateur aux paramètres du modèle et au couple de charge a été étudiée. Certaines
simulations ont été réalisés en cas d’erreur dans les paramètres afin d’évaluer l’efficacité de la
méthode proposée. En ce qui concerne la dépendance au couple de charge, une technique a été
proposée pour réduire, voire éliminer cette dépendance. Avec cette technique, un compromis
peut être fait entre la sensibilité au couple de charge et le temps de réponse du système, ce qui
constitue un choix en fonction de l’objectif de l’application étudiée.
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FIGURE 3.27 – Courants statoriques, la vitesse du rotor, et les paramètres liés à l’algorithme de
détection de défauts, au moment du changement de gain du capteur de courant de la phase b.

Parallèlement, une estimation du courant a été proposée afin d’augmenter la fiabilité du sys-
tème pour les applications où la suppression des capteurs de courant ne reste pas une priorité.
Ainsi, une nouvelle méthode a été proposée pour détecter les défauts des capteurs de courant et
ensuite continuer à commander le moteur sans utiliser ces capteurs. Les résultats de la simula-
tion ont montré que l’algorithme proposé peut détecter et localiser différents types d’erreurs de
capteur de courant et passer à une commande sans capteur de courant sans surintensité et sans
abaisser la vitesse du rotor.
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4.1 Introduction

Les deux chapitres précédents ont chacun mené une partie de l’étude visant à réaliser une
commande sans capteur de courant pour une machine synchrone à rotor bobiné. La machine
étudiée et le prototype de banc d’essai réalisé pour les essais expérimentaux ont été présentés
dans le chapitre 2. La modélisation de la machine et l’identification des valeurs des paramètres
du modèle ont été abordées. Le troisième chapitre a présenté la topologie de l’observateur pour
reconstituer les courants statoriques à partir du modèle d’état de la machine lorsque les capteurs
de courant sont absents du système.

L’objectif principal de ce chapitre est de mettre en pratique les méthodes présentées dans
les deux chapitres précédents. Par la suite, la méthode classique de commande vectorielle sera
d’abord mise en pratique avec les capteurs de courants et de position afin d’observer la perfor-
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mance d’une commande classique utilisant les capteurs, et ainsi avoir une référence de compa-
raison.

Par la suite, la méthode proposée d’estimation du flux sera employée pour obtenir le modèle
magnétique de la machine. Cette méthode se compose des parties suivantes : Estimation des
flux, estimation de la résistance statorique, et détermination des courants en fonction des flux.
Les performances de ces méthodes ont été évaluées dans les sections de simulation dont les
résultats ont montré la précision des méthodes proposées.

Après avoir trouvé le modèle de la machine étudiée, il est envisagé de mettre en oeuvre une
commande sans capteur de courant. Cette commande est basée sur l’estimation des courants
statoriques par un observateur d’état en utilisant le modèle obtenu.

Enfin, l’algorithme proposé pour la détection de défauts des capteurs de courant ainsi que la
commande tolérante aux défauts seront mis en oeuvre.

4.2 Commande vectorielle classique de la MSRB

Dans cette partie, la méthode de commande vectorielle classique en utilisant des régulateurs
PI est appliquée à la MSRB. Dans cet essai, la boucle de contrôle est fermée avec les courants
de mesure. Le but est de montrer la performance du système lors de la commande classique avec
des capteurs de courant et de position.

La figure 4.1 montre les courbes des courants statoriques id et iq pour cet essai. Comme le
montre la figure, les courants de référence sont réglés à : idref = 0 et iqref = 35A. Le courant
d’excitation du rotor est également fixé à : ie = 4A. Comme on peut le constater, les courants id
et iq suivent correctement les références données.
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FIGURE 4.1 – Courants statoriques mesurés dans le repère dq.

Les figures 4.2 et 4.3 montrent également la vitesse du rotor et les courants triphasés du stator,
respectivement. Malgré la dynamique relativement rapide des courants, la figure 4.2 montre que
la dynamique de la vitesse n’est pas aussi rapide que celle des courants et prend environ 1.5s
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pour atteindre le point d’équilibre. Ce qui était attendu en raison de la dynamique plus lente des
équations mécaniques, surtout lorsque le courant du moteur est inférieur au courant nominal.
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FIGURE 4.2 – Vitesse mesurée du rotor.
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FIGURE 4.3 – Courants triphasés statoriques mesurés.

Par la suite, en utilisant la même méthode de commande, on met en oeuvre la technique
d’estimation de la résistance. Comme il a été expliqué, cette méthode fonctionne en parallèle
avec la commande du moteur.

4.3 Estimation de la résistance statorique

La méthode d’estimation de la résistance statorique a été présentée au chapitre 2. Comme il
a été expliqué, cette méthode est basée sur l’estimation du flux. En effet, il a été démontré que
dans le cas d’une inadéquation de la résistance statorique, le flux estimé ψ̂q change en fonction
des changements de id. En suivant ce changement, la résistance statorique peut être ajustée. Afin
d’observer cet effet et d’évaluer la méthode proposée, des essais expérimentaux sont nécessaires.
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FIGURE 4.4 – Flux estimé et courant sinusoïdal id pour différentes valeurs de Rs.

Lors du premier essai, on étudie l’effet d’une erreur dans la valeur de la résistance sur le flux
estimé. Dans cet essai, un courant sinusoïdal est appliquée à l’axe d, et le flux ψ̂q est estimé. La
référence pour le courant statorique sur l’axe q est réglé à : iq = 35A, et le courant d’excitation du
rotor est égal à ie = 2.5A. Pour le signal sinusoïdal injecté, on choisit un courant comme : id =

Imsin(ωt)+I0. Dans cette expérience, les valeurs choisies pour l’amplitude et la fréquence sont
les suivantes : Im = 5A (environ 4% du courant nominal), I0 = −10A, et ω = 16π (rad.s−1).
La raison pour laquelle on choisit une petite valeur pour ie et un offset négatif pour id est de
s’assurer que la machine n’est pas saturée. Puisque dans cette partie on veut seulement estimer
la résistance statorique, et qu’il ne nous intéresse pas d’examiner l’effet de la saturation ici.

Dans ce test, le flux ψ̂q est estimé alors que la valeur de la résistance du stator dans les
équations de l’estimateur de flux est d’abord fixée à une valeur inférieure de 50% à sa valeur
réelle, puis elle est réglée égale à sa valeur réelle, et enfin elle est mise à une valeur supérieure
de 50% à sa vraie valeur. La figure 4.4 montre le courant id et le flux estimé ψ̂q. Sur cette figure,
comme dans les résultats de la simulation, on observe qu’au début, quand la valeur estimée de
Rs est inférieure à sa valeur réelle, le courant id et le flux ψ̂q ont une différence de phase de
180 degrés, et le flux ψ̂q diminue lorsque id augmente et il augmente lorsque id diminue. Puis,
quand la valeur estimée deRs est égale à sa valeur réelle, ψ̂q est presque constant et stable. Enfin,
lorsque la valeur estimée de la résistance est supérieure à sa valeur réelle, le courant id et le flux
ψ̂q sont en phase ; on voit que le flux ψ̂q augmente quand id augmente et qu’il diminue quand id
diminue.

L’essai effectué a révélé l’effet du courant id sur le flux estimé ψ̂q pour différentes erreurs
considérées pour la résistance du stator. Ainsi, la résistance du stator peut être ajustée en traitant
la différence de phase entre ψ̂q estimé et id injecté.

Pour évaluer la méthode proposée, l’algorithme d’estimation de la résistance est mis en pra-
tique sur la machine étudiée. Pour ce faire, un autre essai expérimental est réalisé.

Dans cet essai, la valeur initiale de la résistance est considérée comme une petite valeur
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de 2 mΩ. Le signal sinusoïdal est injecté dans id, et l’algorithme d’estimation est exécuté. La
figure 4.5 montre le résultat de cette estimation.

FIGURE 4.5 – Résistance estimée lorsque la valeur initiale est environ 10 fois plus petite que sa
valeur réelle

On peut observer sur la figure 4.5 que le flux estimé varie d’abord de manière sinusoïdale
avec un déphasage de 180 degrés avec id. Ensuite, en activant l’algorithme d’estimation de la
résistance, l’amplitude de l’oscillation du flux estimé diminue et la résistance estimée converge
vers 27.2 mΩ.

FIGURE 4.6 – Résistance estimée lorsque la valeur initiale est environ 7 fois supérieure à sa
valeur réelle.

Cette expérience est répétée dans les mêmes conditions, mais cette fois la valeur initiale de
la résistance du stator est choisie égale à 200mΩ. Le résultat de cette estimation est aussi illustré
sur la figure 4.6. Comme on le voit, le flux estimé présente d’abord des oscillations en phase avec
id. Puis, après avoir effectué l’estimation, l’oscillation du flux estimé est réduite, et la résistance
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estimée converge vers 27.2 mΩ.

Selon ces essais réalisés, on choisit la valeur de la résistance du stator égale à 27.2 mΩ et on
continuera les essais expérimentaux sur la base de cette valeur. Cependant, il est évident que les
changements de courant, de température et même de vitesse de rotor peuvent modifier la valeur
de la résistance du stator. La variation de la résistance dépend en fait de différents paramètres qui
auront des impacts différents sur sa valeur. Par exemple, l’augmentation du courant peut entraîner
une augmentation de la température des enroulements du stator, ce qui peut à son tour augmen-
ter la résistance statorique. Mais d’un autre côté, cette augmentation du courant augmentera le
courant dans l’onduleur ainsi que dans les MOSFET; cela peut diminuer la résistance totale de
l’onduleur et donc diminuer la résistance vue du côté du stator. La raison de la réduction de la
résistance de l’onduleur avec l’augmentation du courant peut être expliquée comme ci-dessous.

En effet, la résistance de l’onduleur dépend de la résistance des MOSFET. Celle-ci se com-
pose de la résistance à l’état actif et de la résistance dynamique. La résistance à l’état actif,
également connue comme Rs(on), est la résistance entre les bornes de Drain et de Source d’un
MOSFET, qui augmente avec l’augmentation du courant. Mais la résistance dynamique dépend
des changements de tension et de courant entre les deux états de commutation d’un MOSFET.
Considérons par exemple la figure 4.7. Cette figure montre le comportement dynamique d’un
MOSFET en mode fermé et ouvert. Lorsque le MOSFET est ouvert, la tension de Drain-Source
est égale à la tension du bus DC (ici 12V ) et son courant est nul. Il fonctionne donc en un point
sur l’axe de la tension. Par ailleurs, lorsque le MOSFET est fermé, sa tension Drain-Source est
proche de zéro et un courant (comme I1 ou I2) le traverse. Il fonctionne donc sur un point de
l’axe du courant. Le mouvement entre ces deux points entraîne une résistance dynamique dans
le système. Comme on peut le voir sur la figure, une augmentation du courant modifie la pente
de ce changement, ce qui signifie un changement de la valeur moyenne de cette résistance dyna-
mique.
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FIGURE 4.7 – Comparaison de la résistance dynamique d’un MOSFET selon différents courants.

D’autre part, l’augmentation du courant entraîne une augmentation du couple et avec la
charge mécanique sur le banc, la vitesse augmente ; ce dernier augmente les pertes de fer. Comme
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les pertes de fer ne sont pas prises en compte dans les équations électriques, cette augmentation
peut être considérée dans l’augmentation des pertes totales. Le seul paramètre qui représente les
pertes est la résistance statorique. On peut donc envisager cette augmentation comme une aug-
mentation de la résistance totale du stator.

En résumé, les modifications du courant et du point de fonctionnement peuvent entraîner des
variations de la valeur de résistance statorique. Maintenant, il y a deux choix pour la poursuite
de cette étude. Le premier choix consiste à appliquer une identification complète de la résis-
tance statorique à différents courants et vitesses, conduisant à une fonction multivariable pour la
résistance statorique. Le deuxième choix est de poursuivre les expériences avec une résistance
moyenne. La plupart des méthodes de la littérature scientifique [53–66] considèrent générale-
ment que la résistance du stator est constante, ce qui réduit la complexité et la charge de calcul.
Dans cette étude, nous considérons également la valeur de résistance constante et réalisons les
tests expérimentaux avec cette hypothèse. Puisque l’objectif principal de cette étude consiste en
une commande sans capteur de courant, nous pouvons évaluer la performance et la précision des
résultats en comparant les courants estimés avec les courants réels. Si les résultats observés ne
sont pas assez précis, alors nous devrions revenir en arrière et changer les hypothèses simplifica-
trices et envisager un modèle plus complet. Mais si malgré ces hypothèses, un contrôle robuste
et précis est obtenu, on peut conclure que ces hypothèses ont été faites correctement.

Ci-après, l’estimation du flux statorique et l’identification du modèle magnétique vont être
effectuées pour la machine étudiée lors d’essais expérimentaux.

4.4 Estimation du modèle magnétique

Dans cette section, il est envisagé de réaliser l’estimation du flux statorique dans le repère dq
en utilisant la méthode proposée. Dans la première expérience, pour un courant constant iq de
30A, plusieurs références pour id de −15A à +15A sont appliquées au système. La figure 4.8
montre les courants mesurés id, iq et les flux estimés ψd et ψq. On peut voir que le flux estimé ψd
augmente lorsque le courant id augmente. On peut également noter que, lorsque id est négatif, ψq
est presque constant, mais pour les valeurs positives de id, due à l’effet de saturation magnétique,
ψq diminue légèrement avec l’augmentation de id.

Dans la deuxième expérience, on fait varier le courant iq de 20A à 40A tandis que id est nul.
La figure 4.9 montre les courants mesurés id, iq et les flux estimés ψd et ψq. Sur cette figure,
on peut voir qu’avec l’augmentation de iq, le flux ψq augmente et également en raison de la
saturation magnétique et de l’effet de couplage croisé, le flux ψd diminue.

Pour le troisième essai expérimental, id et iq sont maintenus constants, et on fait varier le
courant ie en plusieurs étapes de 1.5A à 7.5A. Le résultat de cet essai est présenté sur la fi-
gure 4.10. En observant ψd et ψq, on constate que lorsque ie atteint environ 4A, la saturation
magnétique commence et la variation de ψd devient plus petite et aussi ψq commence à diminuer
légèrement.

Pour évaluer comment l’estimateur proposé répond à un changement soudain du niveau de
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FIGURE 4.8 – Estimation de flux en cas de changement de id.

FIGURE 4.9 – Estimation de flux en cas de changement de iq.

charge et de la vitesse de l’arbre, une autre expérience est réalisée. Dans cet essai, les courants
du moteur sont maintenus constants, donc le flux statorique doit rester constant. Comme men-
tionné dans la configuration du banc d’essai expérimental, un générateur est connecté au moteur
principal en tant que charge mécanique. Ce générateur alimente une charge électrique résistive.
Dans cet essai, pour effectuer un changement soudain de la charge du moteur, la charge résistive
connectée au générateur change soudainement. Dans l’hypothèse où la réaction du générateur
est rapide, nous supposons ici que le couple de charge change brusquement de valeur. Ceci est
d’autant plus justifié que la charge est résistive.

La figure 4.11 montre le flux statorique pendant les changements de charge. Sur cette figure,
on observe qu’après un changement soudain de la charge, le flux estimé reste stable et converge
vers la valeur initiale après une courte phase transitoire.

Pour vérifier le flux estimé, une comparaison est faite avec le résultat obtenu dans le travail
précédent effectué au laboratoire sur la même machine [20]. Il s’agit de la thèse de G. Devor-
nique, qui porte principalement sur le dimensionnement de la machine par éléments finis 3D.
Des mesures expérimentales classiques ont été effectuées sur la base d’un essai à vide en gé-
nératrice à vitesse constante, dans lequel on relève la courbe E(ie) et l’on déduit ψd(ie). La
figure 4.12 montre les résultats des trois méthodes. Comme on peut le voir sur cette figure, les
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FIGURE 4.10 – Estimation de flux en cas de changements de ie.

FIGURE 4.11 – Flux estimé pendant le changement de charge

FIGURE 4.12 – Comparaison de la méthode proposée avec les résultats de la FEM et les données
expérimentales en mode générateur



108 Validation expérimentale

résultats obtenus du flux estimé sont cohérents dans les trois méthodes. Alors que les calculs par
éléments finis prennent un temps important et nécessitent des informations sur la géométrie du
moteur, mais la méthode proposée ne nécessite aucune connaissance de ces informations.

Enfin, pour obtenir le modèle magnétique de la machine, conformément à ce qui a été fait
au chapitre 2, en effectuant un balayage des courants de référence et en estimant le flux que
fournissent ces courants, on obtient la relation entre les flux et les courants. Cette relation peut
se présenter sous la forme d’un tableau ou de fonctions d’interpolation. Le choix entre ces deux
options dépend de l’application, de la précision requise et du temps de traitement qui peut être
alloué à cette tâche. Comme mentionné, cette étude est réalisée au sein de l’application des
véhicules électriques, dans laquelle les batteries sont utilisées pour l’alimentation électrique,
donc la charge des calculs et la consommation d’énergie sont des facteurs importants. Ainsi, le
choix s’est porté sur la méthode d’interpolation, dans laquelle une relation non linéaire est définie
entre le flux estimé et les courants du moteur. Cette fonction représente le modèle magnétique
du moteur.

Les figures 4.13 à 4.15 montrent la relation entre les flux statoriques et les courants du moteur
en utilisant l’interpolation.

FIGURE 4.13 – Relations obtenues entre le flux ψd et les courants id et iq.

Pour valider ces fonctions d’interpolation et vérifier leur précision, la méthode suivante est
proposée. Tout d’abord, les flux ψd et ψq sont estimés par la méthode d’estimation proposée.
Ensuite, les courants id et iq sont obtenus en utilisant les fonctions d’interpolation. Enfin, les
courants obtenus sont comparés avec les courants mesurés id et iq. En effet, cette méthode ne
sert qu’à vérifier les fonctions d’interpolation et à voir si elles sont correctes pour les différents
courants.

Les figures 4.16 à 4.19, montrent le résultat de cet essai. Dans ces figures, idEs et iqEs repré-
sentent les courants obtenus à partir des flux estimés pour deux courants d’excitation différents de
l’enroulement rotorique. Également, les courants mesurés sont indiqués comme id et iq. Comme
on peut le voir, les courants obtenus correspondent bien aux courants réels dans la gamme des
variations considérées pour id, iq et ie. Ce qui signifie que les fonctions de ψd et ψq ont bien été
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FIGURE 4.14 – Relations obtenues entre le flux ψq et les courants id et iq.

FIGURE 4.15 – Relations obtenues entre le flux ψd et les courants ie et id.

conçues.

FIGURE 4.16 – Courants estimés et mesurés lorsque iq change pour ie = 6A.
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FIGURE 4.17 – Courants estimés et mesurés lorsque id change pour ie = 6A.

FIGURE 4.18 – Courants estimés et mesurés lorsque iq change pour ie = 3A.

FIGURE 4.19 – Courants estimés et mesurés lorsque id change pour ie = 3A.

Dans cette section, la méthode proposée pour trouver le modèle magnétique de la MSRB a
été évaluée par les essais expérimentaux. Les résultats obtenus lors de ces expériences, ainsi que
les résultats des simulations présentées au chapitre 2, montrent la performance de l’estimateur
proposé. Le Tableau 4.1 résume également certaines des caractéristiques des méthodes d’estima-
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tion de flux proposées en comparaison avec les autres méthodes existantes.

TABLE 4.1 – Résumé des principaux indices de performance des méthodes d’estimation de flux
G1 G2 G3 G4 MP

Requérir des informations concernant la conception Oui Non Non Non Non
Nécessité d’un contrôle du côté de la charge Non Oui Non Non Non

Optimisation fastidieuse Non Non Oui Non Non
Considération de l’effet de couplage croisé Non Oui Non Non Oui

G1 : [20, 26–29, 75, 76] ; G2 : [18, 30] ; G3 : [42, 77] ; G4 : [24, 36, 78] ; MP : Méthode Proposée

Ce tableau montre que la méthode proposée ne nécessite pas d’informations de conception,
alors que le groupe 1 des références (G1) nécessite ces informations. En comparaison avec G2,
la méthode proposée fonctionne sans exigences de contrôle du côté de la charge. G3 a utilisé une
optimisation coûteuse en temps qui n’est pas requise par la méthode proposée. Enfin, G4 n’a pas
pris en compte l’effet de couplage croisé entre les axes qui est pris en compte dans la méthode
proposée.

Par la suite, le modèle magnétique obtenu dans cette section sera utilisé pour appliquer la
méthode d’estimation de courant et la commande sans capteur de courant pour le moteur étudié.

4.5 Commande sans capteur de courant

La méthode proposée pour l’estimation des courants statoriques et la commande sans capteur
de courant ont été décrites dans le chapitre 3, et l’étude de simulation a montré la performance de
cette méthode. Dans cette section, on va mettre en oeuvre des essais expérimentaux pour évaluer
la performance de la méthode proposée.

Comme mentionné précédemment, un observateur permet d’estimer les courants de stator ;
il est basé sur les équations d’état du système, qui reposent sur le modèle de machine obtenu
dans la section précédente. Cependant, il existe une équation mécanique qui utilise le couple de
charge comme paramètre. Dans l’étude de simulation, cette valeur est définie, mais dans les ex-
périences pratiques, cette valeur doit être déterminée. Une façon de connaître le couple de charge
est d’utiliser un capteur de couple qui fournit la mesure précise. Toutefois, son principal incon-
vénient concerne son prix élevé et son volume considérable. Une autre façon consiste à utiliser
un estimateur de couple, qui permet d’avoir une connaissance relative du couple de charge. La
section suivante décrit l’estimateur utilisé pour obtenir la valeur du couple de charge.

4.5.1 Estimation du couple de charge

Comme mentionné ci-dessus, étant donné que l’on ne dispose pas de capteur de couple à
utiliser, il est nécessaire d’en faire une estimation. La charge utilisée dans cette étude est le
générateur connecté à l’arbre du rotor. Le générateur est alimenté par un courant d’excitation
constant, il alimente une résistance de charge constante. Dans ces conditions, le couple sur l’arbre
est proportionnel à la vitesse.
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Dans cette section, on propose d’estimer le couple à différentes vitesses et d’obtenir une
image du couple en fonction de la vitesse du rotor.

Il existe différentes méthodes pour estimer le couple de charge. Mais comme les études me-
nées jusqu’à présent ont été basées sur le modèle magnétique et l’utilisation de l’estimateur de
Luenberger, l’estimation du couple sera également effectuée sur cette base. Pour ce faire, on
emploie un observateur de Luenberger avec trois variables mesurées telles que les courants sta-
toriques dans le repère dq et la vitesse du rotor obtenus à partir de capteurs. Ainsi, les équations
d’état suivantes peuvent être présentées pour cet estimateur.

d

dt


îd
îq
ω̂r
T̂L

 =


−Rsid + pωrψq + vd
−Rsiq − pωrψd + vq

1
J (p (ψdiq − ψqid)− T̂L)

0



+


L1 0 0

0 L2 0

0 0 L3

L4 L5 L6


 (id − îd)

(iq − îq)
(ωr − ω̂r)


(4.1)

où îd, îq et ω̂r représentent les courants estimés et la vitesse estimée du rotor, et L1 à L6 sont
des coefficients constants pour l’estimateur de Luenberger.

Tout d’abord, pour évaluer les performances de l’estimateur de couple, une simulation a
été réalisée. La figure 4.20 montre le couple réel et celui estimé dans la simulation, en cas de
changement de la référence de vitesse.

FIGURE 4.20 – Résultat de la simulation : couple réel et estimé

Le résultat de cette simulation montre la performance de l’estimateur de couple. Comme on
peut le voir, l’estimation est faite correctement. Maintenant, on met en oeuvre le même estima-
teur sur le banc d’essai expérimental afin d’estimer la grandeur du couple de charge.

Dans cet essai, on estime le couple de charge en donnant différentes références de vitesse
de rotor. La figure 4.21 montre le résultat de cette expérience. Cette figure présente le profil de
la grandeur du couple de charge en fonction de la vitesse. En effectuant une interpolation, une
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FIGURE 4.21 – Diagramme du couple en fonction de la vitesse

relation pour le couple en fonction de vitesse est trouvée. Cette relation sera utilisée lors des
prochains essais pratiques pour déterminer la valeur du couple.

4.5.2 Suivi des références de courants

Dans cette section, la commande sans capteur de courant sera mise en oeuvre dans le cadre
d’essais expérimentaux. Ainsi, différents tests seront effectués pour évaluer la méthode proposée
pour estimer les courants et réaliser une commande sans capteur. Dans le premier essai expé-
rimental, la méthode proposée est appliquée sur le moteur en considérant certains échelons de
courant pour la référence de courant iqref comme suit : [0, 25A, 30A, 35A, 40A]. On considère
également les références de courant idref = 0 et ie = 4A. Le contrôleur utilise les courants esti-
més dans la boucle de régulation pour atteindre les courants de référence, et les courants mesurés
ne font pas partie de la commande, mais sont juste affichés pour comparaison. Le contrôleur es-
saie de réconcilier les courants estimés avec les courants de référence. Toutefois, en cas d’erreurs
dans la méthode d’estimation, les courants réels (ou mesurés) peuvent différer de ceux de réfé-
rence.

La figure 4.22 montre le résultat du premier essai. Dans cet essai, comme expliqué ci-dessus,
iqref a augmenté en quatre étapes alors que idref est constant. Les courants mesurés et estimés
sont illustrés dans cette figure. Comme on peut le voir, les courants estimés sont égaux aux
courants mesurés, ce qui signifie que la méthode d’estimation fonctionne correctement. D’autre
part, les courants statoriques sont bien contrôlés et suivent les références.

La vitesse estimée et celle mesurée du rotor sont également présentées sur la figure 4.23.

Dans le prochain essai, pour observer l’effet de la variation du courant id sur le système de
commande et l’estimation des courants, le courant de l’axe d est réduit en quelques échelons tels
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FIGURE 4.22 – Courants estimés et mesurés lorsque iq change

FIGURE 4.23 – Vitesse estimée et mesurée lorsque iq change

que : [0,−5A,−10A,−15A], tandis que iq = 30A. La figure 4.24 montre, comme le résultat
précédent, que les courants estimés et mesurés sont égaux, et les courants statoriques suivent
bien les référances.

Dans un autre essai, l’effet du flux rotorique sur la méthode d’estimation est évalué. Dans cet
essai, le courant d’excitation du rotor (ie) est augmenté en plusieurs étapes de 3A à 8A. Dans ce
cas, le couple électromagnétique et le flux statorique changent. Les références de courant dans
cet essai sont maintenues constantes comme idref = 0 et iqref = 35A. On s’attend donc à ce
que, en changeant le courant d’excitation du rotor, l’estimation du courant reste stable, et que les
courants réels ne changent pas. La figure 4.25 montre les courants statoriques mesurés et estimés
dans le cas de changements de ie. Comme on peut le voir, les courants mesurés sont toujours
égaux aux courants estimés pour tous les échelons du courant d’excitation.

Une autre considération à vérifier concerne la performance de l’estimateur de courant dans le
cas de faibles vitesses. Dans l’essai suivant, des valeurs plus faibles de courant de référence sont
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FIGURE 4.24 – Courants estimés et mesurés lorsque id change

FIGURE 4.25 – Courants estimés et mesurés lorsque ie change

retenues, ce qui conduit à un couple moteur et une vitesse plus faibles. La figure 4.26 montre
les courants statoriques estimés à basse vitesse. D’après cette figure, on peut voir qu’à de faibles
vitesses, telles que 15 tr/min, l’estimation de courant se fait toujours avec une bonne précision.

Les expériences réalisées dans cette partie indiquent que la méthode proposée a une perfor-
mance acceptable dans différents points de fonctionnement et ne souffre pas de dépassement de
courant pendant les changements transitoires et suit bien les changements de courant.

4.5.3 Comparaison des performances des observateurs

Dans cette section, un essai expérimental va être réalisée conformément à ce qui a été pré-
senté au chapitre 3 sur le fonctionnement et la comparaison entre les observateurs. Afin de réa-
liser une comparaison entre les observateurs, la méthode proposée est mise en oeuvre avec les
observateurs de Kalman et par mode glissant ainsi qu’avec l’observateur de Luenberger. Cepen-
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5s

id (10A/div)
iq (10A/div)

idEs (10A/div)
iqEs (10A/div)

ωr =103rpm ωr =171rpm ωr =235rpm ωr =15rpm
iq=10A iq=15A iq=20A

ωr =171rpm
iq=15A

ωr =103rpm
iq=10A iq=6A

FIGURE 4.26 – Estimation du courant dans la région à faible vitesse

dant, le but de cette section ne consiste pas à fournir une comparaison détaillée des observateurs,
mais seulement à démontrer la capacité des autres observateurs à estimer les courants en utilisant
le modèle présenté.

Dans cette expérience, un échelon de 30A est appliqué sur le courant iqref , alors que
idref = 0. La figure 4.27 montre les résultats de cette expérience. Comme on peut le voir, les
observateurs de Luenberger et de Kalman ont presque la même dynamique, mais l’observateur
par mode glissant n’offre pas une dynamique aussi bonne. Cependant, les trois observateurs sont
performants en régime permanent, car le modèle utilisé dans tous est le même.

Une autre considération concerne le temps d’exécution de chaque observateur. En mesurant
le temps d’exécution du bloc observateur dans dSPACE MicroLabBox, on a remarqué que l’ob-
servateur de Kalman a besoin d’un temps moyen de 2.71 µsec (en raison de calculs complexes),
et que l’observateur par mode glissant et l’observateur de Luenberger nécessitent également
0.92 µsec et 1.03 µsec respectivement pour effectuer chaque itération. Il est utile de noter que
ces courtes valeurs de temps sont dues aux calculs très rapides de la dSPACE MicroLabBox.

4.5.4 Effet de l’inadéquation des paramètres sur la commande

Comme observé dans la partie simulation, l’erreur des paramètres du modèle peut conduire à
une erreur dans les courants estimés et donc dans la précision de la commande du moteur. Cette
partie est consacrée à l’étude expérimentale des effets de l’inadéquation des paramètres sur les
courants estimés.

Dans le premier essai, l’effet du décalage de la résistance du stator est analysé. Dans ce test,
la valeur de la résistance statorique utilisée dans l’estimateur est modifiée et l’effet de ce déca-
lage sur l’estimation des courants est évalué. Dans un premier temps, la valeur de la résistance
est choisie 50% plus grande que sa valeur réelle, ensuite, cette valeur est choisie égale à la ré-
sistance réelle, et finalement, elle est choisie 50% plus petite que sa valeur réelle. Les références
de courant sont choisies comme idref = 0 et iqref = 30A. La figure 4.28 montre les courants
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FIGURE 4.27 – Courants estimés et mesurés pour trois observateurs différents

mesurés et estimés dans cet essai. On constate qu’avec une erreur de 50% sur Rs, les courants
estimés peuvent avoir une erreur allant jusqu’à 10% sur les valeurs mesurées en régime perma-
nent.

RS =1.5RS-réel

RS = RS-réel

RS = 0.5 RS-réel
^

id (20A/div)
iq (20A/div)

idEs (20A/div)
iqEs (20A/div)

^

^

2.5s

FIGURE 4.28 – Courants estimés et mesurés dans le cas d’une erreur sur R̂s.

Un autre effet à étudier concerne l’imprécision du modèle magnétique (ou des fonctions g1 et
g2 dans (2.42) qui permettent de définir les fonctions zd et zq) sur les courants estimés. Les deux
essais suivants sont effectués pour montrer cet effet. Dans le premier essai, tous les coefficients
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liés aux courants id et iq dans g1 et g2 sont multipliés une fois par un facteur de 1.3 et une fois par
un facteur de 0.70. La figure 4.29 montre le résultat de cet essai. Comme on peut le voir, avec une
erreur dans les coefficients globaux de id et iq, les courants estimés sont confrontés à une erreur.
La valeur moyenne de iq estimé au lieu de 30 A est d’environ 30.5A et 29A respectivement pour
les coefficients de 1.3 et 0.70, et la valeur moyenne de id, au lieu de zéro, est d’environ −3A et
+3A.

FIGURE 4.29 – Courants estimés et mesurés dans le cas d’une inadéquation sur les coefficients
liés aux courants id et iq dans g1 et g2.

Le prochain essai est également réalisé avec une erreur sur le coefficient correspondant au
courant d’excitation (ie) dans le modèle magnétique (g1 et g2). La figure 4.30 montre le résultat
de cet essai. Comme on peut le remarquer, une erreur de 20% dans ce coefficient peut conduire
à une erreur d’environ 12% dans les courants estimés, pour le point de fonctionnement testé.
Cependant, une erreur de 20% à 30% dans le modèle magnétique est une grande erreur. En
utilisant la méthode présentée dans le chapitre 2, le modèle magnétique peut être obtenu sans ce
niveau d’erreur.

Maintenant, après avoir évalué les erreurs dans le modèle magnétique, l’effet de l’erreur sur
les paramètres mécaniques sera examiné. Ainsi, dans les tests suivants, l’effet de l’inadéquation
des paramètres mécaniques sur les courants estimés est évalué. Dans le premier test, l’impact de
la valeur de l’inertie (J) est évalué. La valeur choisie pour J est d’abord considérée égale à la
moitié de la valeur réelle. Dans ce test, le courant de l’axe d est choisi égal à zéro, et le courant
de l’axe q est augmenté en quelques échelons comme : [0, 25A, 30A, 35A, 40A]. La figure 4.31
montre le résultat de cette expérience. Comme on peut le voir, lorsque le paramètre J est fixé
avec une valeur inférieure à la valeur réelle, les courants mesurés présentent des dépassements
significatifs (jusqu’à 107%), pour le point de fonctionnement testé.

L’expérience suivante est réalisée avec les mêmes références de courant mais avec une valeur
d’inertie différente. Dans cet essai, la valeur J est choisie deux fois plus grande que sa valeur
réelle. La figure 4.32 montre le résultat de la commande pour cet essai. Comme on peut le voir,
cette fois-ci, il n’y a pas de dépassement de courant, mais il faut plus de temps pour atteindre
le point d’équilibre. La valeur du temps de montée dans ce cas est de 1.25s au lieu de 0.39s
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FIGURE 4.30 – Courants estimés et mesurés dans le cas d’une inadéquation sur les coefficients
liés aux courant ie dans g1 et g2.

FIGURE 4.31 – Courants estimés et mesurés en cas d’erreur de J (Ĵ = 0.5Jréel)

en mode sans erreur. Toutefois, il est notable que, comme on l’a vu dans la partie simulation
(figure 3.13), une erreur dans la valeur de J n’entraîne pas d’erreur dans la valeur des courants
estimés en régime permanent.

Dans l’expérience suivante, l’effet de l’erreur de couple sur les courants estimés est évalué.
Dans cet essai, la valeur de TL, pour le point de fonctionnement testé, sera associée à une erreur
de 30%, d’abord ajoutée à la valeur réelle, puis soustraite de la valeur réelle. Les figure 4.33
et 4.34 montrent les résultats de ces expériences. Les résultats de ces tests sont similaires aux
résultats de la simulation (figure 3.14), et montrent qu’une erreur de 30% dans la valeur de TL
peut conduire à une erreur dans les courants estimés. Puisque la boucle de contrôle est alimentée
par les courants estimés, ces courants sont égaux à ceux des références, mais en cas d’erreurs
d’estimation, les courants réels peuvent différer de ces références. Dans les résultats obtenus, on
peut voir que les courants réels ont une erreur d’environ 10% par rapport aux courants estimés.
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FIGURE 4.32 – Courants estimés et mesurés en cas d’erreur de J (Ĵ = 2Jréel)

FIGURE 4.33 – Courants estimés et mesurés en cas d’erreur de TL (T̂L = 0.7TL−réel)

L’un des cas étudiés dans la partie simulation concernait l’effet des constantes de l’observa-
teur de Luenberger sur l’estimation des courants. Maintenant, on a l’intention d’observer l’effet
de ces constantes sur l’erreur de couple de charge dans un essai pratique. Dans cet état, où le
couple de charge est surestimé de 30% (T̂L = 1.3TL−réel), les courants statoriques sont estimés
pour différentes valeurs de la constante L3. La figure 4.35 montre les résultats de cette expé-
rience.

Comme on peut le voir sur cette figure, si la valeur de L3 est inférieure à une limite (comme
L3 = 1), la réponse dynamique sera confrontée à des dépassements de courant, et si elle est
supérieure à une limite (comme L3 = 100), la réponse dynamique ralentira. La modification
du gain peut également affecter la sensibilité de l’observateur aux incertitudes du modèle ou
au bruit de mesure. Une grande valeur de gain peut avoir une réponse dynamique rapide, mais
augmente aussi la sensibilité du système à l’incertitude du modèle. D’autre part, la réduction du
gain diminue la sensibilité du système mais réduit la vitesse de la réponse dynamique. Dans
cet observateur, l’augmentation de la constante L3 conduit à une diminution du gain global
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FIGURE 4.34 – Courants estimés et mesurés en cas d’erreur de TL (T̂L = 1.3TL−réel)

1s/div

L1=L2=0.01 L3=1

L1=L2=0.01 L3=10

L1=L2=0.01 L3=100

L1=L2=0.01 L3=500

id (20A/div)
iq (20A/div)

idEs (20A/div)
iqEs (20A/div)

FIGURE 4.35 – Courants estimés et mesurés dans le cas où T̂L = 1.3TL−réel pour différentes
valeurs de L3.

pour les courants estimés. Car selon (3.11), l’augmentation de L3 signifie une augmentation
de l’influence de terme (ωr − ω̂r) par rapport au reste de l’équation qui inclut les paramètres du
modèle. Il permet donc de réduire l’impact des paramètres du modèle. De l’autre côté, l’effet de
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la constante L1, comme on le voit dans les simulations, n’est pas très significatif et ne change
pas vraiment les résultats en régime permanent.

Les expériences réalisées dans cette section indiquent que la connaissance du paramètre J
permet d’avoir une bonne dynamique des courants dans l’état transitoire, et que la connaissance
du couple de charge permet une estimation précise des courants en régime permanent. Cepen-
dant, pour réduire la sensibilité de l’estimateur aux valeurs des paramètres mécaniques, une
technique est proposée dans la partie suivante qui peut être utilisée pour obtenir des estimations
acceptables des courants même sans avoir une bonne connaissance des valeurs des paramètres
mécaniques.

4.5.5 Estimation des courants sans tenir compte des paramètres mécaniques

Dans la section consacrée à l’étude de la sensibilité des paramètres au chapitre 3, il a été
vu qu’en augmentant la valeur de J , la sensibilité d’accélération par rapport aux paramètres
mécaniques diminue. Il a également été observé dans les simulations ainsi que dans les essais
expérimentaux que l’augmentation de la valeur de J ralentit la dynamique des courants contrôlés,
cependant ils sont estimés sans erreur en régime permanent.

En effectuant des essais expérimentaux avec différentes valeurs de J , on a étudié l’effet de
ce paramètre sur le ralentissement de la réponse du système ainsi que sur la réduction de l’erreur
d’estimation.

La figure 4.36 montre un diagramme de l’erreur de courant estimée, ainsi que le temps de
réponse du système pour un échelon de 30A sur iq, en fonction de la valeur de l’inertie utilisée
dans l’équation, alors qu’il y a une erreur de 30% dans la valeur du couple de charge.

FIGURE 4.36 – Erreur de courant estimée et le temps de réponse du système pour un échelon de
30A sur iq, en fonction de la valeur d’inertie modifiée, dans le cas d’une erreur de 30% sur la
valeur du couple de la charge (Ĵ = αJréel).
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Dans cette expérience, la valeur du couple est associée à une erreur de 30%. L’indice α
représente le rapport entre la valeur de l’inertie utilisée dans les équations et sa valeur réelle
(α = Ĵ

Jréel
). Dans ce cas, on constate que pour α = 1 les courants estimés ont une erreur

d’environ 10%. En augmentant la valeur de l’inertie utilisée dans les équations, on observe que
l’erreur des courants estimés est diminuée, mais le temps de réponse du système est plus lent. On
remarque qu’en augmentant la valeur de l’inertie à dix fois sa valeur réelle, l’erreur d’estimation
s’approche de zéro.

En poursuivant l’expérience, il a également été observé que l’augmentation du paramètre
d’inertie au-delà de α > 20 conduit à une situation dans laquelle le courant est estimé sans tenir
compte des paramètres mécaniques. A titre d’exemple, dans les deux expériences suivantes, la
valeur de l’inertie dans les équations est fixée à une valeur très élevée, telle que cinquante fois
sa valeur réelle, et le couple de charge est considéré égal à zéro, en supposant qu’il n’y a aucune
information sur la charge. Les figures 4.37 et 4.38 présentent le résultat de cette expérience.
Comme on peut le voir, bien que les paramètres mécaniques soient négligés dans cette partie, le
contrôle est bien réalisé, et les courants estimés convergent vers les courants mesurés sans erreur.
Cependant, il prend plus de temps pour atteindre le point d’équilibre.

FIGURE 4.37 – Courants estimés et mesurés sans tenir compte des paramètres mécaniques
lorsque iq change.

4.5.6 Effet d’un changement soudain de la charge

L’une des questions importantes dans l’évaluation de la performance des méthodes de
contrôle, en particulier des méthodes sans capteur, est d’étudier comment la commande réagit
aux changements au point de fonctionnement. Cette partie étudie l’effet d’un changement sou-
dain du niveau de charge et de la vitesse de l’arbre sur la méthode proposée. Pour observer l’effet
du changement de charge sur les courants mesurés et estimés, la charge connectée au moteur est
modifiée soudainement. Dans cet essai, les références de courant pour id et iq sont maintenues
constantes. Pour effectuer un changement soudain de la charge du moteur, comme expliqué pré-
cédemment, la charge résistive connectée au générateur change soudainement.
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FIGURE 4.38 – Courants estimés et mesurés sans tenir compte des paramètres mécaniques
lorsque id change.

Le changement de la charge mécanique revient à un changement de la valeur du couple de
charge. Dans cette expérience, le couple de charge varie de 2N.m à 1.8N.m, et comme les
références de courant restent constants, la vitesse du moteur augmente inévitablement. Étant
donné que l’on ne dispose pas de capteur de couple de charge, ce changement de couple ne se
voit pas dans l’estimateur de courant. Cependant en utilisant la technique mentionnée, on essaie
de réduire l’erreur d’estimation dans les courants. Dans cette expérience, le coefficient α est
sélectionné égal à 6.

La figure 4.39 montre les résultats d’un test dans lequel deux changements brusques sont
appliqués à la charge résistive, l’un pour diminuer la charge et l’autre pour l’augmenter. Le
courant de la charge résistive, les courants du stator et la vitesse du rotor sont représentés sur
cette figure. On observe qu’après un changement soudain de la charge, les courants mesurés
restent stables et convergent vers les valeurs référencées après 1.3s pour une baisse de charge et
1.8s pour une augmentation de charge. La figure 4.40 montre également les courants mesurés et
ceux estimés dans ce cas. Cette expérience démontre que l’estimation de courant, et la méthode
de commande proposée ont une performance acceptable sous les changements de charge.

4.5.7 Estimation de courant avec compensation de l’erreur de couple

Dans cette partie, la méthode de compensation de l’erreur de la valeur de couple, présentée
au chapitre 3 et dans la figure 3.16, est étudiée par les essais expérimentaux. Il a été observé
que l’augmentation de la valeur de l’inertie (J) dans les équations conduit à une situation où les
courants sont estimés sans tenir compte des paramètres mécaniques. Ainsi, les simulations ont
montré qu’avec un système de compensation, un ajustement peut être effectué pour la valeur du
couple. Dans cette section, ce compensateur est évalué dans un essai pratique.

Pour évaluer la méthode proposée, on effectue un essai en tenant compte d’une erreur de
50% sur la valeur du couple. Les courants estimés comporteront donc une erreur. Mais cette fois,
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FIGURE 4.39 – Courants mesurés pendant le changement de charge

FIGURE 4.40 – Courants mesurés et estimés pendant le changement de charge

au bout de quelques secondes, on exécute la méthode de compensation de l’erreur de couple.
La figure 4.41 montre le résultat de cette expérience ; on voit que, dans un premier temps, une
erreur dans la valeur du couple a entraîné une erreur dans les valeurs des courants estimés, ce qui
implique que les courants réels suivent les références avec un décalage. En appliquant la méthode
proposée de la compensation du couple, les courants estimés sont corrigés et les courants réels
de la machine suivent les référances sans erreur.

La figure 4.42 montre également le couple réel et le couple utilisé dans le système d’équation
de l’observateur au cours de cette expérience. Dans cette figure, on peut voir que la valeur du
couple utilisée dans l’observateur est d’abord égale à 2.4N.m, tandis que la valeur réelle du
couple est égale à 1.6N.m. Cette erreur de 50% entraîne une erreur dans la valeur des courants
estimés (comme illustré en figure 4.41). Lorsque la méthode de compensation du couple est
démarrée, la valeur du couple est corrigée et l’erreur entre les courants réels et les courants de
référence est réduite. Par conséquent, en changeant les courants réels et donc la vitesse de la
machine, la valeur du couple réel change également et le couple estimé suit le couple réel sans
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id (10A/div)
iq (10A/div)

idEs (10A/div)
iqEs (10A/div)2.5s

Compensation activée

FIGURE 4.41 – Courants estimés et mesurés dans le cas d’une inadéquation en TL et effectuant
une compensation de couple.

erreur. Il est important de noter que, le terme "couple réel" est en fait associé au couple calculé
à l’aide du modèle (4.1) présenté précédemment dans ce chapitre (la figure 4.21). Et le terme
"couple utilisé" est lié à la valeur estimée du couple de charge employée dans les équations de
l’observateur.

TL utilisé (1 N.m/div)
TL réel (1 N.m/div)

2.5s Compensation activée

FIGURE 4.42 – Couple TL utilisé et réel dans le cas d’une inadéquation TL et de l’exécution de
la compensation de couple.

4.6 Commande tolérante aux défauts des capteurs de courants

Jusqu’à présent, la méthode de commande sans capteur de courant a été évaluée par des
résultats expérimentaux. Les résultats montrent que cette méthode a une performance suffisante
et permet de contrôler le moteur sans avoir recours à des capteurs de courant. Les avantages de la
suppression des capteurs de courant du système de commande, tels que la réduction du prix et du
volume du système, etc. ont été décrits précédemment. Cependant, dans certaines applications,
il n’est pas recommandé de supprimer les capteurs de courant. Toutefois, il est important de
détecter l’existence d’éventuelles erreurs dans les capteurs afin de pouvoir commuter sur une
commande sans capteur de courant en cas de défaillance d’un capteur. Cela permet d’améliorer
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la disponibilité de l’entraînement grâce à cette commande tolérant les défauts des capteurs de
courant.

Dans le chapitre 3, une nouvelle méthode de détection de défauts des capteurs de courants et
de passage à une commande sans capteur a été proposée. Les résultats de l’étude de simulation
ont montré les performances de cette méthode pour la détection, la localisation et le passage à la
commande sans capteur.

Dans cette partie, l’algorithm proposé pour une commande tolerant aux defauts des capteurs
de courants sera mise en oeuvre dans le cadre d’essais expérimentaux. Ainsi, différents tests
seront effectués pour évaluer la méthode proposée.

Lors du premier essai expérimental, le moteur est démarré avec idref = 0 et iqref = 25A.
Le système de commande utilise d’abord les courants mesurés dans la boucle de contrôle pour
atteindre les courants de référence. L’algorithme de détection de défauts permet de surveiller les
courants mesurés et estimés en parallèle. Au cours de cet essai, à un certain moment, le capteur
de courant de phase a est déconnecté pour simuler un défaut de capteur ; comme on le voit sur la
figure 4.43.

1 1.5 2 2.5 3 3.5

-20

0

20
i
a
(A) i

b
(A) i

c
(A)

0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5

20

25

30 i
q
(A) i

qEst
(A)

0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5
-10

0

10 i
d
(A) i

dEst
(A)

0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5
0

10

20 Cn

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4

Time (s)

0

0.5

1 Fault Detection (FaOC)

Commande par capteur Commande sans capteur

Occurrence du défaut  

FIGURE 4.43 – Courants statoriques et les paramètres liés à l’algorithme de détection de défauts,
en cas de déconnexion du capteur de courant statorique de la phase a.

Lorsque le capteur de courant de phase a est déconnecté, le compteur de défauts compte
(voir l’algorithme de la figure 3.21) jusqu’à 18, indiquant que le capteur de courant est défaillant
pendant 1.8ms. À ce stade, selon l’algorithme proposé, le défaut d’ouverture du capteur de phase
a a été détecté. Après la détection du défaut dans le capteur de courant, la commande passe à
une commande sans capteur de courant. Comme le montre cette figure, la transition se fait bien
sans aucune surintensité de courant.

La figure 4.44 est un agrandissement du moment de défaut. Sur cette figure, on observe
l’importance de la composante homopolaire du courant, qui passe de zéro à 10A lors du défaut.
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FIGURE 4.44 – Courants statoriques et les paramètres liés à l’algorithme de détection de défauts,
le moment de la déconnexion du capteur de courant de la phase a.

La figure 4.45 montre également la vitesse du rotor au cours de ce défaut, et lors du passage
de la commande par capteur à la commande sans capteur. Sur cette figure, on peut voir que
lorsque l’on change le type de commande, passant d’une commande basée sur des capteurs à une
commande sans capteur de courant, une chute de vitesse de 1.6% se produit. Ceci est dû à une
erreur légère dans l’estimation des courants.

FIGURE 4.45 – Vitesse du rotor en cas de déconnexion du capteur de courant statorique de la
phase a.

Dans l’expérience suivante, on répète la même procédure, mais cette fois, à un moment
donné, le gain du capteur de courant de la phase b est multiplié par 0.5. Le résultat de cette
expérience est représenté sur la figure 4.46. Cette figure montre qu’après la détection d’un défaut
dans le gain du capteur de courant dans la phase b, une transition vers le mode de commande
sans capteur de courant se fait bien et sans apparition de pics de courant.

Sur la figure 4.47, on peut également voir le zoom sur le moment où le défaut s’est produit.
Sur cette figure, on remarque la valeur de la composante homopolaire du courant, qui passe de
zéro à 5A lors d’un défaut de gain sur le capteur de courant de la phase b.

La figure 4.48 montre également la vitesse du rotor lors de ce défaut. Sur cette figure égale-
ment, comme dans l’expérience précédente, on constate une chute de 1.6% de la vitesse lorsque
l’on passe de la commande utilisant les capteurs à la commande sans capteur de courant.
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FIGURE 4.46 – Courants statoriques et les paramètres liés à l’algorithme de détection de défauts,
en cas de changement de gain du capteur de courant de la phase b.

FIGURE 4.47 – Courants statoriques, la vitesse du rotor, et les paramètres liés à l’algorithme de
détection de défauts, le moment du changement de gain du capteur de courant de la phase b.

4.7 Conclusion

Ce chapitre constitue la combinaison expérimentale des études sur la modélisation de la
machine réalisées dans le chapitre 2 et des études sur l’observateur de variables d’état réalisées
dans le chapitre 3. En effet, les résultats obtenus dans ces deux chapitres sont complémentaires :
une meilleure compréhension de la machine, et une modélisation basée sur les flux permettant
d’obtenir de meilleurs résultats des observateurs d’état non-linéaires développés au chapitre 3.

Dans ce chapitre, en premier lieu, la méthode classique de commande vectorielle a été ap-
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FIGURE 4.48 – Vitesse du rotor en cas de changement de gain du capteur de courant de la phase
b.

pliquée à l’aide de capteurs de courants et de position en vue de l’observation de la performance
d’une commande utilisant les capteurs, et le comportement du moteur.

La méthode proposée pour estimer la résistance du stator (décrit et simulé au chapitre 2), a
été mise en oeuvre sur la machine étudiée. Les résultats expérimentaux ont montré que, confor-
mément aux résultats de la simulation, en injectant un signal sinusoïdal dans id, le flux estimé
ψq subit un changement de telle sorte que la différence de phase entre le flux estimé et le signal
sinusoïdal injecté indique le signe de l’erreur de résistance. Cette différence de phase a été uti-
lisée pour ajuster la résistance statorique. La méthode proposée a fourni une technique simple
pour estimer la résistance indépendamment des paramètres du modèle de la machine, tels que
les inductances du stator et du rotor ou le flux du rotor.

La méthode d’estimation du flux proposée a été utilisée pour obtenir le modèle magnétique
de la machine. Ce modèle permet de déterminer la relation entre le flux du stator et les courants
du stator et du rotor. Le modèle obtenu est donc employé pour effectuer l’estimation des courants
statoriques de moteur.

La réalisation de l’observateur de Luenberger en utilisant le modèle magnétique a montré
que les courants de stator peuvent être estimés avec une précision acceptable. En utilisant les
courants estimés dans la boucle de contrôle, une commande sans capteur pour le moteur a été
obtenue. Les résultats des essais expérimentaux ont également montré que les courants réels
peuvent bien suivre les références données.

La sensibilité de la méthode proposée vis-à-vis des paramètres électriques et mécaniques du
modèle a été étudiée. De même, des solutions afin de réduire la sensiblité de la méthode ont été
proposées en fonction de la dynamique envisagée du système.

Enfin, l’algorithme proposé pour la commande tolérante aux défauts des capteurs de courant
a été mis en place dans des essais expérimentaux. Certains essais ont été réalisés pour évaluer
les performances de la méthode proposée pour la détection, la localisation et le passage à une
commande sans capteur de courant. Les résultats ont montré que l’algorithme proposé présente
une efficacité considérable et qu’il permet de détecter et de localiser différents types d’erreurs
dans les capteurs de courant et de passer à une commande sans capteur de courant sans arrêt du
rotor et sans surintensité de courant.

Ce chapitre a montré la réussite de la commande sans capteur de courant en combinant un
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observateur d’état avec un modèle de flux de la machine. Les résultats obtenus sur la précision
et la robustesse de la commande sans capteur de courant en régime permanent et en régime
transitoire sont satisfaisants, en particulier pour l’application véhicule électrique.





Conclusion générale

L’objectif principal de ce travail de thèse portait sur le développement d’une commande
fiable et robuste sans capteur de courant pour une machine synchrone. La machine étudiée dans
cette thèse se présente sous la forme d’un alternateur utilisé dans un véhicule mild hybride qui
fonctionne avec un faible niveau de tension et des courants élevés. En retirant les capteurs de
courant du système de commande de cette machine, les coûts et le volume du système peuvent
être réduits.

Il existe quelques méthodes de commande sans capteur de courant dans la littérature scienti-
fique mais les travaux publiés sur cette thématique restent restreints. Les avantages et les incon-
vénients de ces méthodes ont été présentés.

La partie principale de la commande sans capteur consiste à reconstruire l’information qui
était fournie par les capteurs éliminés. Une manière d’accéder à cette information est d’utiliser
des observateurs d’état qui peuvent estimer les données des capteurs éliminés en utilisant le
modèle du système et les données des capteurs existants.

Pour concevoir un estimateur de courant, il faut connaître le modèle de la machine. Dans
le cas de la saturation, les machines synchrones présentent un modèle non linéaire. Ainsi, au
chapitre 2, l’accent a été mis sur le modèle et la structure de la machine. Dans ce chapitre, nous
avons d’abord présenté le modèle général des machines synchrones, en particulier la machine
synchrone à rotor bobiné (MSRB) qui fait l’objet de cette étude.

Certaines méthodes permettant d’identifier les paramètres de la machine étudiée ont ensuite
été expliquées, et une méthode pour identifier le modèle de la machine a été proposée. Cette
méthode consiste à utiliser le modèle de flux (modèle magnétique) qui réalise la relation entre
les courants et le flux magnétique. À l’aide de ce modèle, le flux statorique a été estimé dans le
repère dq et ensuite cartographié en termes de courants. Les résultats de la simulation ont montré
la performance de l’estimateur proposé dans différents cas.

Suite à une analyse du flux estimé dans le cas d’un désajustement de la résistance statorique,
une nouvelle méthode pour estimer la résistance statorique a été proposée. Cette estimation se
base sur l’injection d’un courant sinusoïdal basse fréquence dans l’axe d du stator puis l’estima-
tion du flux statorique. La méthode proposée est une technique simple pour estimer la résistance
du stator indépendamment des paramètres du modèle de la machine, tels que les inductances du
stator et du rotor ou le flux du rotor. Les simulations effectuées ont également montré que la
résistance estimée converge vers la valeur correcte. Une comparaison a également été effectuée
avec l’observateur de Kalman pour montrer l’avantage de l’estimateur proposé.
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Le modèle obtenu avec les méthodes proposées a été utilisé dans le chapitre 3 pour estimer
les courants statorique et concevoir un modèle de commande. Dans ce chapitre, les principes
de la commande vectorielle et les équipements nécessaires tels que les capteurs de courant, de
position et de tension sont d’abord présentés. Ensuite, les méthodes d’estimation des paramètres
d’un système et les principes d’un observateur pour estimer une ou plusieurs variables d’état
d’un système sont abordés.

Par la suite, une méthode de commande sans capteur de courant pour un moteur synchrone
à rotor bobiné a été présentée. Pour la méthode proposée, un modèle basé sur le flux est utilisé
pour estimer les courants du stator dans le repère dq. Cette méthode permet d’estimer les courants
sans utiliser de capteur de courant du côté du bus DC. Les courants estimés sont ensuite introduits
dans le système de contrôle pour suivre les courants de référence. Les résultats de la simulation
ont montré que cette méthode a des performances acceptables pour estimer correctement les
courants statoriques, suivre les références de courant et réaliser une commande sans capteur.

En outre, une estimation du courant a été réalisée afin d’augmenter la fiabilité du système
pour les applications où la suppression des capteurs de courant ne semble pas être la priorité.
Ainsi, une nouvelle méthode a été proposée pour détecter les défauts des capteurs de courant et
ensuite continuer à contrôler le moteur sans utiliser ces capteurs. Les résultats de la simulation
ont montré que l’algorithme proposé peut détecter et localiser différents types de défauts de
capteurs de courant et passer à une commande sans capteurs de courant sans arrêter le rotor.

Le chapitre 4 expose les résultats expérimentaux des études de modélisation de la machine,
réalisées au chapitre 2 et des études de l’observateur des variables d’état réalisées au chapitre
3. Dans ce chapitre, tout d’abord, la méthode proposée pour obtenir le modèle de la machine
a été mise en oeuvre. Ce modèle a permis de déterminer la relation entre le flux statorique et
les courants statoriques et rotoriques. Le modèle obtenu a ensuite été utilisé pour estimer les
courants statoriques du moteur.

La réalisation expérimentale de l’observateur en utilisant le modèle magnétique a montré
que les courants statoriques peuvent être estimés avec une précision acceptable. En utilisant les
courants estimés dans la boucle de contrôle, la commande sans capteur du moteur a été réalisée
avec succès. Les résultats des essais expérimentaux ont montré que les courants réels peuvent
bien suivre les références données.

Finalement, l’algorithme proposé pour la commande tolérante aux défauts des capteurs de
courant a été mise en pratique lors des essais expérimentaux. Des essais ont été effectués pour
évaluer la performance de la méthode proposée pour la détection, la localisation et le passage à
une commande sans capteur de courant. Les résultats expérimentaux ont montré que l’algorithme
proposé est efficace et peut détecter et localiser différents types de défauts de capteurs de courant
et passer à une commande sans capteur de courant sans surintensité et sans abaisser la vitesse du
rotor.
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