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Préface 

Le génie électr ique est la branche de la physique appl iquée qui regroupe l'ensemble des 
sciences et des techniques ayant trait à l 'é lectr ici té et à ses applications. Le génie é lec t r ique 
recouvre donc en particulier, ce q u ' i l est convenu d'appeler : 

• l ' é lec t ro technique, 

• l ' é lec t ronique de puissance, 

• l ' é lec t ronique industrielle, 

• l 'automatique et l ' informatique industrielle, 

• la compat ibi l i té é lec t romagnét ique , ... 

Le volume des connaissances acquises dans chacune de ces disciplines, et a fortiori dans l 'en
semble, est tel que grande est la tentation de se spécialiser. 

La spécial isat ion est inévi table , quoique souvent excessive du moins en formation initiale, pour 
les techniciens, aussi supér ieurs soient-ils. Mais elle est inacceptable au niveau ingénieur ayant 
à concevoir des équ ipements , car les p rob lèmes industriels touchent inév i tab lement à un grand 
nombre de techniques et c'est d'ordinaire à la jonction entre techniques voisines que se situent 
les principales difficultés. 

Depuis plusieurs décennies , les enseignants-chercheurs ont compris que ce n'est pas en peaufi
nant l ' é lec t ro technique classique qu'i ls contribueraient au progrès de cette discipline. Les pro
grès sur les convertisseurs é lec t romécaniques e u x - m ê m e s sont dus aux maté r iaux et à l 'ut i l isa
t ion de l ' informatique, par le biais du calcul des champs, qui permet d'optimiser les structures 
classiques et d ' é tud ie r les possibi l i tés que peuvent présenter de nouvelles structures. Mais les 
principales sources de progrès sur les convertisseurs é lec t romécaniques leur sont extér ieures : 
c'est l ' é lec t ronique de puissance qui permet de les alimenter de façon à exploiter au mieux 
toutes leurs possibi l i tés ; c'est l'automatique et l ' informatique industrielle qui permettent de 
commander les ensembles convertisseurs statiques-machines de la façon la mieux adaptée à 
chaque application. 

C'est dire tout l ' in térêt que présentent , tant pour l ' industrie que pour l'enseignement, les 
ouvrages « transdisciplinaires ». Dans ceux-ci des universitaires tirent profit de leur expér ience 
pédagogique , de leur recherche et de celle de la c o m m u n a u t é scientifique à laquelle ils appar
tiennent pour présenter le génie électr ique dans ce q u ' i l a de « transversal », c ' es t -à -d i re de 
commun à plusieurs disciplines. 
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Ce n'est pas facile car chaque discipline, au fur et à mesure qu'elle progresse tend à créer son 
propre vocabulaire, à s'appuyer sur ses propres évidences, se rendant ainsi de plus en plus her
mét ique . 

Aussi convient-il de souligner le méri te de Messieurs G R E L L E T et CLERC qui nous présen
tent un ouvrage transversal de grande quali té et de haut niveau. 

Le titre de cet ouvrage « Actionneurs électriques : principes modè les commandes » indique bien 
l 'object if de l ' é tude présentée . D'ailleurs dès le début du premier chapitre, les auteurs précisent 
bien que par actionneurs ils entendent bien des dispositifs assurant à la fois une conversion 
d 'énerg ie et une conversion d'information. Cela explique le dérou lement de leur é tude : après 
une présentat ion du principe des divers types d'actionneurs é lec t romécaniques , ils passent à leur 
modél isa t ion, puis à leurs fonctions de transfert et à celles des convertisseurs statiques associés 
aux actionneurs ; cela leur permet de traiter de la commande de ces ensembles. 

À la lecture de cet ouvrage, trois points m'ont paru part icul ièrement intéressants : 

• Le premier est l ' é la rg issement du domaine traité à l'ensemble des actionneurs électr iques . Les 
auteurs ne se l imitent pas aux convertisseurs é lec t romécaniques classiques, moteur à courant 
continu, moteur t r iphasé asynchrone ou synchrone. Ils présentent aussi les actionneurs élec
t romagnét iques moins conventionnels, les actionneurs é lec t rodynamiques , les actionneurs 
réluctants. . . Ils consacrent de plus un chapitre entier aux micromoteurs piézo-élect r iques et 
électrostat iques. 

• Le second est de bien rester fidèle à l 'objectif ini t ial . La présentat ion des procédés de com
mande, m ê m e les plus sophist iqués ou mettant enjeu des notions assez abstraites, n'est jamais 
cons idérée comme une f in en soi. Elle est toujours appl iquée à la commande des actionneurs 
électr iques et les part iculari tés liées à cette application sont bien mises en év idence . 

• Le t rois ième point à souligner est le souci des auteurs de rester près des préoccupat ions indus
trielles. D ' o ù des tableaux comparatifs sur les divers types d'actionneurs, sur les divers pro
cédés de commande et leurs domaines privilégiés d'applications. L'ouvrage se termine 
d'ailleurs par la déterminat ion d'une chaîne d 'en t ra înement à partir de son cahier des charges. 

L'ouvrage de Messieurs G R E L L E T et CLERC est un ouvrage de haut niveau. S'ils partent de 
rappels supposés a isément accessibles, les auteurs arrivent j u s q u ' à la présenta t ion des résultats 
des recherches les plus récentes et indiquent m ê m e , par endroits, les recherches en cours. 

Malg ré les rappels, ce travail me semble donc destiné aux étudiants et aux professionnels ayant 
les bases communes qu'on donne en I U T Génie Électr ique, en Licence E E A ou Génie Élec
trique ou dans les formations d ' Ingénieurs ayant trait à la physique appl iquée. En effet au cours 
des divers chapitres, les auteurs font référence à un certain nombre de résultats supposés 
connus. 

Bien que cet ouvrage soit d 'un nombre important de pages, les auteurs n 'ont pu arriver au 
niveau qu' i ls atteignent en électrotechnique et en automatique qu'en sautant certaines d é m o n s 
trations et en abrégeant la présentat ion de certains résultats. Aussi ont-ils renvoyé aux publica
tions correspondantes en en indiquant les références directement dans le texte. 

I l faut à ce propos rendre hommage à la probité intellectuelle des auteurs qui ne font pas comme 
s'ils avaient t rouvé tout ce qu' i ls exposent, mais citent les auteurs auxquels i l faut se référer 
pour approfondir certains points ou trouver les étapes de certaines démonst ra t ions . 
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Préface 

L'importante bibliographie jointe à la fin de cet ouvrage valorise d'ailleurs celui-ci. 

Cet ouvrage a donné , j ' e n suis sûr, beaucoup de travail à ses auteurs. Mais ce travail leur a per
mis d'aboutir à un excellent résultat . 

Connaissant le sens du service commun de Messieurs G. G R E L L E T et CLERC, j e souhaite que 
leur ouvrage constitue pour les professionnels, les étudiants , les enseignants et les chercheurs 
en génie électr ique un outi l de travail très utile et très util isé. 

Guy SEGUIER 

Univers i té des Sciences 
et Technologies de L i l l e 
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Avant-propos 

Les déve loppements actuels en robotique (machines outils, robots, manipulateurs...) et en varia
tion de vitesse (T.G.V., voiture électr ique, ent ra înements de toute sorte) nécess i tent la réal isa
tion d'ensembles machine - alimentation - commande, qui optimisent les performances sta
tiques et dynamiques des machines électr iques util isées en actionneurs. Cette utilisation 
implique des rég imes cycliques de fonctionnement de plus en plus é lo ignés des services clas
siques normal i sés . 

La conception de ces ensembles repose sur une approche pluridisciplinaire qui in tègre les bases 
variées du génie électr ique de l ' é lec t ro technique à l'automatique, en passant par l ' é lec t ron ique 
de puissance et l ' informatique industrielle. Ces deux premiers domaines ont fait émerge r ces 
dernières années de nouvelles possibil i tés tant au niveau des machines qu'au niveau des com
mandes. Cette complémenta r i t é s 'avère nécessaire à l 'optimisation des cha înes d ' en t r a înemen t 
et à l ' amél iora t ion des performances des actionneurs électr iques . Elle tend d'ailleurs à se déve
lopper dans la c o m m u n a u t é scientifique concernée . 

Les aimants permanents affirment leurs avantages dans les machines sans balais, les moteurs 
pas à pas et ceux à ré luctance variable élargissent leurs domaines d'application, de nouveaux 
principes émergen t et s'industrialisent comme les moteurs p iézo-é lec t r iques et le futur se p ré 
pare avec les machines électrostat iques miniatures. 

L 'amél iora t ion des performances dynamiques de ces actionneurs repose sur l ' emplo i de com
mandes scalaires ou l 'ut i l isation de commandes vectorielles. Les m é t h o d e s modernes de régu
lation (synthèse H ^ , correcteurs adaptatifs...) permettent de compenser les variations p a r a m é 
triques et les bruits. 

Cet ouvrage propose aux étudiants de Maîtr ise , DESS et D E A des univers i tés , à ceux des écoles 
d ' ingén ieurs , et à leurs anciens en fonction dans l 'industrie, les bases nécessa i res à la compré 
hension et à la mise en œuvre des sys tèmes de commande des actionneurs modernes. 

I l présente d'abord les actionneurs et leurs modèles , puis leur fonction de transfert et celles de 
leurs alimentations et enfin leurs commandes. 

L 'é lec t ronique de puissance n'est pas rappelée , elle est supposée connue ou traitée dans d'autres 
ouvrages spécial isés . 

Le premier chapitre rappelle les connaissances physiques nécessa i res au lecteur pour aborder 
l ' é tude des actionneurs et leur classification. 
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Les critères de l ' énergie volumique et de la puissance volumique permettent dans ce chapitre 
une comparaison des différents principes usuels de conversion d 'énerg ie et font apparaî t re l ' i n 
térêt des actionneurs é lec t romagnét iques . Les rappels portent sur les lois fondamentales glo
bales des circuits magné t iques , l inéaires ou non, et insistent par t icul ièrement sur les aimants 
permanents et la notion d 'énerg ie é lectromagnét ique, cœur des conversions correspondantes. 
Une classification en découle selon la structure ou les performances offertes par ces actionneurs 
en mat ière de couple. 

Le second chapitre déve loppe les modèles et propriétés intr insèques des actionneurs électr iques 
classés selon leur structure, de la plus simple, les systèmes à ré luctance variable, à la plus com
plexe, les machines classiques multi-enroulements statoriques et rotoriques. 

Le chapitre 3 présente le modè le mathémat ique général unificateur de ces actionneurs élec
triques classiques en rég ime transitoire. I l utilise les transformations de coordonnées de Clarke 
et de Park et présente les équat ions dans les trois repères principaux. 

Le chapitre 4 aborde en détail les structures et propriétés spécifiques des moteurs pas à pas et à 
ré luctance variable. Ce chapitre traite le régime permanent mais aussi les p rob lèmes dyna
miques, qui en limitent le domaine de fonctionnement, liés à l 'alimentation séquent iel le et 
discontinue des phases. I l présente aussi les alimentations et commandes adaptées aux nouvelles 
contraintes. 

Le chapitre 5 traite des micromoteurs piézo-électr iques et électrostat iques qui nécessi tent une 
modél isa t ion part icul ière. I l donne les équat ions de base nécessaires au calcul des perfor
mances, les principales caractéris t iques de ces machines et expose les technologies émergentes , 
ou déjà conf i rmées , avec leurs limites actuelles. 

L 'é tude des rég imes thermiques et des modèles associés au chapitre 6 complè te la modél isa t ion 
é lec t romagnét ique . Après un rappel des régimes normal isés les plus courants, à savoir : le 
rég ime permanent, le rég ime temporaire et le régime intermittent, i l donne les moyens de trai
ter les cas réels des actionneurs qui travaillent de façon cyclique hors rég imes normal i sés . 

Aussi performant que soit un modè le , i l n'est utile que si l ' on sait évaluer les paramèt res et 
constantes q u ' i l contient. I l convient donc de savoir les calculer, les mesurer ou les identifier. 
Le chapitre 7 rappelle donc les définitions des paramètres et constantes dites de base et donne 
les méthodes de leur déterminat ion directe ou indirecte par identification. I l définit aussi des 
constantes de quali té . Ces paramètres permettent alors une comparaison des performances 
intr insèques des divers actionneurs et facilite leur choix. 

Le chapitre 8 propose une modél isa t ion des machines à courant continu, à courant d'excitation 
ou d ' induit constant, associées à leurs convertisseurs d'alimentation. Redresseurs et hacheurs, 
en rég ime statique et dynamique sont modél isés en conduction continue et leur fonctions de 
transfert sont explici tées. 

Le chapitre 9 introduit les fonctions de transfert des machines à courant alternatif à partir des 
équat ions d 'é ta t de Park. Sur l 'exemple de la machine asynchrone a l imentée en tension, i l 
expose la mé thode d'obtention des équat ions sous forme canonique et aboutit à la matrice de 
transfert qui permet de particulariser une fonction de transfert recherchée. I l rappelle éga lement 
la mé thode de l inéarisation des équat ions pour aboutir aux fonctions de transfert en petits 
signaux autour d'un point de fonctionnement. I l aborde le cas d'une alimentation en courant et 
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expose le cas de la machine synchrone avec aimant. I l p résente ensuite les différents types de 
modulations de largeurs d ' impulsion qui à partir des grandeurs de commande, définissent les 
séquences de commutation des composants de puissance constituant les convertisseurs statiques 
alimentant ces actionneurs. 

Le chapitre 10 traite du réglage de vitesse à fréquence statorique constante à partir de la tension 
ou du courant statorique ou par un contrôle du glissement à l 'aide des grandeurs rotoriques. 

Le chapitre 11 détail le les commandes scalaires qui assurent un cont rô le du module du f lux. I l 
définit la notion d'autopilotage et présente les spécificités des commandes en fonction du type 
des actionneurs et de leurs alimentations. 

Les commandes vectorielles qui permettent une régulat ion indépendan te du flux et du couple 
en rég ime transitoire sont exposées au chapitre 12. Elles assurent de meilleures performances. 
Sont successivement présentés le contrôle vectoriel des machines asynchrones a l imentées en 
courant ou en tension, celui des machines synchrones en abordant la réduct ion de flux dans les 
machines à aimants et finalement les notions de séparat ion de mode et de découp lage . 

Le chapitre 13 donne un aperçu des techniques d'estimation et d'observations des variables non 
mesurables (flux, couple...). I l décrit les techniques déterminis tes (observateur de Luenberger) 
ou reposant sur des cri tères statistiques (Filtre de Kalman). Ces techniques sont uti l isées en par
ticulier pour reconstruire les grandeurs d 'é ta t non facilement mesurables (flux, vitesse...) ou 
suivre l ' évolut ion des paramèt res variables (constante de temps rotorique...). 

Les synthèses des correcteurs numér iques des sys tèmes l inéaires sont abordées au chapitre 14. 
Celui-ci expose dans une première partie la synthèse des correcteurs analogiques util isés pour 
réguler les courants, la vitesse ou la position d'une machine à courant continu et le principe des 
boucles à verrouillage de phase qui permettent d'atteindre une meilleure précis ion. La seconde 
partie effectue une synthèse des différentes techniques de correction numér ique . Le lecteur y 
trouvera les notions de base nécessaires à la compréhens ion des algorithmes les plus couram
ment utilisés pour réal iser les régulat ions et les asservissements des sys tèmes l inéaires ou des 
sys tèmes non l inéaires l inéarisés autour d'un point de fonctionnement. 

Les commandes adaptatives util isées pour prendre en compte les variations de paramèt res dans 
la machine sont présentées au chapitre 15. Celui-ci introduit les principes fondamentaux per
mettant une meilleure lecture des ouvrages consacrés à ces techniques et leurs applications à la 
commande des actionneurs électr iques. Une attention part icul ière est appor tée à la synthèse des 
lois de commande respectant des critères de stabilité de sys tèmes non l inéaires . 

Finalement le chapitre 16 guide l 'utilisateur dans son choix des é léments pour la réal isat ion 
d'une cha îne d ' en t r a înement pour un cahier des charges donné . 

Une large bibliographie permet d'aller plus loin en renvoyant aux ouvrages de base, aux publ i 
cations les plus récentes et aux logiciels les plus connus, capables d'aider le concepteur ou l ' u t i 
lisateur de tels sys tèmes . 
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ACTIONNEURS ÉLECTRIQUES 

1,1 Les besoins et leur évolution 
Le travail a toujours fatigué l 'homme. Celui ci n'a eu de cesse et de quête plus persévérante , 
depuis l'aube des temps, que de trouver des moyens de se faire remplacer pour tous les pénibles 
travaux nécessai res à sa vie, à son épanouissement et à sa soif de conquê te de l 'univers q u ' i l 
habite. 

I l a d'abord trouvé les autres hommes, les esclaves, et les animaux de toutes sortes qu ' i l a su appri
voiser et a inventé les outils qui utilisaient encore sa force motrice, puis les machines de plus en 
plus puissantes, de plus en plus rapides, de plus en plus « intelligentes » en les dotant de mémoi re 
et de capacité d'apprentissage, voire d'autonomie. Les machines ont été d'abord purement méca
niques, à base de leviers et de roues, puis hydrauliques et thermiques et enfin électriques. 

Dans cette quête l 'homme a avancé selon deux directions privi légiées : la coopéra t ion et la subs
titution. La coopérat ion réc lame de la versatilité, c 'es t-à-dire la possibi l i té d'adaptation à des 
tâches très différentes, mais n'exigeant aucune autonomie. Par exemple le marteau sert à enfon
cer des clous, à casser des noix, voire une boîte crânienne mais ne fait rien de lu i -même . Par 
contre la substitution demande au contraire de l'autonomie puisqu' i l s'agit de remplacer 
l 'homme lu i -même. On passe du simple niveau de l 'énergie , à la mémoi re , puis à la décis ion. 
Mais pour l ' ou t i l , ou la machine, la versatilité est réduite. Par exemple un tour à décol le ter est 
capable de reproduire une suite d 'opéra t ions , plus ou moins complexes, mais toujours les 
m ê m e s , spécifiques et non évolut ives . 

D ' o ù le plan ergonomique de la figure 1.1 représentant l ' évolut ion s imul tanée dans ces deux 
directions. En fait ces évolut ions tendent de nos jours l 'une vers l'autre dans les sys tèmes régu
lés, asservis, auto-adaptatifs tels que robots, centres d'usinage ou té lémanipula teurs , compo
sants les ateliers flexibles et tous les systèmes pilotés par ordinateurs. L'informatique apporte la 
mémoi re , l'apprentissage, et la décision qui manquait au sys tème fournissant l ' énerg ie . On dis
pose enfin de la tête et des jambes, m ê m e si beaucoup reste à faire. 

Autonomie 

systèmes auto-adaptifs 

décision 

machines à commande 
numérique 

télémanipulateurs 
memoire 

machines 
outils manipulateurs 

outils 

énergie Versatilité 
• 

Figure. 1.1. - Plan de l'évolution ergonomique des actionneurs. 
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Depuis 1970 on assiste à une explosion des applications des s e rvomécan i smes é lect r iques 
(machines outils à commande numér ique , robots, manipulateurs, vér ins , etc.) dans tous les 
domaines, y compris l ' aé ronaut ique , très exigeante, et le domaine mili taire. Cette pe rcée est due 
à l 'apparition de nouveaux actionneurs caractérisés principalement par : 

• des constantes de temps électr iques et mécaniques beaucoup plus petites que celles des 
machines classiques par utilisation de structures nouvelles (entrefer axiaux, conducteurs 
libres, rotors cloches, etc.) ; 

• des puissances massiques accrues d'un facteur 10 à 100 ; 

• une utilisation croissante d'aimants permanents puissants, comme source d'excitation sans 
pertes (ferrites puis terres rares) ; 

• des alimentations statiques à tension et fréquence variables avec des temps de réponse ext rê
mement brefs ; 

• des mé thodes de commande nouvelles et numér iques grâce aux microprocesseurs et qui 
apportent la versatil i té voulue. 

La formation humaine en micro-informatique et automatique ainsi que la fiabilité croissante des 
matér ie ls ont fait le reste pour une adoption industrielle quasi généra le de nos jours. 

Le domaine étant encore très évolutif, rien n'est encore normal i sé . 

1,2 Définitions 
On appelle transducteur un dispositif qui assure un transfert ou une conversion d ' éne rg ie et 
une conversion ou l ' é labora t ion d'une information. L' information, le signal, prime sur l ' éner 
gie. I l y a donc complexification par rapport aux sys tèmes purement énergé t iques . 

Un actionneur é lec tromécanique est un transducteur qui assure une conversion d ' éne rg ie et 
d ' information de la forme électr ique à la forme mécan ique . 

Donc un actionneur électr ique se présente sous la forme d'un moteur é lec t r ique généra lement . 
Mais selon l 'application, l'aspect dé terminant pourra être l ' énerg ie ou la qual i té du signal (ex : 
transformation l inéaire ou fréquence l imite d'utilisation ou temps de réact ion spécial , ou mode 
de fonctionnement spécial , etc.). Donc leur domaine est plus vaste que celui des simples 
moteurs classiques à cause de l'aspect information et des nouveaux modes de fonctionnement. 

Un capteur é l ec tromécanique est un transducteur qui transforme un mouvement quelconque 
en information électr ique. I l opère une conversion d ' énerg ie mais celle-ci est très faible pour ne 
pas perturber le p h é n o m è n e mesuré . Par exemple un généra teur é lect r ique à vide pourra être u t i 
lisé en capteur puisque sa force é lect romotr ice sera proportionnelle à sa vitesse. Mais en charge 
(forte énergie) , sa tension ne le serait pas. 

En fait un actionneur n ' o p è r e pas seul, i l entraîne une charge, souvent à travers un réducteur , et 
est a l imenté par une source, en général c o m m a n d é e , avec une ou plusieurs cha înes de retour 
pour la régulat ion ou l'asservissement des grandeurs principales. La figure 1.2 donne à titre 
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d'exemple la structure généra le d 'un actionneur d'axe de robot. La figure 1.3, en schéma bloc, 
fait apparaître, à titre d'exemple, trois boucles de retour en cascade de cet axe de robot. 

Référence 
programmée 

source 
d'information 

Commande Alimentation 
statique 

Capteurs Actionneurs 

Source 
d'énergie 

Réducteur Charge 
de vitesse entraînée 

Figure. 1.2. - Structure générale d'une commande d'axe de robot. 

commande analytique 
ou numérique 

convertisseur statique 
contrôlé 

ensemble 
électromécanique 

— régulateur +~(^ò~ régulateu alimentation actionneur 
fi, 

Figure 1.3. - Schéma bloc d'une commande d'axe de robot. 

1 ,3 Comparaison des performances intrinsèques 
des principes usuels de conversion d'énergie 
en énergie mécanique 

Les sys tèmes les plus courants de production de forces mécaniques sont basés sur l 'util isation : 

• soit de la pression hydropneumatique (actionneurs à membranes ou à pistons) ; 

• soit de la pression électrostat ique (actionneurs à condensateur sous tension électr ique) ; 

• soit de la pression é lec t romagnét ique (actionneurs à circuit magnét ique et bobine parcourue 
par un courant électr ique). 

Un premier critère de comparaison intéressant est l 'énergie volumique disponible dans la par
tie utile de ces actionneurs. Cette énergie volumique qui s'exprime en J/m 3 , a donc pour dimen
sion MT2 L ' 1 , elle s'identifie donc à une pression en N / m 2 . 
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En hydropneumatique la valeur maximale usuelle des pressions uti l isées est de l 'ordre 400 bar 
ce qui correspond à une énergie volumique de : PH = 4 .10 7 J /m 3 . 

1 2 

En électrostat ique cette pression s'exprime par ~£o^ e t dans ^ ^ I e champ élec t r ique E 

maximal suppor té , avant claquage, est de l 'ordre de 3.10 6 V / m ce qui conduit à une énerg ie 
volumique de : P e = 40 J /m 3 . 

1 B2 

En é lec t romagné t i sme cette pression s'exprime par et les inductions courantes dans l ' a i r 
2 Mo 

sont de l 'ordre de 1 T. Ce qui donne une énergie volumique de Pm - 4 .10 5 J /m 3 . 

En r é sumé on obtient : 
pH = io2Pm = ia6Pe ( i . i ) 

Ce qui explique, d'une part l'usage des systèmes hydrauliques et pneumatiques avant celui des 
sys tèmes é lec t romagnét iques , é tudiés beaucoup plus tard, et d'autre part le peu d'usage des sys
tèmes électrostat iques, aux forces disponibles si faibles. Ces forces sont cependant uti l isées 
dans le dép lacement de gouttes de liquide (peinture ou encre), dans un condensateur plan sous 
haute tension, pour la pulvér isa t ion de peintures en poudre ou la reproduction de documents 
(photocopieurs). 

U n second cri tère de comparaison peut être utilisé à savoir la rapidi té de réponse ou la f réquence 
maximale du mouvement pér iod ique produit. 

En hydropneumatique cette fréquence ne dépasse pas quelques dizaines de Hz (fH< 100 Hz) . 
En é lec t romagné t i sme on peut atteindre quelques dizaines de kHz (fm< 100 kHz ) et en é lec
trostatique on peut atteindre quelques centaines de kHz (fe < 1 M H z ) . 

En r é sumé on peut écrire que : 

/ H = 1 0 - 3 / m = 1 0 - 4 / , (1.2) 

Si l ' on conjugue les deux cri tères, pour parler de puissance volumique, alors : 

PHfH=™APmfm=™2Pefe d-3) 

Cette fois ce sont les sys tèmes é lec t romagnét iques qui l 'emportent, d'autant que l ' énerg ie é lec
trique qu' i ls requièrent est plus souple d'emploi, très bien dis t r ibuée g é o g r a p h i q u e m e n t et se 
prête à des commandes et des réglages aisés. Donc, sauf dans le cas de charge très forte à faible 
fréquence, les actionneurs électr iques remplacent les actionneurs hydro-pneumatiques. 

• Remarque 1 

I l existe d'autres principes de conversion d 'énerg ie qui fournissent de l ' énerg ie mécan ique . On 
peut citer : 

• les sys tèmes magnétostr ic t i fs qui utilisent le fait que certains maté r i aux magné t iques se 
contractent ou se dilatent sous l'effet d 'un champ magné t ique . Par exemple l 'alliage T b 4 0 

F e 6 0 util isé avec le S m 3 5 F 6 5 en cantilever bimorphe donne une variation de 500 um sous un 
champ de 80 k A / m ; 
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• les sys tèmes électrostrictifs, dits encore piézo-électr iques, qui utilisent la variation de dimen
sion de certains matér iaux sous l'effet d'un champ électr ique ; 

• les sys tèmes thermostrictifs, dits à mémoi re de forme, qui utilisent la propr ié té de certains 
matér iaux bimétal l iques de retrouver une forme initiale par retour à leur tempéra ture initiale ; 

• les sys tèmes chimiques qui utilisent les réactions é lect rochimiques pour actionner une mem
brane. 

Si les sys tèmes piézo-électr iques reçoivent un début d'industrialisation, tous les autres sys tèmes 
sont encore au stade de l ' é tude et ne sont pas industrialisés. 

• Remarque 2 

Les sys tèmes électrostat iques, condamnés précédemment , resurgissent grâce aux techniques de 
microfabrication développées en micro-électronique. 

En effet si le champ électr ique est l imité à 3.10 6 V / m dans l 'a ir à la pression a tmosphér ique , la 
lo i de Paschen autorise un accroissement de ce champ à condition que le produit (pression x 
distance des électrodes) diminue. Si cette distance atteint le um comme dans les films minces 
de Si 0 2 , E peut atteindre 200.10 6 V / m et Pe = 7.10 5 J /m 3 ce qui est comparable à Pm. 

Les dimensions micromét r iques des actionneurs correspondants donnent naissance aux micro-
actionneurs électrostat iques de taille, hors tout, mil l imétr ique et submil l imétr ique . A titre 
d'exemple on peut donner comme caractérist iques typiques d'un micro-actionneur électrosta
tique à structure Planar, t r iphasé, 60 pôles , à capaci té variable : 

• entrefer 1 jum ; 
• épaisseur rotor plat 1 | i m ; 
• rayon électrode interne 200 ( im ; 
• rayon électrode externe 300 Jim ; 
• tension continue 100 V ; 
• couple nominal 1 10"7 N m . 

Ces actionneurs, encore au stade du laboratoire, devraient trouver leurs applications en horlo
gerie et en génie b iomédica l . 

L ' é lec t romagné t i sme aborde aussi cette voie à l'aide des aimants permanents en terres rares et 
des supraconducteurs à haute température critique. 

1,4 Rappels sur les circuits magnétiques 
1,4,1 Équations des circuits magnétiques 
Les phénomènes magné t iques dus à des courants ou des aimants sont caractér isés par deux 
champs décrits par des vecteurs, l 'excitation ou champ H (A/m) et l ' induction B (T). 
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U n circuit magné t ique est un ensemble de matér iaux qui canalise le flux de l ' induct ion produit 
par une ou des bobines parcourues par des courants et entourant ce circuit ou par des aimants 
permanents insérés dans ce circuit. 

Localement, ces champs de vecteurs satisfont aux lois de Maxwe l l , qui pour les f réquences ren
contrées , se réduisent à : 

rotH = J (1.4) 

roîE = 
dt 

divB = 0 

7 = OÉ 

et B(H) caractér is t ique intr insèque du matér iau. 

Sous forme intégrale ces équat ions traduisent respectivement les lois suivantes : 

• L e T h é o r è m e d ' A m p è r e : 

| H dï = J J j d? (1.5) 

Le sens de parcours posit if sur le contour ( c ) , s'appuyant sur le circuit magné t ique , associé à 
celui des normales à la surface (s) qui s'appuie sur ( c ) , est donné par la règle du tire-bouchon 
(figure 1.4). 

nds = 6s 

(c) 

Figure 1.4. - Repère d'application du théorème d'Ampère. 

Le contour (c) doit être astucieusement choisi pour conduire à une équa t ion simple contenant 
les inconnues. 

• L a loi de Faraday : 

dé 

relie la f.e.m. induite dans un circuit fermé soumis à la variation temporelle du f lux qui la tra
verse. 

• L a conservation du flux le long d'un « tube de flux » (figure 1.5) sans divergence. 
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Figure 1.5. - Tube de flux. 

Celui-ci est défini comme le volume englobé par l'ensemble des lignes de champ s'appuyant 
sur une surface donnée (Sj). Le flux cj>l dans (Sj) se conserve et dans une autre section (S2) du 
tube, qui peut s 'évaser, on trouve <j>2 = <pv Cette propriété traduit aussi la fermeture des tubes 
de flux sur eux -mêmes , puisqu' i l ne peut y avoir de champ à l ' i n f i n i . 

La quat r ième relation traduit la loi d 'Ohm qui, sur une portion de conducteur où £ et J sont 
uniformes et continus, donne V = RI bien connue. 

La caractéris t ique du matér iau liant B et H est plus ou moins simple selon le type de matér iau, 

a) Dans le vide, et en première approximation dans l 'air, les conducteurs et les matér iaux non 

magné t iques : 

¡1 = /tyiQ : perméabi l i té absolue. 

c) Dans les m a t é r i a u x m a g n é t i q u e s non l inéa i res B = B(H) mais où B et H sont colinéaires. 
Les matér iaux ferromagnét iques font partie de ce cas de figure et sont très utilisés en é lec
trotechnique et dans les actionneurs électromagnét iques en particulier. 

d) Dans le cas g é n é r a l : B et H ne sont m ê m e plus colinéaires ; leur position relative et — 

sont fonction de l 'histoire du matériau et u, devient un tenseur ; nous n ' é tud ie rons pas ce 
cas très complexe et peu courant. 

Caractéristique B(H) des matériaux ferromagnétiques 

Un matér iau vierge de toute aimantation antérieure, soumis à une excitation variant de 0 à Hm, 
correspond à un point (B,H) qui décrit la courbe OA dite de première aimantation (figure 1.6). 

Quand H varie lentement de Hm à -H'm le point décrit la courbe A 4 ' qui coupe les axes en Br, 
induction rémanente et Hc champ coercitif. Br et Hc dépendent de Hm. Quand H varie de -H'm 

b) 

B = firii0H 

\ir : perméabi l i té relative. 
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à Hm le point (B,H) décri t A'Aj. Si H varie plusieurs fois de Hm à -Hm le point décri t un cycle 
fermé symét r ique dit cycle d 'hys térés is dont la forme dépend de H (figure 1.7). 

A B 
A 

Figure 1.6. - Courbe de première aimantation et cycle d'hystérésis. 

Figure 1.7. - Cycles internes et cycle à saturation. 

La relation liant H et B dépend donc de l 'histoire du matér iau . 
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Souvent l ' épa isseur du cycle est négl igeable et B(H) est traduite par une courbe moyenne de 
pente variable présentant un coude de saturation et une asymptote de pente ji0. Au-de là d'une 
valeur Hs, dite de saturation, le cycle compris entre ± Hm = ± Hs n'augmente plus. Le cycle 
à saturation est atteint, tous les autres cycles statiques sont inclus dans celui-ci. 

Nota : B dépend aussi des contraintes mécaniques (magnétostr ict ion) et thermiques. 

La courbe B(H) moyenne s'abaisse quand la température s 'é lève et au-delà d'une tempéra ture 
6C ( température de Curie), le matér iau perd totalement ses propriétés magné t iques . Ces effets 
sont négl igeables en élect rotechnique la plupart du temps. 

Calcul de B et H d'un circuit magnétique 

La déterminat ion de B et H en tout point d'un circuit magnét ique est en général complexe 
lorsque la géométr ie du circuit, les propriétés des matér iaux et les excitations sont tout à fait 
quelconques. Dans ce cas B et H ne sont pas uniformes et leurs lignes présentent des formes 
quelconques. 

Dans ce cas le calcul s 'opère par intégration numér ique des équat ions locales de Maxwel l par 
une mé thode d ' é l émen t s finis par exemple. 

Mais dans le cas où ces lignes de champ ont une forme simple, due à des circuits à géométr ie 
simple et des matér iaux à caractéris t ique biunivoque, alors les expressions intégrales des équa
tions de Maxwe l l permettent de résoudre facilement le p rob lème. 

Nous nous bornerons à ces circuits, auxquels on peut, la plupart du temps, ramener les circuits 
des actionneurs é lec t romagnét iques . 

Nous considérerons successivement les circuits simples suivants : 

• les circuits l inéaires : 
jir est constant et dépend de la nature du matériau et i l n 'y a ni saturation, n i hystérésis . C'est 
le cas de l 'a i r mais aussi pratiquement du fer faiblement excité. 

• les circuits fer romagnét iques sans hystérésis : 

BetH sont col inéaires mais le phénomène de saturation est présent . 

• les circuits fer romagnét iques avec aimants permanents. 

• les circuits magnét iques avec excitation alternative. 

1,4,2 Étude des circuits linéaires 
L'exemple le plus courant de circuit simple est le circuit h o m o g è n e é lémenta i re fermé sur l u i -
m ê m e de section constante S et de longueur moyenne 1 très supérieure à toute dimension trans
versale de sa section (figure 1.8). 

Si jir > 1 la surface du circuit peut être considérée comme un tube de flux où celui-ci est ent iè
rement inclus. B M / n M H est le m ê m e dans toutes les sections et H aussi. 
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Figure 1.8. - Circuit magnétique élémentaire. 

Le théorème d ' A m p è r e donne : 

jmi = Hjàl = Hl = Ni 

Ni 
B = firfi0 

I 

S S 
et <j> = (nrHo -)Ni = {/u j)Ni 

(1.7) 

(1.8) 

On pose F-Ni- force magné tomot r i ce d'excitation en ampère (ou ampères- tours ) 

fj)— q/> p aj> • pe rméance du circuit magné t ique , 

et F = R <p R : réluctance du circuit magné t ique égale à 

F = RQ constitue la loi d ' H o p k i n s o n (1.9) 

On peut facilement établir une analogie entre circuit magné t ique et circuit é lect r ique en faisant 
correspondre : 

• F à une tension ou une f.e.m. électr ique V ; 
• 0 à un courant électr ique ; 
• R à une résis tance électr ique, (unité H 1 d ' après 0 = Li) ; 
• S? à une conductance électr ique, (unité H) ; 
• fj, à une conduct iv i té é lectr ique ; 
• ligne de champ à ligne de courant. 

On peut donc donner un schéma électrique équivalent d 'un circuit magné t ique . Par exemple 
l ' équiva len t électr ique du circuit de la figure 1.8 est donné figure 1.9. 

Figure 1.9. - Schéma électrique équivalent du circuit magnétique de la figure 1.8. 
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Si le circuit n'est pas h o m o g è n e et comporte des éléments de section constante à m. . » 1 en 
série (figure 1.13), on peut général iser facilement la loi d'Hopkinson, en admettant toujours 
B i m o y e n = Bi constant dans l ' é lément i de longueur l{ dans le sens du flux : 

Fi = Nf.ij > 0 si elle tend à produire un flux de m ê m e sens que celui posit if choisi. 

Pour chaque section Bi Si = 0(- - <j> quel que soit i et Bi = jii avec <j> comme inconnue com
mune, on peut écrire : 

Soit 

IH A 
(1.11) 

F = <pR Totale (1.12) 

Les ré luctances en série se composent comme les résistances électriques en série. On démon
trerait facilement aussi que, sous une m ê m e d.d.p. magnét ique , des ré luctances en paral lèle se 
composent comme des résistances électriques en parallèle et que le flux tend à emprunter le tra
jet de plus faible ré luctance. 

De m ê m e i l est possible de définir, par analogie, des lois générales des circuits magné t iques 
analogues à la l o i des mailles de Pouillet et à la lo i des nœuds de Kirchoff. 

Notion de flux de fuite 

fuites 

S % /*->. N 

[{{ 

Figure 1.10. - Circuit avec fuites de flux. 

Dire que le flux dans un circuit simple est ent ièrement canalisé par le circuit, suppose en fait 
que pour le mil ieu extér ieur jir = 0, c'est-à-dire qu ' i l ne laisse passer aucun flux et se présente 
comme un isolant magnét ique . Malheureusement on a vu que jir était toujours très supérieur à 
1 et i l n'existe donc pas de mil ieu isolant magnét ique. Lorsque l 'hypothèse , 1 très supérieur à 
toute dimension transversale, ne tient plus (figure 1.10), du flux passe dans le mil ieu ambiant et 
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si le flux 0j est produit au niveau de l 'excitation, seul 0 2 est présent dans la partie utile du cir

cuit. On dit q u ' i l y a des fuites <px - 0 2 et on pose — = / , coefficient d 'Hopkinson ; 
02 

Les circuits usuels présentent une portion d'air appelée entrefer, dans ce cas et selon l'entrefer 
/ e s t compris entre 1,05 et 1,2. Lorsqu ' i l n 'y a pas d'entrefer / « 1,001. Lorsqu ' i l n ' y a pas 
de saturation, / es t constant, sinon / c r o î t avec la saturation. 

lois de passage d'un milieu à un autre 

Les lois de Maxwel l entra înent à l'interface des milieux une réfraction des lignes de champ 
(figure 1.11) telle que B n l = Bn2 et Hn = Ht2. (1.13) 

Si bien que = ËL (1.14) 

tga2 n 2 

"1 

milieu 1 
/ / 1 constant 

milieu 2 

n2 

ju2 constant 

Figure 1.11. - Réfraction d'une ligne de champ. 

Si jix » (par exemple dans l'interface fer-air) alors a2 = 0 et les lignes de champ quittent le 
fer normalement. 

Cas limite 

Si jir est très grand et tend vers l ' i n f i n i dans un é lément de circuit où est fini, alors B est f in i 

mais H = = 0. I l n 'y a aucune d.d.p magné t ique Hl entre les ex t rémi tés de cet é lément . 

13 



ACTIONNEURS ÉLECTRIQUES 

On pourra utiliser cette propriété simplificatrice dans les actionneurs é lec t romagnét iques où les 
circuits fer-air pourront être réduits aux seuls éléments d'air. En effet, à sections égales , la ré luc-
tance de 1 m m d'air sera égale à celle de 10 m de fer pour U r & r = 10 4 . 

1,4,3 Circuits ferromagnétiques sans hystérésis 
a) Circuit é lémenta i re homogène à section constante (figure 1.8). 

0, B et H conservent les m ê m e s modules en toute section et point du circuit. 
Ni 

Pour Ni donné H = — 
/ 

B{H) donne B, d ' où 0 = BS. 

Inversement si 0 est donné on calcule B puis H et Ni. A des coefficients d ' éche l le près les 
courbes B(H) et <p(Ni) sont les m ê m e s . On appelle 0 fM) la caractéris t ique totale du circuit 
(figure 1.12). 

b) Circuit à é léments homogènes de section constante en série (figure 1.13). 

Si 0 est le m ê m e partout, B et H ne le sont plus (j> H • cil = Nfâ = ^ H h est toujours 
valable, mais R//J.A donc R/BA donc Rt(<j>). 

On ne peut donc pas calculer 0 à V Nfy donné mais on peut faire l'inverse . Si <p est connu 

alors Bj = , B^HA donnent Hi et ^ Hfli = ^ Nfi . On trace sur un m ê m e graphe les 

courbes (p(Hi IA de chaque élément dites caractérist iques partielles et on opère ensuite la 

composition des f.m.m. pour trouver la caractéristique totale 0 QT Nfl, j du circuit complet. 

Cette mé thode est dite des caractérist iques partielles (figure 1.14) où aM = ab + ac + ad. 

Figure 1.12. - Caractéristique totale 
du circuit. 

Figure 1.13. - Circuit à éléments 
homogènes en série. 
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Figure 1.14. - Caractéristiques partielles (-) et caractéristique totale (..) du circuit de la figure 1.13. 

On étend facilement cette mé thode au cas des é léments en série paral lè le soit graphiquement 
soit à l 'aide d 'un tableau, commode pour un calcul numér ique . 

Dans le cas général on décompose le circuit en é léments h o m o g è n e s de section constante et on 
fait apparaî t re leurs d.d.p magné t iques (en tenant compte a lgébr iquement de leur f.m.m.) et on 
trace les caractér is t iques <p{Hl) de chacun avec Hl = R(p± Ni et on p rocède ensuite à leur com
position (courbes dans un m ê m e quadrant pour l 'addition des d.d.p. sous un m ê m e flux pour les 
é léments en série, et courbes dans des quadrants symétr iques par rapport à l 'axe des d.d.p. pour 
l 'addit ion de flux sous une m ê m e d.d.p. pour les é léments en paral lè le) . On peut aussi raison
ner de manière i térative en convergeant progressivement vers la valeur de 0 dési rée . 

1,4,4 Aimants permanents 
Ce sont des matér iaux saturables à très forte hystérésis . On dit encore qu ' i ls sont « durs » par 
opposition aux matér iaux ferro et ferr imagnét iques à cycles étroits appelés encore « doux ». 

1.4.4.1 Nature des matériaux durs 
Si on se restreint aux matér iaux utilisés en électrotechnique, les premiers aimants é ta ient consti
tués d'alliages à base de A l , N i , Co, Fe dits « Alnico » mou lés à haute t empéra tu re et soumis à 
des traitements thermiques complexes. 

Refroidis sous fort champ, ils deviennent magné t iquement anisotropes avec de meilleures pro
priétés magné t iques dans le sens de cette induction imposée . S'ils sont laissés isotropes leurs 
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propriétés sont moins bonnes. Divers matériaux à propriétés plus ou moins intéressantes peu
vent aussi fournir une aimantation permanente comme les alliages Pt Co ou Cu Fe N i . 

Sont apparus ensuite les ferrites qui sont des céramiques agglomérées sous pression, à base de 
poudre ( F e 2 0 3 ) M e O . 

Le métal Me, pouvant être Cu, M n , Zn, N i , Co, Ba etc. Les plus répandus sont à base de M n et 
Zn ou de Z n et N i . Ils peuvent être isotropes ou non également et sont surtout intéressants par 
leur forte résistivité (typiquement 1 Î2m). Les ferrites constituent la classe la plus importante 
des matér iaux ferr imagnét iques . 

I l est connu que les matér iaux magnét iques sont consti tués de volumes magné t iques é lémen
taires dits domaines de Weiss liés à la structure du matériau et crées par le champ molécula i re 
qui oriente les moments magnét iques de leurs atomes voisins dans une m ê m e direction. 

On représente un tel domaine par son moment global sous forme d'une simple flèche. 
Spon tanément les domaines de Weiss s'orientent de façon quelconque, séparément , ou en s'ap-
pariant deux à deux mais en sens inverse. Dans ce dernier cas les moments sont égaux ou non. 
Sous l 'action d'un champ extérieur H ces domaines s'orientent en plus ou moins grand nombre 
dans le sens de H, d 'où la classification qui nous intéresse (figure 1.15). 

* - H • H *~ H 

ferromagnétisme antiferromagnétisme ferrimagnétisme 

Figure LIS, - Structure schématique des matériaux ferro et ferrimagnétiques. 

Enfin les derniers matér iaux durs apparus sont à base de « terres rares » du tableau de classifi
cation pér iodique des é léments et principalement les alliages samarium-cobalt(Sm x C o y ) et fer 
neodyme bore (Fe x NcL B z ) . 

1.4.4.2 Utilisation et fonctionnement d'un aimant permanent 
On utilise un aimant comme source de flux en l ' insérant en série dans un circuit magnét ique . Si 
on considère le circuit simple de la figure 1.16 où l'aimant est défini par sa géométr ie (section 
S , longueur la) et sa caractéris t ique Ba(Ha) et le circuit, supposé sans fuite, par une partie fer à 
perméabi l i té infinie et un entrefer (Se, le). 

Le prob lème consiste à trouver Ba et Ha dans l 'aimant et Be, He dans l'entrefer où l ' on utilise 
l ' induction Bg. 

La conservation du flux indique que 

^a = BaSa = % = B e ^ (1-15) 
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aimant 

shunt (C) 

entrefer 

Figure 1.16. - Utilisation d'un aimant permanent. 

M te, 

Le théorème d ' A m p è r e appl iqué au contour moyen (c) donne 

Hala + Hele = Q 

en supposant H et H dans le sens du flux è de l 'aimant. 

(1.16) 

Les caractér is t iques des matér iaux : BJHa) de l 'aimant et Be = fiQ Hg de l ' a i r fournissent les 
équat ions nécessai res pour trouver les quatre inconnues. Compte tenu de ce que BJHJ n'est 
pas explicite, on é l imine B£ et Hg des trois autres équat ions pour obtenir une seconde relation 
Ba(Ha) qui permet de résoudre graphiquement dans le plan (Ba, Ha). I l vient : 

B„ 
r S 1 A 

-Pei~Ha 

-Pe
 Ra IJ-aHa 

(D) (1.17) 

Cette équat ion est celle d'une droite (D) , dite d'entrefer qui donne accès à Ba, Ha et donc à B£, 
He. Elle se situe dans le second quadrant de BJHJ (figure 1.7) et on peut remarquer que Ha est 
toujours négatif ce qui lu i vaut le nom de champ de désaimanta t ion et on caractér ise alors l ' a i 
mant, non pas par son cycle complet, mais seulement par la partie du cycle dans ce second qua
drant et correspondant à la valeur du champ rémanent Br la plus grande possible (cycle à satu
ration). 

Le cycle est uniquement caractér isé par Br et Hc et les aimants « travaillent » donc à induction 
variable lorsque la droite (D) varie du fait de la variation possible de la géomét r i e de l 'entre
fer. 

Mais attention, l o r squ ' à partir d'un point de fonctionnement M , défini par l 'intersection des 
caractér is t iques du circuit et de l 'aimant, si (D) vient en (D'), sous l 'effet d'une augmentation 
de le par exemple, M passe en M ' sur BJHa). Si l 'on revient en (D) par un retour à la valeur i n i 
tiale de le, M' vient alors en M " sur un cycle mineur, assimilable à une droite de pente égale à 
celle de la tangente en Br à la caractéris t ique BJHJ. Ces droites sont appelées « droites de 
recul ». 
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B 

Figure 1.17.- Droite d'entrefer d'un circuit à aimant 
et point de fonctionnement de celui-ci. 

Si (D) revient en ( D ' ) alors M " revient en M ' et si ( / ) ' ) se couche sur l 'axe des champs sous 
l'effet d'une forte augmentation de le par exemple, M* suit la caractér is t ique jusqu'en Hc, mais 
si l ' on revient ensuite à (D) Ba = Ba est très faible. On dit que l ' on a désa imanté l 'aimant. Ceci 
se passe par exemple lorsque l ' on démonte le circuit magnét ique dans lequel est inséré l 'aimant 
ou lorsque le circuit magné t ique comporte un aimant et une bobine d'excitation qui crée un 
champ opposé à celui de l 'aimant. 

Pour retrouver l ' é ta t ini t ial i l faut réaimanter l 'aimant à saturation à l 'aide d'une bobine d'ex
citation et d'une forte impulsion de courant magnét isant . I l faut donc en général éviter de 
démonte r un circuit contenant un aimant permanent sauf si on dispose du circuit d'excitation et 
de l 'alimentation correspondante ou si la caractérist ique de l 'aimant est une droite de Br à Hc 

auquel cas les droites de recul sont confondues avec la caractérist ique e l l e -même, comme dans 
le cas des terres rares. C'est pourquoi on aimante les aimants lorsqu'ils sont installés dans leur 
circuit et non avant montage. 

• Remarques 

a) Si l ' on veut produire une variation de Be sans perdre au niveau de l 'aimant on peut utiliser 
un shunt magné t ique qui vient dériver une partie ou la totalité du flux au niveau de l'entre
fer (figure 1.16). 

b) L 'hypothèse du circuit sans fuite est rarement vérifiée et souvent le flux <pe dans l'entrefer 
est inférieur au flux 0 f l de l'aimant, le coefficient d'Hopkinson peut atteindre des valeurs 
élevées pour ces circuits (typiquement de 1,2 à plusieurs unités) . 

La figure 1.18 donne les allures des caractérist iques des principaux aimants permanents u t i l i 
sés. 
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Figure 1.18. - Caractéristiques de divers aimants permanents. 

Les fabricants donnent souvent non pas la caractéris t ique B(H) mais l ' in tens i té d'aimantation 
M(H) telle que B = JJ,q(H + M) dont l 'allure pour le Sm C o 5 par exemple est donnée figure 1.19. 

A 
Mr= Br> 

Figure 1.19. - Caractéristiques M(H) et B(H) dyun aimant permanent. 

1.4.4.3 Force magnétomotrice équivalente d'un aimant 
En supposant que la caractér is t ique BJHa) soit l inéaire, et donc d ' équa t ion : 

Ba = N(Hc+HJ d ' I » ) 
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La droite d'entrefer d 'un circuit tel que celui de la figure 1.15 s 'écri t : 

(1-19) 

en combinant ces deux dernières équat ions on obtient Ba - -

d ' o ù (1.20) 

soit avec 4>a = BaSa 

*A!+PeRa) = PeHcla 

<P(Re+Ra) = Hcla. 

(1.21) 

(1.22) 

ou (1.24) 

On obtiendrait la m ê m e équat ion pour un m ê m e flux avec un circuit géomét r iquement identique 
et de m ê m e s propriétés magnét iques mais sans aimantation de l 'aimant et avec une bobine d'ex
citation de f .m.m. F = Ni = Hc.lQ f .m.m. équivalente de l 'aimant. On peut donc donner un 
schéma équivalent d 'un aimant sous la forme série ou sous la forme paral lèle selon la figure 
1.20. Bien noter que la longueur lQ est celle comptée dans la direction de Ha. 

Nota : Le volume d'aimant est donc remplacé par un volume identique non a imanté de per
méabi l i té ¡1 - jia # jU 0 pour les terres rares. 

La bobine fictive équivalente ne présente év idemment aucune résis tance ni inductance. 

Lorsque le courant dans les bobines d'excitation n'est pas continu, mais sinusoïdal , les lois pré
cédentes des circuits magné t iques restent valables à condition d'effectuer des additions vecto
rielles et non plus a lgébr iques pour les grandeurs magnét iques . 

Cependant i l apparaî t deux phénomènes nouveaux qui engendrent des pertes d 'énerg ie , 
nécessaires pour faire circuler des flux alternatifs, contrairement au cas d'une excitation 
continue. 

Ces pertes sont les pertes par hystérésis et les pertes par courants de Foucault. 

P. a 

Figure 1.20. - Schémas équivalents d'un aimant permanent. 

1.4,5 Cas d'excitation alternative sinusoïdale 

20 



Généralités 

1.4.5.1 Pertes par hystérésis 
Si Ton cons idère le circuit de la figure 1.8 où la bobine est cons idérée comme présentant une 
résis tance r et N spires sous la tension sinusoïdale u, son équat ion é lec t r ique est : 

u = ri + N^- (1.25) 
dt 

Si on admet q u ' à l 'instant t le point de fonctionnement du circuit sur sa caractér is t ique totale 
<p(i) se trouve au point A(i,(j)) de la figure 1.21, à l 'instant t + d i i l sera en B (i + di, 0 + d(p) et 
l ' énerg ie fournie à la bobine sera : 

ui dt = ri2 dt + Ni d(p. (1.26) 

En plus de l ' énerg ie Joule perdue, le terme Ni d0 représente l ' énerg ie magné t i que s tockée dans 
la bobine et le circuit qui l'enlace. 

Cette énergie est représentée , à N près , par l 'aire A a b B de la figure 1.21. 

ï 

0 + d0 b 
B' 

0 + d0 b B 

<f) a 
/A' 

<A 

/ 0 i i+ 6i 

Figure 1.21. - Pertes par hystérésis. 

Entre les instants t' et t' + d i ' lorsque le circuit passe de B' en A' pour le m ê m e d0 l ' énerg ie 
fournie à la bobine s 'écri t : 

m dt' = ri'2 â t ' - N i ' ( 1 . 2 7 ) 

En plus de l ' énerg ie Joule encore perdue, i l y a cette fois restitution d'une part de l ' énerg ie 
magné t ique représentée par l 'aire A ' a b B' et s tockée dans la bobine et le circuit. La différence 
des deux aires pour le m ê m e d0 est la partie de cycle d 'hys té rés i s correspondante. 
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Sur une pér iode complè te , un cycle complet est décrit, représentant l ' énergie perdue autre que 
Joule. On dit que le circuit est le siège de pertes par hystérésis . Elles se produisent dans les 
matér iaux présentant ce type de caractérist ique et correspondent à un « frottement magné t ique » 
des domaines de Weiss les uns contre les autres qui tendent à suivre la direction du champ à 
chaque alternance. 

On peut exprimer ces pertes sous la forme : 

PH = aire du cycle x fréquence x volume du matér iau. 

PH = AfV (1.28) 

L'aire A étant proportionnelle au carré de l ' induction maximale Bm on exprime aussi ces pertes 
sous la forme : 

2 
PH = kjjf Bm V kH dépend du matériau. (1-29) 

Ces pertes apparaissent aussi lorsque le matériau tourne dans un champ continu fixe ou qu'un 
matér iau fixe est le siège d'un champ tournant, on parle alors d 'hystérés is tournante. Le coeffi
cient kHT correspondant est alors supérieur à kH. 

1.4.5.2 Pertes par courants de Foucault 
Tout matér iau conducteur massif soumis à un flux variable de direction fixe ou non est le siège 
d'un dégagement de chaleur dû aux pertes Joule, de courants dits de Foucault. Les variations de 
flux engendrent des f.e.m. qui donnent naissance à des courants se fermant dans la masse. On 
peut donner pour expression de ces pertes : 

Pf=KfVe2f2Bl, (1.30) 

• À^-dépend du matér iau. 
• e épaisseur du matér iau. 
• V volume du matér iau. 

Pour diminuer ces pertes on peut choisir des matériaux à résistivité é levée (ferrites doux) ou les 
feuilleter para l lè lement au flux de façon à diminuer les sections de passage de ces courants. On 
isole é lec t r iquement les tôles (épaisseur de quelques 1/10 mm) entre elles si bien que la section 
offerte au flux est inférieure à la section mécanique du circuit magnét ique du fait de l ' épaisseur 
de l ' isolant et du foisonnement des tôles dont la planéïté n'est pas parfaite. 

/ r 

Matériau massif Matériau feuilleté 

Figure 1.22. - Matériau massif et matériau feuilleté. 
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La section réelle du fer = k section mécanique , k dit coefficient de foisonnement vaut 0,9 en 
moyenne. On caractér ise la quali té des tôles utilisées par les pertes magné t iques totales sous 
B= 1 T à 50 Hz (ex : l , 6 W / k g ) . 

1,4,6 Énergie et coénergie électromagnétique 
Cons idérons un circuit magné t ique tel que celui de la figure 1.23 possédan t une partie dépla-
çable et où la bobine est a l imentée sous la tension u et cons idérée comme sans rés is tance. 

N 

Figure 1.23. - Électro-aimant. 

Cas où aucune énergie mécanique n'est mise en jeu 

S' i l n ' y a pas de mouvement, ni de déformation, l ' équa t ion de la bobine s 'écri t 

dé 
u = N — et u t dt = Ni dé. 

dt Y 

L'énergie é lectr ique fournie à la bobine pendant le temps t, W , est telle que 

• / r 0 10 r Né 
uidt = Nidé = \ F • dé = id(Né) 

Jo Jo J o Jo 

(1.31) 

( L 3 2 ) 

f 0 
On pose F • dé = Wm energie m a g n é t i q u e s tockée dans le circuit é lec t romagné t ique . 

« o 
Elle est représentée par l 'aire de la surface comprise entre la caractér is t ique magné t ique totale 
du circuit et l 'axe è (figure 1.24). 

L'aire comprise entre la caractér is t ique totale et l 'axe F est appelée co-énergie du circuit é lec
t romagnét ique . 
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W , dF 

La caractér is t ique totale montre alors que W + W = èF. 

7 

A 

S 

F 

1 • 
Energie électromagnétique Coénergie électromagnétique 

élémentaire élémentaire 

dé 

(1.33) 

w / 

/ W 

F 

0 F 

Énergie et coénergie 

Figure 1.24. - Représentation de Wm, et W . 

Si 0(F) est l inéaire alors W = W 
F(j) 

W = et si H est uniforme dans le circuit alors Wm 

HIBS 
HB x volume 

Cas où de l'énergie mécanique est mise en jeu 

Si on essaie d 'é lo igner la partie déplaçable du reste du circuit, on constate la p r é s e n c e d 'une 
force opposée au déplacement . Le flux qui traverse l'entrefer fait apparaî tre des « pôles » qui 
par convention sont dit Nord quand i l quitte le fer et Sud quand i l y entre de l'autre côté. 

Ces pôles donnent naissance à cette force d'attraction des pièces méta l l iques . On peut dire 
encore que la présence du champ exerce une pression m a g n é t i q u e sur les faces d'entrefer en 
regard et tend à les rapprocher pour conserver un flux maximal. 

On appelle é l e c t r o - a i m a n t ce type de circuit, utilisé dans des applications (microphones, 
contacteurs, freins, relais et actionneurs bien sûr). La bobine peut être remplacée par un aimant 
permanent ou combiner son action avec celle d'un aimant. 

Si le circuit reçoit de l ' énergie mécanique pour provoquer un mouvement ou une déformation 
on peut considérer l ' é lec t ro-a imant comme un convertisseur d 'énergie , é lémentai re , et trouver 
l'expression de la force mise en jeu en admettant pour simplifier, q u ' i l n ' y a n i h y s t é r é s i s , n i 
fuites de f lux , n i pertes Joule. 

Dans ce cas on peut écrire que 

Supposons un dép lacement dx de la f o r c e / dans sa propre direction. 

àWe + àWmeca = dW„ ; 
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Si la f .m.m. F et la variable x sont considérées comme variables indépendan tes (i.e. x et ï). 

On démont re que : 
dW r)W (F x) 

âWm = fdx = -^—^{F,x)dx soit / = - — m y r ' A > , (1.34) 
dx dx 

Si <f> et x sont considérées comme variables indépendantes , on démon t r e que : 

.„, c , dWm . dWm(é,x) 
dWm = fdx = -^nL((j),x)dx soit / = 

dx dx 
(1.35) 

Si on cons idère le travail mécan ique comme fourni par le circuit, i l faudra changer le signe dans 
les expressions précédentes . 

dW 
A F constant on dira que / = — d o n c dW - -fdx = dW (figure 1.25a). 

À 0 constant on dira que / -

dx 

dx 
donc, dW . = - dWm (figure 1.25b). 

, M2 

1 dW • 

Jë> ; M, 

! F 
• 

•dW' 

a) b) 

Figure 1.25. - Représentation de la variation d'énergie à F et <j) constants. 

Pour un dép lacement quelconque élémentaire on dira que dW + àW = 0 

donc dW'm = - dWm = dWméca fournie par le circuit et représentée par la variation d'aire é lé
mentaire correspondante du contour décrit en sens direct. 

Cos particulier usuel important : système linéaire 

Si on pose y/ = N</> = Li L(x seulement) 

(en cas de saturation L serait en plus fonction du courant ï). 

,2 
j t d ¥ = j 

¥ y/ 

0 L 
dy/ IE1 

2 L 2 
W, 

(1.36) 

(1.37) 
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À i constant : 

dWm(i,x) 1 .2 dL 
f = —^- = — i — (formule de Picou) (1.38) 

ox 2 dx 
r 1 2 d ( l / L ) 

soit encore / = — y/ (1-39) 
2 dx 

N2 n 1 o d°ft 
a v e c M = 9l0, L = —— = N P et / = - 0 2 — . (1.40) 

^ Sft 7 2 ^ djc 

Si l'entrefer de l ' é lec t ro-a imant est plat et de longueur x et si on admet que H ^ , . 0 0 , seul le 
1 . 

volume d'entrefer est à champ non nul et l 'énergie Wm = — BH(S x x) si S dés igne la surface 
totale d'entrefer. ^ 
Sous tension constante le flux de la bobine l'est aussi de m ê m e que l ' induction et 

dW 1 1 B2 

dx 2 2 ji0 

On retrouve l'expression de la pression magnét ique 

1 B2 1 
p = - — = -BH. (1.42) 

2 jn0 2 

Généralisation 

Si plusieurs bobines et/ou aimants sont couplés sur un circuit magné t ique et si L - p dés igne la 
mutuelle entre les bobines / et p, la formule de Picou se général ise en 

j p 

pour une translation, avec Lj - Nj Np P-p et - P~ 

j P j P 

I l y a donc apparition d'une force, ou d'un couple, dès q u ' i l y a courant dans une bobine ou 
aimant permanent c'est-à-dire force magnétomotr ice et déformation réelle ou fictive qui donne 
lieu à variation de pe rméance réelle ou possible. 

• Remarque : 

L'équat ion électr ique de la bobine de l 'é lectroaimant précédent s 'écrit , si elle présente une résis
tance R et étant parcourue par le flux y/ - N(j> : 

u = Ri + ^ - = Ri + —(Li) 
dt dt 
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di dL 
soit u - Ri + L H i— car L(i,t) 

dt dt 
La puissance absorbée ins tantanée s 'écrit : 

o T . di .2 dL 
ui = Ri + Li— + i — 

dt dt 

On reconnaî t successivement l ' énergie perdue par effet Joule, la variation d ' éne rg ie é lec t roma
gnét ique par transformation et celle due à la déformation du circuit magné t i que (L variable) 

On peut faire apparaî t re la variation totale d 'énergie é lec t romagnét ique en séparant en deux ce 
dernier terme pour écrire : 

• „.2 à ( \ r . 2 \ 1 .2 dL ui = Ri + — \ - Li + - 1 — 

dt\2 ) 2 dt 

La puissance t ransformée en puissance mécan ique est alors : 
1 .2 dL „dx 1 2 dL d ( \ 2 ' 

i — = / — d ou / = - i — = — L 

2 dt dt 2 ( k d x U 

2 dL 
I l apparaî t donc que le terme de déformation / — de l ' équa t ion de dépar t se scinde en deux 

dt 
parties égales , l 'une pour se transformer en énergie é lec t romagnét ique correspondant à la nou
velle distribution du champ après déformation, par rapport à l ' é ta t in i t ia l , l 'autre se transforme 
en énergie mécan ique . 

1.5 Classification structurelle et fonctionnelle 
des actionneurs électriques 

1.5.1 Classification structurelle 
Le domaine étant très évolutif i l n'existe pas de normalisation comme pour les machines clas
siques par hauteurs d'axe et puissances. Mais on peut opérer, pour les actionneurs é lec t roma
gnét iques , un classement d ' ap rès la conception structurelle de la machine c 'est-à-dire d ' ap rè s la 
disposition relative et la mobi l i té des excitations, bobinées ou à aimant, et du circuit magné t ique . 

Toute force ou couple permanent résulte de cinq interactions possibles à savoir : 
• interaction courant-courant ; 
• interaction courant-circuit magné t ique ; 
• interaction aimant- courant ; 
• interaction aimant- circuit magné t ique ; 
• interaction aimant-aimant. 
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Pour les actionneurs, seules les trois premières présentent un intérêt, puisque commandables par 
un courant. 

I l n 'y a év idemmen t pas d'interaction circuit magnét ique-circui t magné t ique puisque tout est 
passif. 

On distingue ainsi cinq grandes classes d'actionneurs é lec t romagnét iques de structure simple : 

• les s y s t è m e s reluctants sans a imant 
dits encore machines à réluctance variable (M.R.V) où le couple est dû à interaction mutuelle 
entre la partie fixe (bobines) et la partie ferromagnét ique mobile ou déformable . 

• les s y s t è m e s é l e c t r o d y n a m i q u e s 
qui comprennent un aimant fixe, un circuit magnét ique fixe et une ou plusieurs bobines 
mobiles. Le flux principal des bobines traverse l'aimant. 

• les s y s t è m e s é l e c t r o m a g n é t i q u e s 
qui se composent d'une bobine et d 'un circuit ferromagnét ique fixe et d 'un ou plusieurs 
aimants mobiles. 

• les s y s t è m e s reluctants avec a imant 
sont des M . R . V excitées par aimant, dites encore polarisées ou hybrides vis-à-vis de leurs 
deux types d'excitation. Ils comprennent une bobine et un aimant fixe avec un circuit ferro
magnét ique mobile ou en variante un aimant mobile dans un circuit fer romagnét ique avec 
bobines fixes. Mais contrairement aux systèmes é lec t rodynamiques le flux des bobines ne tra
verse pas l 'aimant. 

• les s y s t è m e s classiques 
continus, synchrones ou asynchrones où le couple résulte de l 'interaction mutuelle de plu
sieurs bobinages fixes avec des bobinages (ou des aimants) mobiles. 

La table I résume cette classification. 

Table I. Classification des Actionneurs Électromagnétiques. 

Nature des 
circuits 

Système ^ - - ^ 
Bobine Circuit 

magnétique 
Aimant 

M.R.V fixe mobile néant 

Électrodynamique mobile fixe fixe 

Électromagnétique fixe fixe mobile 

M.R.V hybride fixe mobile ou fixe fixe ou mobile 

Classique stator fixe 
et rotor mobile 

stator fixe et rotor fixe 
ou mobile 

néant ou stator fixe 
ou rotor mobile 

Nota : les machines homopolaires et à rotor massif, ne seront pas considérées ic i . 

Par ailleurs les actionneurs électrostatiques et piézo-électr iques n'entrent pas dans cette classi
fication. En effet bien que comportant un bobinage pour les piézo-électr iques , ces machines ne 
comportent ni circuit magnét ique , ni aimant, puisqu'elles fonctionnent sous champ électr ique et 
non plus magnét ique . 
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1,5.2 Classification fonctionnelle 
I l est possible de donner une classification fonctionnelle des actionneurs é lect r iques , très liée en 
fait à leur évolut ion historique. On peut distinguer chronologiquement. 

Les machines classiques 

Elles comprennent : 

• les machines à courant continu avec deux bobinages à champs orthogonaux dans l'espace et 
deux alimentations continues, en excitation séparée, ou une seule alimentation continue en 
excitation shunt ou série ; 

• les machines synchrones avec deux bobinages et deux alimentations dont une continue et une 
alternative po lyphasée ; 

• les machines asynchrones avec deux bobinages po lyphasés , dont celui du rotor à cage en 
court-circuit le plus souvent, et une alimentation tr iphasée, sauf cas particulier des machines 
monophasées série ou shunt. 

Toutes ces machines (figure 1.26) présentent comme propriétés communes : 

• un couple sans ondulation ; 
• une alimentation en onde pure continue ou sinusoïdale po lyphasée ; 
• aucun contrôle é lec t ronique de vitesse. 

Initialement la variation de celle-ci était obtenue avec les machines à courant continu par varia
tion de tension d'induit . 

R é c e m m e n t on a pu étendre les propriétés de ces machines à celles a l imentés en courants alter
natifs grâce aux tensions et fréquences variables fournies par les convertisseurs statiques. 

9 0 0 

Q Ve Q 

a) Machine à courant continu 
à excitation bobinée et collecteur 

b) Machine synchrone triphasée 
à excitation bobinée et bagues 

Figure 1.26. - Machines classiques. 
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c) Machine asynchrone triphasée à cage. 

Figure 1.26. - Machines classiques (suite). 

Les machines à aimants, sans balais (Brushless) 

L'excitation, rotorique uniquement est fournie par des aimants. On peut distinguer les machines 
« sans balais continues » des « sans balais synchrones » (figure 1.27). 

Les premières , à pôles lisses, t r iphasées, utilisent des aimants d'arc polaire de 180 degrés et sont 
al imentées en étoile par des créneaux de courant à 120 degrés . Elles présentent les propriétés 
des machines à courant continu. Une variante consiste à utiliser des aimants d'arc polaire 120 
degrés et une alimentation en triangle par des créneaux de courant de 180 degrés . 

Les secondes à entrefer variable, donc à pôles saillants, utilisent des aimants d'arc polaire de 
120 degrés , pour obtenir une induction quasi-sinusoïdale, et sont a l imentées en ondes sinusoï
dales pures de courant ou de tension et présentent les propriétés des machines synchrones clas
siques à flux sinusoïdal . 

a) Machine sans balais type continu b) Machine sans balai type synchrone 

Figure 1.27. - Machines sans balais (Brushless). 
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Ces machines présentent comme propriétés communes : 

• l'absence de pertes Joule au rotor ; 

• un couple constant auquel se superpose une ondulation sys témat ique plus ou moins bien éli
minée ; 

• une alimentation par convertisseur statique avec synchronisation de l 'alimentation des phases 
à la position du rotor pour éviter le décrochage (auto-pilotage) ; 

• une commande de l 'alimentation plus ou moins sophist iquée, scalaire ou vectorielle, pour 
obtenir les proprié tés de découplage d'une machine à courant continu et d'excellentes per
formances dynamiques. 

Les machines pas à pas 

Ces machines fonctionnent selon un principe différent des p récéden tes en ce qui concerne leur 
alimentation, m ê m e si les structures possibles sont celles des quatre p remières classes vues pré 
cédemment . En effet l 'alimentation n'est plus constante mais discontinue sur une phase et com
mutée cycliquement pour les diverses phases. 

La figure 1.28 représente une telle machine à ré luctance variable où les phases A.B.C sont al i
mentées séquent ie l lement en courant continu dans l 'ordre A.B.C ou A.C.B selon le sens de rota
tion souhai té . 

Figure 1.28. : Machine pas à pas à réluctance variable 
et alimentation séquentielle. 

Ces machines présentent alors un couple non constant très fortement ondu lé en fonction du 
temps mais peuvent par contre assurer une marche synchrone lorsque la f réquence des 
séquences d'alimentation est constante ou un positionnement rigoureux lorsque seule une phase 
est a l imentée . Leur stabilité de fonctionnement peut aussi nécess i ter un fonctionnement en sys
tème à boucle fermée. 

Les figures 1.29, 1.30 et 1.31 montrent diverses structures à aimants et hautes performances en 
actionneurs électr iques. 
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rotor carcasse aimant 

a) à aimants intérieurs 

rotor carcasse aimant 

b) à aimants extérieurs 

Figure 1.29. - Machines à conducteurs libres 
dits moteurs cloches. 

Figure 1.30. - Machine à rotor plat et flux axial type axem. 
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2,1 Actionneurs réluctants 
L'exemple type de l'actionneur réluctant, appelé encore : machine à réluctance variable, est 
l ' é lec t roaimant utilisé dans les relais, les contacteurs, etc. I l se présente sous de nombreuses 
formes mais comporte toujours une partie fixe appelée noyau et une partie mobile appelée arma
ture. Le noyau peut prendre la forme d'un U , d'un E ou d'un cylindre et l'armature peut être 
plate, plongeante ou tournante. La figure 2.1 donne des exemples de structures d 'é lectro-aimant . 

bobine 

bobine 

a) à noyau en U, armature à clapet pivotant. b) à armature tournante. 

Figure 2.1. - Électroaimants. 

Mais des moteurs utilisent aussi le principe de la réluctance variable. La figure 2.2 donne des 
exemples de moteur oscillant (type rasoir électrique) et de moteur pas à pas. Pour ce dernier 
l 'alimentation séquentiel le des phases dans l'ordre A.B.C correspond à un sens de rotation anti
horaire et dans l 'ordre A.C.B à un sens de rotation horaire. Le passage de l 'alimentation de la 
phase A à celle de la phase B provoque une rotation élémentaire d 'un douz ième de tour du rotor 
appelé : pas é lémenta i re . 

Les équat ions qui régissent le fonctionnement de ce type d'actionneur, en admettant une seule 
bobine d'alimentation, ou un découplage magnét ique des différentes bobines s ' i l y en a plu
sieurs, (en cas de couplage, la généralisat ion serait immédia te) comprennent : 

a) l ' équa t ion électr ique de la bobine, de la forme : 

âw T di . dL d9r u = ri -1 — = ri + L h ; dt dt d9r dt 
puisque la réluctance, et donc l'inductance de la bobine, est fonction de la position de l 'arma

ture, e l l e -même fonction du temps. Le terme L — est appelé f.c.e.m. de transformation induc-

dt 
j d L d0^ _ . _ _ fl a p p e l é f c e m d e mouvement ou de déformat ion de 

dBr 
tive et le terme 

d6r dt 
la partie mobile du circuit magnét ique 
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\\\\\\\\\\\\\\\\\\\^ 

a) oscillant b) moteur pas à pas triphasé 

Figure 2.2. - Moteurs à réluctance variable. 

b) l ' équat ion mécan ique de la partie mobile du sys tème est de la forme : 

dQ 

où kd est le coefficient de frottement visqueux, 7^-le couple de frottement sec, 7} le couple utile 
résistant et Te le couple é lec t romagnét ique . 

T„ = — i 2 comme démont ré au chapitre 1. 
e 2 dOr

 F 

Ces équat ions permettent d'obtenir par exemple i(t) et £2 (f) à Tl et u donnés . 

On peut imméd ia t emen t en déduire quelques propriétés in t r insèques . En effet l'expression du 
AL , 

couple, si —— est constant, devient Te - kr c'est-à-dire une loi non linéaire qui ne facilite pas 
dur 

la transmission d' information ni le réglage d'un sys tème bouclé . 

Par ailleurs le couple T. est é levé à courant donné, si — est é levé. Or L est de la forme 
d9r 

N2H — , et donc sera élevé si l'est. Ceci s'obtient par une forte variation de flux et 
j A6r d8r 

donc par passage de la zone linéaire à la zone saturée du circuit magné t ique . Ce qui introduit 
une non l inéari té supplémenta i re et rend la modél isa t ion analytique plus diff ici le. De plus ce 
p h é n o m è n e entra îne une grande f.c.e.m. de mouvement et donc demande une tension d 'a l i 
mentation é levée d'autant plus que la vitesse du mouvement est grande. 

Enfin le rendement de tels sys tèmes est généra lement faible ce qui fait qu' i ls sont réservés aux 
faibles puissances ou aux rég imes non continus. 
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Par contre ils présentent l ' in térêt d'une grande simplicité de conception et de réalisat ion ce qui 
fait qu'i ls sont robustes et bon marché . Leur modélisat ion, en rég ime l inéaire est éga lement 
facile par schéma électr ique équivalent . 

• Remarques : 
• Dans ces circuits, à courant constant, la force d'attraction ou le couple de maintien, lorsque 

l'entrefer est nul (grande pe rméance et fort f lux) est très supérieure à celle ou celui créé quand 
le dép lacement est grand (grand entrefer et flux faible). Ce qui fait que pour obtenir une m ê m e 
force ou un couple égal dans les deux cas, on diminue, en courant continu, le courant d'alimen
tation de la bobine en insérant en série avec elle une résistance, dite d ' é c o n o m i e d 'énerg ie . 
En alternatif le courant est réduit spontanément par l'accroissement de l'inductance avec le 
flux quand l'entrefer s'annule. 

• En alimentation alternative à la fréquence f le couple en i2 présente l 'allure d'une s inusoïde 
redressée à la f réquence 2f. Pour éviter des oscillations intempestives du sys tème sous l'effet 
du couple résistant qui devient plus grand que le couple moteur qui s'annule deux fois par 
pér iode, on sépare le flux du circuit magnét ique en deux parties dont on déphase l 'une par 
rapport à l'autre par une bague, dite de Frager, en court-circuit autour d'une section partielle 
du circuit magné t ique au niveau de l'entrefer. La figure 2.3 représente une telle disposition 
dans un circuit de contacteur. 

L'exemple type de l'actionneur é lec t rodynamique est le haut parleur (figure 2.4) qui comprend : 
un aimant permanent de f.m.m. F f l,une bobine mobile qui transmet son mouvement à la mem
brane du haut parleur et permet donc la générat ion de sons par variation de la pression de l 'a i r 
environnant. 

Les équat ions comprennent i c i les termes dus aux deux sources d'excitation. Si la pe rméance 
mutuelle aimant-bobine est Ph, i l vient : 

Figure 2.3. - Spire de Frager dans un contacteur. 

2,2 Actionneurs èlectrodynamiques 
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u = ri + Lb h i dt dt 
+ N-K a dx dt 

(2.4) 

et la force é lec t romagnét ique est donnée par : 

/ = • Fa • Ni + -
1 dP, (ICI (Ni)2 

2 dx 2 dx 2 dx 
(2.5) 

Paa est indépendante de x. Par construction, on rend Pab proportionnelle à x et la p e r m é a n c e de 
la bobine invariante avec la position, en réalisant une induction uniforme dans l'entrefer de 
sorte que la bobine ne subisse pas de variation de flux propre lors de ses dép lacement s . Seul le 
premier terme de/subsiste donc et la force devient proportionnelle au courant, rendant ainsi le 
sys tème linéaire. 

Par ailleurs l 'aimant et l'entrefer rendent le sys tème l inéaire magné t iquemen t avec un flux 
faible donnant à la bobine une très faible inductance et donc une très faible constante de temps 
électrique. Sa masse étant éga lement très faible lui confère une constante de temps m é c a n i q u e 
éga lement très faible, ce qui fait que le sys tème peut travailler à des fréquences é lectr iques et 
mécaniques élevées et servir acoustiquement avec une haute fidélité de reproduction. 

L ' inconvénient majeur vient de la nécessi té d'alimenter une bobine mobile et pour un moteur 
d'avoir un ensemble bagues et balais. Pour les moteurs à courant continu à cloche, l 'alimenta
tion se fait par collecteur et les balais sont remplacés par des fils d'argent. 

L'exemple le plus courant est donné par le moteur pas à pas m o n o p h a s é représenté dans la 
figure 2.5. 

S 

Figure 2.4. - Actionneur électrodynamique. 

2,3 Actionneurs électromagnétiques 
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Figure 2.5. - Moteur monophasé pas à pas électromagnétique. 

Le couple ne comprend i c i que les deux termes dus à l 'aimant mobile dont la permanence 
dépend de la position, étant donné la longueur variable de l'entrefer par rapport à la direction 
donnée du champ de l 'aimant. 

T e = L ^ L . N l . F a + L ^ L F 2 ( 2 . 6 ) 

e 2 d9r a 2 d6r a 

I l apparaît ic i un couple non nul dit « de maintien » m ê m e en l'absence de courant dans la 
bobine. Le sys tème aura donc une position privilégiée (à flux maximum) au repos en absence 
d'alimentation puisqu' i l est polarisé avec une dissymétrie du circuit magné t ique . 

Par ailleurs l'entrefer total (aimant plus entrefer) étant important, le flux et la constante de temps 
électrique de la bobine seront faibles ce qui lui permettra de travailler à des fréquences élevées. 

La f.c.e.m. é levée à vitesse élevée permettra un bon rendement éga lement de ces sys tèmes . 

Leur inconvénient majeur réside dans la difficulté à les modél i ser car l 'aimant ne peut être 
considéré comme un corps unique homogène macroscopiquement. En effet chaque tube de flux 
qui le traverse ne traverse ni la m ê m e longueur d'aimant ni la m ê m e pe rméance extér ieure vue 
la dissymétr ie de l'entrefer réel . Une étude précise de ces systèmes nécessi te l 'uti l isation des 
méthodes puissantes de calcul de champ. 

2,4 Actionneurs hybrides ou réluctants polarisés 
Les exemples types sont donnés par les moteurs oscillants (figure 2.6) et les moteurs couple et 
relais polarisés (figure 2.7) où cette fois aucun terme de couple n'est négl igeable . Pour un 
aimant et une bobine les équat ions deviennent alors, si la bobine est indicée 1 et l 'aimant 2. 
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Figure 2.6. - Actionneur oscillant hybride à aimant fixe (compresseur). 

//////////. i .•///////// 

bobine 

aimant 

Figure 2.7. - actionneur polarisé de positionnement (serrure électromagnétique). 

di, 
u = n + L 11 + h 

dLn d9r 
dër dt 

et 
1 2 2 dr 

T e = I y y 2hL 
e 2 dQr 

7 = 1 1=1 

(2.7) 

(2 . 

Toutes les propriétés intr insèques sont possibles selon la conception. La combinaison des ampli
tudes, phases et périodici tés géométr iques des divers termes de couple permet de réaliser des 
caractér is t iques statiques et dynamiques diverses. 
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Le plus souvent on charge l 'aimant de la distribution principale du flux et du couple principal, 
donc de fournir l ' énergie principale, et la bobine sert à orienter cette distribution et impose la 
position c 'est-à-dire qu'elle est chargée de l ' information. 

Compte tenu des faibles entrefers la constante de temps électr ique de la bobine est é levée et ces 
sys tèmes sont surtout utilisés pour du positionnement. La saturation éventuel le du fer rend la 
simulation assez difficile. 

Les principales applications se rencontrent sous forme d 'é lec t ro-a imants polar isés à deux posi
tions stables avec maintien sans courant, comme dans les serrures é lec t romagnét iques et sous 
forme de sys tèmes oscillants de sonnerie, compresseurs etc. et de moteurs pas à pas ou moteurs 
couple d ' é lec t rovannes . 

Ceux-ci comprennent toutes les machines classiques synchrones et asynchrones à courant alter
natif et les machines à courant continu utilisées en actionneurs. Elles comprennent toutes plu
sieurs bobinages ou des bobinages et des aimants permanents et un circuit magné t ique dont une 
partie peut être mobile. 

Leurs propriétés statiques sont supposées connues de m ê m e que leurs descriptions sous forme 
de quadr ipôle . 

En tant qu'actionneurs, où le rég ime dynamique est prépondérant , i l convient d 'écr i re leurs 
équat ions dynamiques électr ique et mécanique . 

A f i n d 'év i te r une diversi té de traitement pénible et pour rappeler leurs propr ié tés génér iques 
communes nous allons les aborder dans le domaine matriciel qui permettra une unification et 
une unité de traitement intéressante dans le chapitre suivant. 
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3,1 Machine asynchrone 
La théorie unifiée des machines électriques classiques, dites encore théorie général isée, est 
basée sur la transformation de Park qui rapporte les équat ions électr iques statoriques et roto-
riques à des axes perpendiculaires électr iquement appelés d, pour direct, et q, pour quadrature. 
Ces deux axes sont uti l isés, par exemple, dans la théorie de Blondel des machines synchrones 
et liés au rotor. 

On admettra que les machines sont sys témat iquement non saturées et sauf mention contraire 
sans fuites et nous négl igerons les harmoniques d'espace ainsi que les pertes fer. 

L'axe d est l 'axe polaire et l 'axe q l 'axe interpolaire. Par raison de simplici té d ' e x p o s é nous 
allons considérer d'abord une machine asynchrone tr iphasée bobinée et un sys tème d'axes d et 
q fixes par rapport au stator noté ds, qs. 

Nous traiterons ensuite la machine synchrone puis la machine à courant continu et le cas de sys
tèmes d'axes quelconques. 

Mises sous forme matricielle, les équat ions électriques d'une machine asynchrone tr iphasée-tr i 
phasée , bipolaire pour l'instant, dans leur repère classique (figure 3.1) s 'écr ivent dans une 
convention récepteur : 

V = ZI 

ou en développant V = RI + L(sl) + (sL)I 

dL dOi 
R + Ls + 

dOr dt 
(3.1) 
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V = 

yas las 
lbs 

v 
vcs 

Var 

I = 
lcs 
lar 

Vbr lbr 

.Vcr_ }cr _ 

Vecteurs tensions et courants des six enroulements supposés accessibles. 

R< 0 

R = 
R, 

Rr 

0 

matrice résis tance des enroulements et L ç = 
L r s L r 

Rr 

matrice des inductances telle que : 

X Ms Ms' ~Lr Mr Mr 

Ms 
L r r = Mr ï~r K 

Ms Ms Mr Mr 

M cos Gr, M cos (0r + 240°) M cos (0r + 120°) 

M cos(0r + 120°), M cos 0r, M cos (6r + 240°) 

M cos (0r + 240°) , M cos(0r + 120°) M cos Or 

e^ L s r — L r s 

On peut remarquer que la puissance instantanée s 'écri t : 

Pi = iW = ilzi 

= IlRl + IlLsI + / 'G/<y„ (3.2) 

où l ' on reconnaî t successivement les pertes Joule, l ' énergie é lec t romagné t ique d ' induction et la 
variation d ' énerg ie é lec t romagnét ique de mouvement dont la moi t ié correspond à la modifica
tion de l ' énergie é lec t romagnét ique s tockée et la moit ié se transforme en énergie mécan ique , 
comme déjà vu à la f in du paragraphe 1.4.6. 

On a donc un couple é lec t romagnét ique Te tel que : 

T0 • co„= - llGl(û (3.3) 

soit Te = - llGl 
e 2 
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Ce qui permet l 'écr i ture de l ' équat ion mécanique instantanée classique avec l ' inertie J des par
ties tournantes et un coefficient de frottement visqueux kd et un couple de charge résistant Tl : 

j ^ L + k q + T = T (3.4) dî 
L'ensemble de ces sept équat ions , les six du système électr ique (3.1) et (3.4) fait apparaî t re deux 
difficultés pour la résolut ion (par exemple le calcul des courants et de la vitesse pour des ten
sions données) . 

D'une part l 'ordre du sys tème est élevé et d'autre part les matrices L et G sont des fonctions de 
la position 0r du rotor et donc du temps. De plus, s ' i l y a saturation ces matrices dépendent des 
courants. 

On a donc cherché une transformation qui abaisse l 'ordre du sys tème et é l imine cette dépen
dance vis-à-vis de 0r. 

Pour cela on procède en deux temps avec les hypothèses simplificatrices suivantes, nécessaires 
pour atteindre nos objectifs : 

• les courants homopolaires ne peuvent circuler (pas de neutre utilisé) 
• les ondes d'alimentation sont des sinusoïdes pures 
• nous raisonnerons sur une machine bipolaire. 

Premier temps : Transformation de Clarke 

L' idée de Clarke repose sur le fait qu'un champ tournant créé par un sys tème tr iphasé peut l ' ê t re 
aussi, à l ' identique, par un sys tème biphasé de deux bobines à n/2 dans l'espace, a l imentées par 
des courants à n/2 dans le temps, à condition que le champ ou les forces magné tomot r i ces et la 
puissance ins tantanée soient conservés . 

On peut donc remplacer le sys tème tr iphasé de courant i ^ , ibs, ics parcourant N spires, par un sys
tème biphasé i^, parcourant N' spires et tel que : 

Figure 3.2. - Coordonnées ia, i^de Clarke. 
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Pour obtenir une matrice de passage carrée et donc inversible, on ajoute un courant ios f i c t i f nul 
(homoplaire) tel que : 

N 
los = —(las + lbs +lcs) = 0 

d 'après notre hypothèse précédente . En regroupant les équat ions i l vient : 

1 1 

1 

0 

los las 

^oaps las = T lbs 

>_ Jcs _ 

T • Is avec T 
N_ 

" 2 
¡3 

2 
V3 

(3.6) 

Pour conserver la puissance instantanée et pouvoir opérer la m ê m e transformation sur les ten
sions que sur les courants, T doit être o r thonormée c'est-à-dire que T doit vérifier la relation 

TV - [I3I (matrice unité d'ordre 3) ou V - T1 ce qui impose un rapport — = 1 / V3 

On note alors T - O où C = V est la matrice de Clarke telle que : 
1ST 

¡oaPs = c T h = C lIs donc Is CL 
Les équat ions de la machine asynchrone tr iphasée sont alors t ransformées par la matrice 

c= pour transformer le stator et le rotor respectivement. 

V devient V = C'~l, I devient V - Cy~ l I 

Les équat ions électr iques deviennent V = TV avec Z ' = C ~ lZC 

La matrice Z ' déve loppée s 'écrit , avec les notations : 

L s = L s - Ms inductance propre cyclique d'une phase stator, 

M inductance mutuelle cyclique d'une phase stator et d'une phase rotor, 

L H s = L s + 2MS inductance cyclique homopolaire stator, 

L H r - L r + 2Mr inductance cyclique homopolaire rotor. 

Si L l s est l'inductance cyclique de fuite d'une phase stator, alors L s = L m + L l s 

0 0 

Z ' = 

Lms cos 6 r —Lms sin 9 r 

Rs + LHss 0 0 0 

0 Rs + Lss 0 0 

0 0 Rs + Lss 0 Lms sin 0 r Lms cos 0 r 

0 0 0 Rr + LHrs 0 0 

0 Lms cos 0 r Lms sin 9 r 0 Rr + Lrs 0 

0 - L m s s i n 0 r L m 5 c o s 0 r 0 0 Rr + Lrs 
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En déplaçant la 3 e ligne et la 3 e colonne en seconde position on obtient une matrice impédance 
diagonale qui permet de séparer le sys tème homopolaire, à courants nuls du reste, et de l 'é l i 
miner, pour ne garder que les quatre équat ions utiles en a /? que l ' on peut écrire : 

las 

e t 1 a/3 = 
lar 

V'c0 = Z'afi rap a v e c V'ap = 

et correspondant à la figure 3.3 qui représente les quatre enroulements auxquels la machine est 
réduite . 

ds 

qs 
fis 

Figure 3.3. - modèle biphasé équivalent de Clarke. 

Mais Z'ap contient encore 6r car le rotor biphasé équivalent tourne toujours par rapport au sta
tor. L'axe de la phase a du stator pris pour axe as du stator b iphasé est appelé axe ds. L'axe de 
l'enroulement fis est appelé axe qs. ds et qs sont donc fixes par rapport au stator. 

L 'équat ion du couple é lec t romagnét ique se transforme éga lement en : 

Te = T'= - / ' ' ( C ' ' GC')I'= — V1 G' I' avec G'= ^ - • 
6 6 2 2 d 6 r 

L'expression déve loppée donne : 

Te = Lm ('(fcO'ar c o s 9 r ~ *pr

 s i n 9 r ) ~ te ( t e s i n 0 r + *'pr c o s 0 r ) ) (3.7) 

Si on pose : idr = i a r cos 6r - ipr sin 0r 

îqr = W s i n ^ r + C 0 S 

alors : ^mO/fr te ~ te = Te ^3'8^ 
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Deuxième temps : Transformation de Park 

Pour é l iminer 0r de Z'ap, Park a imaginé de remplacer le rotor tournant de coo rdonnées ar, fir 
par un rotor f ic t i f équivalent fixe, c 'est-à-dire par deux enroulements repérés dans les axes ds et 
qs fixes par rapport au stator. Pour passer des cordonnées ar, pr fixes par rapport au rotor, aux 
nouvelles coordonnées de Park i l suffit là encore de conserver la force magné tomot r i ce et la 
puissance instantanée. 

En projetant les courants et ipr sur ds et qs on obtient les nouvelles coordonnées qui ne sont 
autres que idr et / ^ u t i l i s é e s p r écédemmen t dans (3.8). 

Présentées sous la forme matricielle avec l 'ordre qr, d , i l vient : 

V 
Jdr. 

sin 0 r 

C O S 0 r 

c o s 0 r 

- sin 0 r fir = cprr 
(3.9) 

Cp est la matrice de transformation de park, dont les coefficients sont fonction de 6r et qui pos

sède les propriétés suivantes : C'p = C~p - Cp . Elle est donc déjà orthogonale et conserve donc 

la puissance instantanée. Son intérêt vient de ce qu'elle é l imine 6r des équa t ions é lec t r iques 

[h] to 2 f 
J 0 2 ] cp 

stator est déjà fixe dans les axes ds, qs. On peut simplement remplacer les coordonnées as et /fc 
par la dénomina t ion plus générale ds, qs et en appliquant Cdq à V ap = Z'ap Vap i l vient : 

lorsqu'on l 'applique sous la forme d'une transformation globale Cdq puisque le 

ydq Cdqva$ • I dq CdqJaP et f-dq CdqZ'a$ Cdq 

avec Vdq = Zdq Idq telles que : 

~RS + Lss 0 0 lds 
y 
vqs 

0 Rs + Lss 0 lqs 

\ r -Lmcom Rr + Lrs -Lrœm 
lqr 

Vdr_ Lrœm Rr -1- Lrs idr 

(3.10) 

Ces équat ions très simples correspondent au schéma électr ique de la figure 3.4 où tous les 
enroulements sont fixes par rapport au stator. Mise sous cette forme Zd fait apparaî t re des dia
gonales faciles à repérer ainsi que les termes f.e.m. de rotation. 

On peut remarquer que 0r a disparu de Zdq mais que le sys tème reste non l inéaire du fait de la 
présence de œm dans Zdq qui se trouvent mult ipl ié par un courant. Mais cette dépendance est 
moins contraignante que celle de 6r 

En effet on retrouve un sys tème linéaire en régime permanent, avec com constant, et souvent pour 
les régimes transitoires on peut dissocier le régime variable électr ique du rég ime variable méca
nique compte tenu de la grande différence des constantes de temps, é lectr ique et mécan ique . 

L'effet de Cp sur les variables et enroulements ar, fir est identique à celui physique d 'un ensemble 
collecteur-balais au rotor. Ceci vaut à ce modèle le nom de machine primitive à collecteur. 
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qs qr 

Figure 3.4. - modèle de Park de la machine asynchrone 
dans les axes ds qs fixes par rapport au stator. 

Pour obtenir le couple é lec t romagnét ique dans les nouveaux axes, i l suffit de cons idérer : 

t
 1

 jt r i r
 d ( L V Tedq = 2 ldqGdqhq ^VeC Gdq = 

— Lm(iqSidr ~ ^ds^qr) 

c'est-à-dire que l ' on retrouve l'expression précédente (3.8). 

On peut aussi utiliser les flux définis par : 

Vds = Wds + L m t e 

Vqs ~ LsiqS + Lmîqr 

Wqr = Lmias + Lriqr 

Vdr = Lmids + LAdr 

Ce qui donne Tedq = Te = y/dsiqs - y/qsids = y/qridr - y/driqr 

On peut remarquer que le couple étant une grandeur quadratique, i l ne dépend pas du repère 
dans lequel i l est expr imé . 

Par contre i l est évident que tous les enroulements étant fixes les courants rotoriques fictifs équi
valents ont la m ê m e pulsation que les courants statoriques. 

La transformation de Park opère donc aussi un changement de fréquence et rapporte l'ensemble 
des équat ions électr iques au stator ce qui permet d'ailleurs de retrouver le schéma équivalent 
classique m o n o p h a s é en rég ime permanent. 

En effet en rég ime permanent, avec alimentation sinusoïdale en tension, équil ibrée, directe, les 
tensions réelles statoriques s 'écr ivent : 

(3.11) 
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vbs = vms cos(œet - 120) (3.12) 

Vcs = Vms COS(û)ei - 240) 

Leurs t ransformées par la matrice de Clarke donne : 

¡3 ¡3 
Vas= ^2Vms C 0 S C ° e t = Ì~2Vas 

(3.13) 

Ce qui correspond à un sys tème biphasé équil ibré (a,p). La transformation étant orthogonale la 

m ê m e transformation s'applique aux courants, avec le m ê m e facteur que pour les tensions. 

Ce facteur peut donc être é l iminé dans des équat ions électr iques puisqu ' i l apparaî t des deux 
côtés des égal i tés . 

Les tensions V^, ne sont pas modifiées par la transformation de Park. Par contre les cou
rants rotoriques (et tensions si elles n 'é ta ien t pas nulles) sont t ransformées en grandeur (d,q) de 
m ê m e amplitude mais de pulsation passant de la pulsation de glissement cor à la pulsation sta-
torique a>e. En effet les courants réels rotoriques sont de la forme : 

/ a r = / m r c o s a y 

ibv = ImrCOS((°rt-120) (3-14) 
icv = Imr C O S ( û V - 240) 

Après transformation de Clarke ils deviennent : 

Var= J|/mrCOSÛ)rÎ 
(3.15) 

et la transformation de Park donne 

idr = J^7mr(cos (ûrt cos 8r - sin cort sin 8r) 

¡3 
iqr = J—Imr(coso)rts'm9r - s'm cort cos 0r) (3.16) 

c'est-à-dire Idr = J^Imr cos(cort + Br) 

lqr = j | 7 m r SÌn(iO r/ + 9r) (3.17) 
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Or cor = g(Oe et 6r = (ûmt avec com = coe - œr = coe ( 1- g) d ' où 

3 l m r cos coet etlqr = F / m r s i n < v (3.18) 

Les équat ions électr iques dans les axes fixes par rapport au stator correspondent donc à des cou
rants et tensions de m ê m e fréquence 0)g. L 'opérateur 5 peut donc dans ce cas être remplacé par 
jcoe c 'est-à-dire : 

V = j<°e Ls = JXs V = Jœe Lr = JXr Lm s = M Lm = JXm 

^ Lm-<»m = (1-8)Xm 

En substituant ces valeurs dans l 'équat ion Vdq - Zdq Idq en considérant les valeurs efficaces des 

courants et tensions, telles que par exemple Vs • JSM-, i l vient : 
V2 

S 

-jVs 
0 

0 

0 

JXm 

0 0 

Rs + JXs JXm 
(1 - g)Xm (1 - g)Xr Rr + jXr 

ïXm 
0 

-fls 

-flr 

h 

(3.19) 

(3.20) La p remière équat ion se déve loppe en : V = (R + jXs)Is + jXm Ir 

Vs = (Rs+jxs)Is+jXm(Is + Ir) 

si l ' on introduit la réactance cyclique de fuite statorique xs = jcoeLls. La seconde équat ion est 
identique au coefficient (-/) près et peut donc être abandonnée . 

La qua t r ième équat ion donne : 

0 = JXJs - J(] S)XJs 'M1 - S)XrIr + (Rr + j Xr»r 
et qui se simplifie en : 

0=jgXmIs + (Rr+jgXr)Ir 

Rr . 

8 
(3.21) 

soit encore 0 = jXm(Is + lr) + 

en introduisant xr réactance cyclique de fuite rotorique. 

La t rois ième équat ion est identique au coefficient (-j) près à cette qua t r ième équat ion et peut 
donc éga lement être abandonnée . Ces abandons traduisent simplement que la machine b iphasée 
est équi l ibrée. 

Les équat ions (3.20) et (3.21) combinées conduisent alors au schéma équivalent classique par 
phase bien connu. 

• Remarques : 

a) On peut obtenir le couple Te plus rapidement qu'en dérivant Ld^ t irée de Zdq. En effet on 
peut démont re r facilement que si est la matrice des coefficients des termes en com de 
Zdq alors Te = I^G^I^ 
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b) Si la machine possède 2p pôles , ses équat ions électr iques s'obtiennent en multipliant les 
termes en com de Zd des équat ions précédentes par p. Le couple est éga lemen t mul t ip l ié par 
p puisque la machine peut être considérée mécan iquemen t comme p machines bipolaires en 

série. La vitesse mécan ique devient par contre Q = . 
P 

c) On obtient les équat ions pour un fonctionnement en généra teur du stator ou du rotor en 
changeant simplement le signe des courants correspondant, puisque la convention récepteur 
a sys témat iquement été adoptée pour l 'écr i ture des équat ions en fonctionnement moteur au 
stator et au rotor. 

d) I l est évident que ces transformations peuvent se général iser à des nombres de phases stator 
et rotor quelconques. 

3.2 Machine synchrone 
Pour faciliter la comparaison avec la machine asynchrone nous cons idére rons une machine 
inversée à excitation continue fixe F au stator selon la figure 3.5. Par définit ion, puisque c'est 
l 'axe polaire, l 'axe de cet enroulement sera l'axe ds fixe par rapport au stator. 

Figure 3.5. - Enroulements de la machine synchrone inversée. 
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L'amortisseur à cage en court-circuit, complète ou non, est représenté par deux enroulements 
équivalents en court-circuit et en quadrature D et Q, l ' un sur l 'axe ds et l'autre sur l 'axe qs en 
quadrature. Ce qui fait que le stator tr iphasé de cette machine est déjà rappor té aux axes ds, qs. 

On peut remarquer aussi que les enroulements F et D jouent des rôles similaires par rapport aux 
autres enroulements stator ou rotor si bien que l ' on peut en négl iger un temporairement, pour 
le réintroduire en f in de transformation de façon similaire à celui que l ' on aura gardé par 
exemple D. 

Le stator est donc réduit à un stator biphasé dans les axes ds, qs. 

Le rotor est t r iphasé avec des enroulements ar, br, cr disposés comme indiqués sur la figure 3.5, 
c 'est-à-dire inverses par rapport à ceux de la machine asynchrone de la figure 3.1 de façon 
à obtenir, avec des courants équil ibrés directs, un champ inverse par rapport au rotor, porté 

par un rotor tournant direct ce qui fait que ce champ est fixe par rapport au stator, comme 
celui de l 'excitation continue de l'enroulement F pour permettre l'existence d 'un couple 
constant. 

Les enroulements réels ar, br, cr sont al imentés en courants alternatifs t r iphasés par un sys tème 
de bagues et balais. 

Les transformations à appliquer successivement aux équat ions électr iques classiques, dans le 
repère fixe par rapport au stator sont donc : 

C" = 
[h] [ 0 3 ] 

N c 
pour transformer le rotor tr iphasé en rotor biphasé équivalent qui seul subit en fait la transfor
mation de Clarke, puis en ne gardant que les coordonnées D, Q, dr, pr : 

[o2] cP. 

identique à celle uti l isée pour la machine asynchrone avec la transformation de Park qui rem
place le rotor tournant par un rotor fixe dans les axes ds, qs. On obtient finalement des équa
tions électr iques tout à fait semblables à celles de la machine asynchrone excepté en ce qui 
concerne les termes de mutuelle qui dépendent de la saillance des pôles si elle existe. 

En fait pour obtenir une matrice Zdq tout à fait analogue à celle de la machine asynchrone, i l 
faut inverser les signes de Vpr et ipr c 'est-à-dire les connexions aux bornes de l'enroulement Pr. 
Ceci vient de la position initiale des axes rotoriques réels choisis, par rapport au sens de rota
tion maintenu identique. 

Si on admet cette saillance, comme indiquée sur la figure 3.6 et si on définit les termes de 
mutuelles classiques : 

MaF = MF c o s 0 r , Maq = Mq s i n 0 r 

L a = L a + L b co s20 r , Mbc =Ma + Mb c o s 2 0 r 
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i ds 

Figure 3.6. - Structure de la machine synchrone 
à pôles saillants inversée et bipolaire. 

et si on pose 

M 
[ 3 \ 

h = \ h + Mb - La ~ Lb 

= z iJdq d e ' a m a c n m e synchrone s 'écri t : 

V ~RD + LDs 0 0 MDS ~lD 
0 Ra + Las 0 

{Q 

\ -MDcom MQS + L„s '« 
Vd_ MDs MQû)m i? r + Lds Jd 

(3.22) 

tout à fait semblable à celle de la machine asynchrone mais plus généra le . On peut rajouter 

l ' équat ion de l'enroulement F suppr imé p récédemment i l vient alors naturellement : 

Vf RF + LpS, MfS, 0, 0, MFs ip 

vD 

MFs h) 

VQ = 0 [matrice Zd synchrone précédente] <Q 

Vq —Mp(àm iq 

MFs Jd _ 

(3.23) 
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l ' équat ion du couple é lec t romagnét ique s'obtient de façon habituelle par : 

T - ^dqF GcomldqF 

0 0 0 0 0 

0 0 0 0 0 

0 0 0 0 0 

—Mp -MD 0 0 

0 0 MQ 0 

avec dans ce cas 

d ' où pour une machine bipolaire : 
Te = ~MFiFiq ~ MDiDiq + MQiQid + (Lq ~ Ld^Wq 

On retrouve : le terme principal dû au flux d'excitation (MF z'F), les termes dus à l'amortisseur 
et qui n'existent qu'en transitoire lorsque ID et Ïq ne sont pas nuls et enfin un terme de ré luc-
tance dû à la saillance des pôles et qui existe m ê m e quand l 'excitation iF est nulle. 

Ce terme est celui qu'utilisent les machines à réluctance variable où seul le stator t r i ou b iphasé 
créé un champ tournant dans lequel est p longé un rotor saillant massif magné t ique par exemple. 
I l n 'y a pas d'amortisseur et donc iD - Ïq = 0 . 

Nota : 

• On remarque que le couple de notre machine est négatif, (puisque les deux termes principaux 
le sont), cela vient de ce que notre machine est inversée et tourne en sens inverse du champ 
crée par le rotor. 

Pour une machine normale le couple s 'écrira donc : 

Te = MFipiq + MDiDiq - MQiQid + (Ld - Lq)idiq 

• I l est possible de reprendre la notation plus générale ds, qs et dr, qr pour représenter les dif
férentes grandeurs. La correspondance est évidente et pour une machine bipolaire normale Te 

s 'écri t : 
(3.24) Te = MFipiqs + MDiqsidr - MQiqrids + (Lds - Lqs)idsi{ qs 

Équations de flux et repère quelconque 

I l est intéressant aussi d 'écr i re les équat ions électriques en utilisant les flux dans chaque enrou
lement. Ces équat ions nous serons utiles plus tard pour opérer le contrôle de ces quant i tés sur 
les machines alternatives. 

Si on utilise les flux totaux (principaux et de fuite) on peut écrire ces équat ions magné t iques 
sous la forme générale pour la machine synchrone : 

¥ds~ Lds 0 0 Mds~ lds 

Wqs 0 Lqs Mqs 0 lqs 

¥qr 0 Mqs Lqr 0 igr 

¥dr_ _Mds 0 0 'dr 

(3.25) 
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pour général iser les équat ions électr iques dans un repère dq quelconque, on peut, selon les nota
tions de la figure 3.7, poser : 

(as, d) - 0S 

(âr,d) = Osl 

(as, âr) - 6r 

avec les équat ions 

0r - 6S - 6sl 

dOr _ d6s dOsl (3.26) 

dt di dt 

Figure 3.7. - Repère d q quelconque par rapport au stator. 

Les équat ions électr iques s 'écr ivent alors : 

Vds = Rs*ds + - Va dt ¥ q s dt 

& ¥ q s dOK 

qs sqs d t Yds ^ 

dy/ dOsl 

V d r - R r t d r + — - ¥ q r — 

(3.27) 
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On peut expliciter les courants en fonction des flux, d 'après les équat ions magné t iques pour 
n'avoir que les flux comme inconnues, mais c'est rarement intéressant compte tenu du fait que 
ces flux sont difficilement mesurables sauf dans le cas d'une estimation de flux ou dans la mise 
en équat ion des commandes vectorielles dans laquelle une composante de flux est fixée et 
l'autre annulée . 

Parmi tous les référentiels possibles, trois sont part icul ièrement intéressants . 

Le premier est celui qui fixe d et q par rapport au stator et déjà utilisé pour présenter les trans
formations de base. 

¿Os - i - • d 9 s l d 0 r 
Dans ce cas 0 est constant ; les termes en — - s él iminent et — — = = - com . 

5 dr dt dt 
Ce repère est intéressant lorsque les grandeurs statoriques réelles sont recherchées car i l suffit 
d 'opére r la transformation globale inverse ( C Cdq)~l sur les grandeurs dans les axes dq pour les 
obtenir. 

I l est intéressant aussi pour l ' é tude des transitoires à grande variation de vitesse com, quelle que 
soit la fréquence d'alimentation. 

U n second repère intéressant est celui où d et q sont fixes par rapport au rotor. Dans ce cas 0sl 

d e s àQsi „ est constant, — - = com et — — = 0 . 
dt m dt 

Ce repère est intéressant pour l'observation des grandeurs réelles rotoriques cette fois et lorsque 
com est constant. 

Enfin un troisième repère intéressant est celui où d et q sont fixes par rapport au champ tournant. 

Dans ce cas — - = œe pulsation des courants statoriques et — — = œe - com = gcoe si g est 
dt dt 

le glissement. 

Ce repère est intéressant lorsque la fréquence fe d'alimentation est constante car les grandeurs 
t ransformées dans les axes d et q deviennent des constantes, c 'est-à-dire des grandeurs conti
nues qu ' i l est facile de réguler. 

En effet cons idérons notre machine synchrone inversée de départ et les tensions et courants 
rotoriques formant des suites équil ibrées directes telles que : 

Var = V2 Vr sin œet 

y b r = V2 Vr sin (œet - 120) 

Vcr = V2 Vr sin (coet - 2 4 0 ) 

¿ar = V2 l r sin (coet - (P) 

ibr = V2 l r sin (œet - (p - 120) 

icr = V2 l r sin (œet - ( p - 2 4 0 ) 

(3.28) 
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La transformation de Clarke conduit aux suites 

Vor=0 

VPr='^3 V r

C 0 S Û V (3.29) 

w = o 

{ar = ^ 3 lr s i n ( < V ~ V) 

Ipr = - V3 Ir cos (œet - q>) 

Dans ce cas i l apparaî t que et i a r sont en avance de 90° sur Vpr et ipr respectivement. Pour 
retrouver la position normale de l'enroulement P par rapport à l 'enroulement a vis-à-vis du sens 
de rotation, selon la figure 3.2, i l convient de remplacer les coordonnées (3 par leurs inverses 
pour retrouver la situation normale soit pour les tensions par exemple : 

var = ^3 Vr sin œet 

Vpr = V3V r cos coet 

La transformation de Park conduit alors à : 

Vqr = y[3Vr cos(0r - œet) 

Vdr = - V 3 V r s in(0 r - œet) (3.30) 

et V = V 3 / r cos(0r - coei + q>) 

Idr = - V 3 / r s in(0 r - coet + <p) 

En rég ime permanent, avec une vitesse égale à celle du synchronisme et si à t - 0 l 'axe de la 
phase ar fait un angle 5 constant avec l'axe d, alors 0r = œet + 5 et 

Vqr ~ V3V r cos <5 

Vdr = - V3 Vr sin S 

et Iqr = V 3 / r cos(5 + q>) (3.31) 

= - V 3 / r sin(5 + (p) 

Ces courants et tensions sont indépendants du temps donc continus. 

Pour une machine non inversée dans un sys tème d'axe tournant à œe ceci s'applique sans chan
gement puisque les axes fixes par rapport à l 'excitation, qui est fixe en machine inversée , 
deviennent tournants à coe = com en machine normale synchrone. 
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Si cette proprié té est uti l isée dans l 'équat ion Vd = ZdqIdq de la machine synchrone, celle-ci se 

d 
simplifie du fait d'une part de l'annulation des termes en — portant sur ces grandeurs continues 

dt 
et d'autre part parce que les équat ions des amortisseurs s 'é l iminent puisqu'ils n'interviennent 
pas en rég ime permanent. Les équat ions de la machine s 'écr ivent alors : 

VF = RFIF 

Vr cos 8 = -^comMF ij= j + RrIr cos(<5 + (p) + LdœmIr sin(<5 + cp) (3.32) 

-Vr sin S = LdcomIr cos(<5 + (p) - Rrlr sin(<5 + (p) 

Pour revenir à une machine normale non inversée avec induit au stator, on peut poser : 

Vf,Rr = Rs, Ir=Is, Vr = Vs -û>m| MF ^ 

Lq0)m 

^ds 

^qs 

on retrouve pour l'armature les équat ions classiques : 

Vs cos 8 = Vf + RSIS cos(5 + <p) + XdsIs sin(5 + cp) 

+VS sin 8 = -XqsIs cos(5 + (p) + RSIS sin(<5 + cp) 

Si on pose \\f - 8 + cp ces équat ions s 'écr ivent : 

Vs c o s ô = Vf+ RSIS cosyr + XdsIs sinyr = Vf + ^ / ^ - A ^ / 

V, sin 8 = tf^ sin - cos ^ = RsIds - XqsIqs 

(3.33) 

(3.34) 

Ce qui correspond au diagramme vectoriel classique de la figure 3.8. pour un fonctionnement 
moteur, si Rs est négl igée . 

axe d 
y i 
^qs'qs 

axe c 

Figure 3.8. - Diagramme de la machine synchrone à pôles saillants en régime permanent moteur. 
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La figure 3.8 permet d 'écr i re Is cos (p = Iqs cos 8 - Ids sin S 

La puissance absorbée par la machine qui s'identifie avec la puissance transmise au rotor 
puisque, Rs est négl igée , de m ê m e que les pertes fer, s 'écri t : 

Pa = 3Vs!s c o s <P = WsVqs c o s 5 ~ !ds s i n 5) 

Les équat ions (3.34) permettent d 'écr i re avec la convention retenue pour les angles : 

VK cos 8 - Vf y s i n s 
Ids = — " ~ et / „ e S ° 

vds 
*qs 

qs 

d ' o ù WsVf . 
sin 8 - 3VS

2 Xds__ X q s sin 28 
%ds ^XdsXqs 

Le couple é lec t romagnét ique à la vitesse de synchronisme, s 'écr i t : 

V,Vt 

T = Pa _ 

P 

Si l ' on pose - J - = Vf et 

T = - 3 p 
WsWf 

^ s i n 8 + V?Xds__ > sin 2 g 
2Xds%qs 

(3.35) 

(3.36) 

(3.37) 

(3.38) 

y/s alors T s 'écri t : 

y^qs ^ds j 
sin 28 (3.39) 

Pour exprimer la puissance et le couple en fonction de V^-et i//ie diagramme de la figure 3.8 per
met d 'écr i re en projetant sur Is, d'une part 

Vs cos ç = Vf cos yr + Xdslds cos y/ - XqsIds sin y/ 

d 'où : Pa = 3VSIS cos <p = 3Is(Vf cos yr - XdsIds cos yr - XqsIqs sin y/) 

et d'autre part : Ids = -Is sin y/ et Iqs = Is sin yr d ' o ù : 

P = 3VfIs cos yr + | / , 2 ( X ^ - X ^ ) sin 2 ^ 

et le couple correspondant devient : 

(3.40) 

7; = 3p y/fIs cos i/A + y Is(Lds - Lqs)sin2yf 
(3.41) 

Expression que l ' on peut retrouver directement à partir de l ' équa t ion de base du couple : 

Te = -MFiFiqs - 2Lhidsiqs 

• Remarque : 

Certains auteurs adoptent pour S et y/ des sens de repérage inverses de ceux retenus i c i , ce qui 
change alors les signes de sin<5 et sin2<5 de l ' équat ion (3.39) et redonne une expression de Tc 
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positive d'une part, par contre les expressions (3.40) et (3.41) prennent des termes de ré luc tance 
négatifs . De plus la relation entre les angles devient : ô = (p + y/. Ces relations sont très u t i l i 
sées pour la commande. 

Dans le cas des machines à pôles lisses Xds = Xqs = Xs = Lsœe appelée réac tance synchrone 

de Ben Eschenburg et les formules précédentes se simplifient respectivement en : 

VVf 
P a = -3 sin ô = 3VfIs cos y/ (3.42) 

Te = -3p^^-sin8 = 3py/fIs cosyr (3A3) 

La puissance réact ive s 'écri t dans tous les cas Q = 3VSIS sin cp et pour les machines à pôles 

lisses Q = 3VfIs sin y/ + 3Xslj . 

Ces différentes expressions sont utilisées pour le contrôle en tension, lorsque y/s apparaît , ou en 
courant lorsque / est gardé . 

Sur la figure 3.8 le flux y/a tel que yrs = y/f +\j/a est le flux de réaction d ' induit qui vaut 
x¥a = LJS pour une machine à pôles lisses. 

Dans ce cas de figure le schéma équivalent de la machine se réduit à celui de la figure (3.9a) où 
a est le rapport de transformation rotor-stator et a/y le courant alternatif statorique d'excitation 
équivalent au courant continu réel d'excitation au rotor, a est le coefficient classique de Potier. 

En transformant ce schéma en celui de la figure 3.9b en faisant apparaî tre la réac tance m a g n é 
tisante i l est facile de voir ainsi les deux modes possibles de fourniture de puissance réact ive de 
cette machine, soit par le rotor avec od^ soit par le stator avec Ids. 

-^mm—mm wm—i 

LmaKal, 
(a) 

Figure 3.9. - Schémas équivalents de la machine à pôle lisse par phase. 
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Modèle électromagnétique unifié des actionneurs classiques 

Ce repère permet éga lement de démont re r certaines proprié tés et surtout d ' opé re r un cont rô le 
vectoriel que l ' on verra plus loin . 

Quel que soit le repère utilisé, la résolution d'un p rob lème demande toujours trois temps : 

• la transformation des équat ions ou le choix de celles-ci dans le repère convenable. 

• la résolut ion dans le repère choisi. 

• la transformation inverse pour retrouver des grandeurs réelles, sauf en ce qui concerne le 
couple bien sûr. 

Expression vectorielle du couple. 

Si l ' on considère une machine asynchrone bipolaire dans des axes d, q fixes par rapport au sta
tor, on a vu que le couple é lec t romagnét ique s 'écri t : 

Te

 = Lm(igSidr ~ ^ds^qr) 

En utilisant les équat ions magné t iques rotoriques on peut exprimer i d r et i q r en fonction de 4 ^ 
et *Fyr et des courants ids et i , d ' o ù : 

Te = JjiY-drîqs-Vqrids) 

Si / et j sont les vecteurs unitaires portés par les axes d et q on peut poser : 

h = lids + JÎqs 

et Te peut alors s 'écr i re fe = y L y / r x / i (3.44) 

Cette expression est analogue à celle scalaire du couple d'une machine à courant continu où par 
construction le flux y/r d'excitation est orthogonal au courant Is d ' induit . 

Is et y/r sont des vecteurs tournants dans l'espace et non forcément puisant dans le temps. 

Exceptions 

I l existe des cas de figure où la transformation de Park est inopérante pour é l iminer 0r de Z'ap 
parce que l ' on ne peut pas respecter une ou plusieurs des hypothèses de base. C'est le cas de 
l ' é tude des alternateurs monophasé s qui utilisent le neutre en fait et des machines b iphasées en 
rég ime déséqui l ibré où des composants homopolaires peuvent exister. C'est aussi le cas des 
machines homoplaires év idemment . 
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3.3 Machines à courant continu 
Comme pour les machines asynchrones et synchrones, i l est possible de partir des équat ions 
réelles de la machine à courant continu et d'arriver à un sys tème d ' équa t ions dans des axes 
orthogonaux fixes par rapport au stator. La démarche est assez longue. I l est possible aussi 
d'adopter la démarche inverse, comme le fait C.V. Jones, qui consiste à partir des équat ions pré
cédentes obtenues pour les machines à courant alternatif dans les axes d q fixes par rapport au 
stator par exemple, et de montrer qu'elles s'identifient aux équat ions classiques de la machine 
à courant continu. 

La machine courante ne possède que deux enroulements en quadrature, l ' inducteur et l ' indui t , 
i l convient donc de ne garder que deux équat ions du système 

Vdq = Zdq ldq 

Si les enroulements ds et qr sont seuls conservés (Figure 3.10a) i l vient : 

vds = (Rs + L ^ ) t e (3 45) 
Vqr = -MmLmids + (Rr + V ) [qr 

Ce qui correspond aux équat ions classiques en continu de l 'inducteur Ve - (Re + Les) ie et de 
l ' indui t U = E + (R + Ls)i avec des correspondances évidentes . 

Si les enroulements qs et dr sont seuls conservés (Figure 3.10b) i l vient : 

Vqs = (Rs + Lss)iqs (3.46) 

Vdr = comLmiqs + (Rr + Lrs) idr 

qui correspond aussi aux m ê m e s équat ions classiques. Cependant dans le premier cas la f.e.m. 
de rotation 

ds dr ds 

qs qr 

a) b) c) 

Figure 3.10. - Schémas de la machine à courant continu à deux enroulements. 

vaut E = -comLmids et dans le second E - +œmLmiqs 

Ceci vient de ce que les deux schémas de la figure 3.10 ne s'identifient pas l ' un à l'autre m ê m e 
par une rotation de n/2 du premier dans le sens horaire par exemple. Pour éviter d'avoir à pen-
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ser à ce signe, selon les enroulements retenus, on impose à l 'enroulement qr un changement de 
signe du terme de rotation et le schéma correspondant devient celui de la figure 3.10c. 

I l est possible de cons idérer un modè le à quatre équat ions pour les machines à courant continu 
si les enroulements de compensation de réact ion d ' induit et ceux des pô les de commutation sont 
pris en compte. Les équat ions deviennent alors strictement identiques à celles d'une machine à 
courant alternatif mais tous les termes en œm de la matrice zdq sont alors positifs avec notre 
nouvelle convention. 

L 'équat ion du couple é lec t romagnét ique devient, dans les deux cas de figure à deux enroule

ments Te = l%Gmml soit Te = L m ids i q r ou Te = L m i q s i d r . 
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ACTIONNEURS ÉLECTRIQUES 

4,1 Définitions 
U n moteur pas à pas est un transducteur é lect romécanique qui au sens du chapitre I , assure 
une conversion é lec t romécanique d'information. Celle-ci est donnée sous forme d'impulsions 
électr iques à la machine qui les convertit en mouvement mécan ique incrémenta l , continu ou 
discret. 

L'alimentation électr ique n'est donc plus continue mais digitale, impulsionnelle, de caractère 
synchrone pour opérer une conversion d'information fiable sans erreurs cumulatives. 

À une impulsion électr ique correspond une avance mécanique é lémenta i re constante, de trans
lation ou de rotation, appelée « un pas ». 

À une suite d'impulsions à fréquence constante correspond une vitesse constante de synchro
nisme. La vitesse et la position d'une telle machine sont donc contrôlables sans erreur par cette 
conversion de type nouveau qui permet d'assurer les fonctions classiques de commande, de 
réglage et d'affichage. 

Cette conversion d'information s'accompagne bien sûr d'une conversion d ' énerg ie é lec t romé
canique mais celle-ci n'est pas la fonction privilégiée pour ces moteurs. 

Mais, si la conversion d 'énerg ie est le but recherché et non le contrôle de position ou de vitesse, 
alors la machine, appelée simplement moteur à réluctance variable, est conçue pour convertir 
de l ' énergie , donc avec un bon rendement, ce qui exige un autopilotage comme on le verra plus 
lo in . Le moteur pas à pas ne nécessi te qu 'un bon couple de positionnement sans autopilotage. 
La différence d'utilisation induit une différence de conception bien que les structures de moteur 
et d'alimentation soient identiques. 

Nous avons déjà vu dans le premier chapitre la classification des principaux actionneurs. I l est 
évident que parmi tous ceux-ci, trois classes se prêtent bien à une alimentation digitale, à savoir 
les actionneurs à ré luctance variable, les actionneurs é lec t romagnét iques à aimant au rotor, et 
les actionneurs à ré luctance variable polarisés, puisqu'ils ne sont pas basés sur l 'ut i l isation de 
champs con t inûment tournants comme les machines classiques et que les actionneurs électro
dynamiques nécessi tent l 'alimentation de bobines en mouvement. 

Dans tous les cas le stator comprend 2Ps pôles saillants, appelés encore dents statoriques, tou
jours bobinés et en général associés diamétra lement deux à deux pour former une phase. 
Chaque pôle porte une bobine de Ns spires en série, si bien qu'une phase comprend 2Ns spires 
en série. 

Ce type de moteur est symbol isé par le signe 

4,2 Structure d'un actionneur pas à pas 
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L'alimentation n ' é t an t pas continue le flux dans les pôles et les culasses est variable et le circuit 
magné t ique doit donc être feuilleté. Pour éviter des couplages magné t iques entre les différentes 
phases, chacune peut posséder son propre circuit magné t ique indépendan t on dit que la machine 
est « multistack » (figure 4.8), mais le plus souvent les m phases de la machine sont por tées par 
le m ê m e et unique circuit magné t ique , la machine est dite alors « single stack » (figure 4.2). 

Le rotor est aussi à pôles saillants, jamais bobinés et au nombre de 2Pr, différent de 2Ps, en 
single stack comme nous le verrons plus loin. Ces machines présenten t donc une double 
saillance sys témat ique . 

L'alimentation, avec sa logique de commande, applique une tension, ou un courant, à chaque 
phase correspondant à une position déterminée . Le couple de la machine étant proportionnel au 
carré du courant, des créneaux de courant seront donc préférables . L'alimentation des phases est 
séquentiel le , et non plus s imul tanée comme dans les machines classiques, à champ con t inûmen t 
tournant. Cependant un recouvrement ou m ê m e une alimentation s imul tanée de deux phases 
peut être nécessaire pour obtenir des performances part icul ières comme nous le verrons plus 
lo in . 

L'alimentation mul t iphasée comprend autant de phases que la machine, leur nombre peut 
atteindre 12. Compte tenu des faibles puissances mises enjeu, ces alimentations sont à transis
tors M O S ou IGBT. La figure 4.1 donne le schéma le plus simple d'alimentation d'une phase, 
avec diode de roue libre, pour retour à l 'é tat ini t ial démagné t i sé de la phase. 

La commande assure le séquencement des ordres de commutation des phases en fonction du 
cycle de travail à réaliser, sans autopilotage, c 'est-à-dire sans lien avec la position du rotor 
puisque la machine est synchrone. L'ensemble commande-alimentation-machine travaille donc 
en circuit ouvert. Cependant en haute fréquence ou pour obtenir des performances exception
nelles i l peut être nécessai re de travailler en boucle fermée. 

I l apparaî t à l ' év idence que tous ces é léments sont fortement in te rdépendants et que les perfor
mances vont dépendre de l'ensemble du sys tème. Nous allons é tudier chacun d'entre eux et voir 
ensuite le domaine de fonctionnement de l'ensemble du sys tème et surtout ses limites compte 
tenu de son mode particulier de fonctionnement. 

+ 

Figure 4.1. - Schéma d'alimentation d'une phase. 
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4,3 Étude de l'élément moteur 
Cons idérons la figure 4.2 la plus courante de moteur pas à pas, avec un seul circuit magné t ique 
pour les m phases (m = 3 ic i ) . À partir de la position d'alignement de l 'axe de symétr ie d'une 
paire de pôles rotor avec celui des pôles d'une phase stator exci tée (a par exemple sur la figure 
4.2), si on déplace le rotor d'un coté ou de l'autre, i l apparaît un couple de rappel qui r amène le 
rotor sur la position d'alignement. Cette position correspondant à un flux et une inductance de 
phase LM maximum est stable, elle est dite de détente. Pour une position quelconque du rotor 
le couple est produit par l 'attraction magnét ique des pôles rotor les plus proches des pôles sta
tor excités depuis le début de recouvrement mutuel des pôles j u s q u ' à la position où i l y a recou
vrement total d 'un pôle par l'autre ce qui conduit à un couple nul tant que cette situation dure. 
C 'es t -à-di re qu ' i l y a production de couple sur un arc polaire [3 égal au plus petit des arcs 
polaires ¡3 stator et fir rotor définis sur la figure 4.2. 

L'expression du couple, comme vue au chapitre I , est : 

dWm dW 

Te = -— 
(4.1) 

\\i=cste 

Si on admet que chaque phase est indépendante, sans mutuelle avec ses voisines, et en l'absence 

de saturation W = Wm = - L(6r)r , si L (0 r ) est l'inductance de la phase a l imentée par le cou

rant i . 

Alors Te = U2^- (4.2) 
2 d 0 r 

I 

Figure 4.2. - Moteur pas à pas à un seul circuit magnétique Ps = 6 et Pr = 4 
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I l est évident que pour obtenir un démarrage possible, quelle que soit la position du rotor, i l faut 
que le nombre de pôles stator 2Ps soit différent de celui du rotor 2Pr, sinon i l existe un risque 
de position d'alignement s imul tané pour tous les axes de symétr ie polaire conduisant à un 
couple nul quelle que soit la phase al imentée . Donc la structure single stack impose la relation 
Ps * Pr. 

Pour obtenir une variation d'inductance maximale, l 'arc interpolaire du rotor doit être plus 
grand que l'arc polaire du stator, ce qui assure lors du désa l ignement des pôles (co ïnc idence 
d 'un axe de symétr ie interpolaire du rotor avec un axe de symétr ie polaire du stator) un non 
recouvrement des surfaces polaires et une inductance de phase minimale L . 

stator 

rotor 

K_ 
Pr Pr 

0r 

a 

Figure 4.3. - Variation de l'inductance d'une phase sur une période 
et courant moteur correspondant. 

Si on admet de plus q u ' i l n 'y a pas de franges de flux, c 'est-à-dire que le champ m a g n é t i q u e 
n'existe que sous la partie des pôles en recouvrement avec un entrefer e constant et que le cir
cuit magné t ique présente une perméabi l i té infinie, alors l'inductance d'une phase, repérée par 
sa position a (figure 4.3) peut se mettre sous la forme : 

? LR 
L ( a ) = L m + ( 2 M ) Z | i 0 — • a 

2e 
(4.3) 
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I l est facile de calculer : 0d = — - H ^ (4.4) 

avec R rayon des pôles rotor et L longueur axiale de fer de la machine. L a figure 4.3 représente 
cette variation d'inductance idéalisée en fonction de l'angle de repérage de la position du rotor 
par rapport au stator à partir d'une position d'alignement à 0r = 0 et pour a variant du début du 
recouvrement en 0 ^ j u s q u ' à la f in de la variation de recouvrement des pôles 6^ c 'est-à-dire sur 
un écart angulaire égal au plus petit des arcs polaires rotor et stator. 

2K_ _ fis + fir 

Pr 2 

8 f = ^ - Ç ^ (4.5) 
J Pr 2 

Le couple dans ces hypothèses se calcule à partir de l ' équat ion 4.3 dans laquelle i l suffit de rem
placer a par ( 0 r - 0d) et d'appliquer la formule (4.2), d ' où : 

IR n 
Te = n0 — (Nsif s u r 0 f - 0 d , (4.6) 

£ 
i l est constant et positif si le courant i de phase est lu i -même constant et si ce courant se trouve, 
comme représenté sur la figure 4.3, synchronisé sur la partie croissante de L(6r) en admettant 
des commutations idéales du courant. 
La marche en frein est possible si le créneau de courant est synchronisé sur la partie décrois
sante de L ( 0 r ) , i l suffit donc d 'un déphasage des créneaux de courant par rapport à la position 
du rotor. 
Dans un fonctionnement continu, chaque phase donne une impulsion de couple sur chaque pôle 
du rotor par tour. Pour une phase et n tours par seconde la fréquence fondamentale / se ra donc 
égale à 

/= 2Pr.n (4.7) 

Cette expression est analogue à celle d'une machine synchrone classique qui aurait 2Pr paires 

de pôles , au lieu de présenter normalement ic i une vitesse telle q u e / = Ps.n puisqu' i l y a 2Ps 
pôles au stator. 
Comme 2Pr > Ps i l s'ensuit que la vitesse de rotation du moteur pas à pas est inférieure à celle 
de la machine synchrone de m ê m e stator, al imentée à la m ê m e fréquence. Pour une puis-

2Pr 
sance identique, le couple est donc mult ipl ié par le rapport > 1. C'est ce qu'on appelle l'ef-

Ps 
fet vernier dû aux polari tés globales différentes du stator et du rotor. Mais i l faut remarquer que 
les polari tés sont identiques à chaque instant puisque seuls deux pôles au stator et deux pôles 
au rotor travaillent s imul tanément . 
Pour obtenir un couple constant sur un tour les m phases stator sont a l imentées séquentiel le
ment. D y a donc 2Pr m impulsions par tour correspondant à 2Pr m = Np pas par tour. Le pas 
angulaire géomét r ique correspondant vaut donc : 

2K _ 2K 

Par ailleurs, voir figure 4.3 par exemple, ap se déduit de la définition des pas polaires, appelés 
2;r 2K . 

aussi pas dentaires, stator a, = et rotor ar = selon 1 expression 
F s 2Ps 2Pr 
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ap = \ar 

K 

Yr 
K 

Ps 

2K 

d ' o ù AL 
IPsPr 

\Ps - Pr\ 

(4.9) 

(4.10) 

Les équat ions (4.8) et (4.10) fixent le nombre de pôles stator et rotor à partir du nombre de pas 
par tour et du nombre de phases. La fréquence géomét r ique de rotation, c 'est-à-dire le nombre 
de pas par seconde v a u t ^ = ra./d'après les définitions précédentes . 

En fait les hypothèses qui ont permis d'obtenir l'expression du couple pour une impulsion 
représentent le cas idéal , mais la réalité est différente, i l existe des franges de f lux, une certaine 
saturation et les commutations ne sont pas instantanées. Le couple, en réali té , présente l 'al lure 
donnée sur la figure 4.4 et le fondamental est alors seul cons idéré . I l est possible aussi de don
ner à l'entrefer interpolaire une forme telle que l'inductance d'une phase évo lue s inusoïdale-
ment en fonction de Or ou a si bien que le couple est lu i aussi s inusoïdal . Pour la suite i l sera 
admis que le couple d'une phase est de la forme : 

Te = TM s i n ( 2 / V a ) = TM sin 
2K 

Kmap 

a (4.11) 

et celui de la phase suivante s 'écr i ra : 

2K 
Te = TM sin 

mar 

( a + a j r M s i n 
2K 

m 
a + 1 etc. 

A Te 

fondamental 

couple réel 

Figure 4.4. - Allure du couple réel et fondamental. 
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Le couple des différentes phases représenté sur une m ê m e figure 4.5 permet de voir l ' évolu t ion 
de la position du rotor pour une suite lente d'impulsions lorsque le couple de charge T{ est 
constant. Les différentes positions d 'équi l ibre sont représentées par les points Mv Mz, M3 etc. 
lorsque le couple d'une phase égale le couple de charge. On peut noter un écart de position (62 

- 6}) du rotor au point M j par rapport au cas du couple idéal en créneau qui s'annulerait en 82. 
Si on assimile la courbe du couple sinusoïdale à sa tangente à l 'origine, cet écart devient inver
sement proportionnel à la pente de cette tangente (appelée raideur de la courbe de couple) et 
proportionnel au couple de charge. 

A Te 

Figure 4.5. - Positions successives M ( . du rotor 
pour une suite d'impulsions lentes. 

Dans le cas d'une série rapide d'impulsions, i l y a rotation continue du rotor telle que le couple 
moyen Tem du moteur égale le couple de charge supposé constant aussi comme l ' indique la 
figure 4.6. 

A Te, 

Figure 4.6. - Fonctionnement à vitesse constante. 

L'allure du couple instantané est analogue à celle d'une tension d'un redresseur po lyphasé com
mandé avec un retard à la commutation des couples par rapport aux points de « commutation 
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naturelle » C j , C 2 . . . La commutation en ces points conduirait au couple moteur moyen maxi
mum pour un courant donné . 

Remarquons que : 

• Le signe du couple est indépendant du sens du courant qui peut donc être unidirectionnel. 
Dans ce cas le flux dans le circuit magnét ique est éga lement unidirectionnel et conduit à ne 
fonctionner que dans le premier quadrant de la courbe B(H) du matér iau magné t ique qui pré
sente alors des pertes par hystérésis réduites . 

• Pour assurer une rotation uniforme continue, dans les deux sens, i l est préférable d 'avoir des 
courbes de couple qui se recouvrent ou se juxtaposent et donc d'avoir un nombre de phases 
supérieur ou égal à trois pour éviter des zones mortes, à couple nul , entre les c réneaux idéaux 
comme indiqué sur la figure 4.7 correspondant au cas d'une machine b iphasée avec 2Ps = 4 
et 2Pr = 2. Les couples fondamentaux de ces c réneaux correspondent à un redressement 
b iphasé avec points de couple nul. 

À Te 

zones mortes 

Figure 4.7. - Couples idéal et fondamental 
d'une machine biphasée. 

4.4 Cas du stator à circuit magnétique multiple 
[mltistQck] 

Pour éviter toute in te rdépendance magné t ique des phases, on utilise autant de circuits m a g n é 
tiques que de phases, empi lés sur un m ê m e rotor mais décalés m é c a n i q u e m e n t l ' un par rapport 
au précédent d'un pas angulaire ccp. Généra lement les polari tés stator et rotor sont identiques, 

oc oc 
Pr = Ps et ocp = — - = — comme indiqué sur la figure 4.8. Mais é v i d e m m e n t le volume est 

m m 
m fois plus élevé que dans le cas du circuit magnét ique unique, ce qui pénal i se beaucoup ce type 
de machine. 
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phase et 
circuit A 

O -

a) coupe axiale 

.3 

rotor 

b) demi-coupes radiales D, E, F développées 

Figure 4.8. - Moteur pas à pas multistack. 

Une comparaison des diverses classes de moteurs pas à pas basée sur des cri tères de perfor
mances, stabilité et coût de fabrication, conduit à leur attribuer des plages de meilleure adapta
tion en fonction du nombre de pas par tour. I l en résulte que : 

• les machines é lec t romagnét iques sont préférables pour des faibles valeurs de pas par tour N , 
typiquement 2 < N < 24 indépendamment de l ' intérêt de leur couple de maintien. 

• Les machines à réluctance variable sont préférables pour des valeurs moyennes de AL, typi 
quement 12 < N < 72 

• Les machines hybrides sont préférables pour les valeurs élevées de AL et typiquement 
24 < N < 400 
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4,5 Etude de l'alimentation 
Le rôle de l 'alimentation est d'appliquer aux différentes phases, et dans l 'ordre de séquence-
ment adéquat , une tension pendant un bref intervalle de temps, avec un bon rendement et un 
échauffement supportable. 

La f réquence de fonctionnement peut atteindre quelques kilohertz. L'alimentation doit aussi 
assurer la coupure du courant dans une charge sys témat iquement selfique et éven tue l l ement 
transférer l ' énergie é lec t romagnét ique restant dans la phase, à l 'instant de la coupure, soit dans 
la phase active suivante en cas de couplage de celles-ci soit dans la source pour récupéra t ion . 
La source d ' énerg ie ne peut être que du type source de tension compte tenu de la nature de la 
charge de type source de courant. 

Le schéma de principe de l 'alimentation unipolaire est donné sur la figure 4.1 pour une phase. 
Pour m phases i l faut m s chémas identiques en paral lèle sur la source de tension avec une seule 
logique de commande qui gère le séquencement . Les interrupteurs de type bipolaire, M O S ou 
I G B T selon les puissances mise enjeu et les fréquences de travail, sont munis de circuits clas
siques d'aide à la commutation qui diminuent les contraintes sur les interrupteurs et imposent 
la constante de temps d'excitation du courant dans la phase. 

Pour accroître le gain vis-à-vis de la commande, le montage Darlington s'emploie souvent. Les 
alimentations bipolaires, par rapport à l'unipolaire précédente, assurent le passage du courant dans 
une phase dans les deux sens c'est-à-dire qu'elles présentent la structure en pont, comme dans un 
onduleur, avec des interrupteurs bidirectionnels avec diodes en antiparallèle. Cette structure évite 
les circuits de roue libre supplémentaires et permet la récupération d 'énergie é lec t romagnét ique. 

I l est possible de récupérer tout ou partie de cette énergie sans structure en pont en insérant 
chaque phase en série avec deux interrupteurs, selon la figure 4.9 qui correspond au cas d'une 
machine t r iphasée. Elle présente l'avantage de protéger les interrupteurs contre le court-circuit 
franc d 'un bras comme cela peut se produire dans un bras de pont d'onduleur. 

A + 

/ 

A 

> A 

—-mm^-

S o i / 

t\ A 

h 2 
> 

/ 

rz A 

> A 

i°3 / 

4.9. - Alimentation avec récupération. 

L'alimentation de la phase se fait par fermeture et ouverture s imul tanée des deux interrupteurs 
au début et en f in d 'un pas. Pendant celui-ci, pour maintenir le courant pratiquement constant 
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ou dans une fourchette, Tx ouT\, ou les deux ensemble, hachent le courant grâce à une boucle 
à hystérés is . Ceci est par t icul ièrement nécessaire à faible vitesse de rotation lorsque la f.e.m. de 

rotation i com est faible et que seule la chute ohmique l imite le courant dans la phase. 

À vitesse élevée les deux interrupteurs restent fermés pendant tout le pas. En f in de conduction 
l 'énergie é lect romagnét ique stockée dans la phase est renvoyée à la source par les diodes de roue 
libre. Pour les faibles puissances i l est possible d'utiliser une alimentation modu lée en largeur 
d'impulsions et ce quelle que soit la vitesse. I l est possible aussi de réduire le nombre d'inter
rupteurs et de diodes de récupérat ion de (m-1) pour chacun des composants selon la figure 4.10. 

a + 

J'Y. 

A 0 

A p , 

7-1 

Figure 4.10. - Structure d'alimentation pour faible puissance et nombre de composants réduits. 

L'interrupteur T commun à toute les phases reçoit la commande M L I et les autres interrupteurs 
Ti distribuent la tension U. L ' inconvénient à vitesse élevée vient du peu de temps laissé à la 
démagnét isa t ion des phases et si ce temps est trop court i l se peut que le courant de phase ne 

soit pas annulé lorsque devient négatif, ce qui correspond à un fonctionnement en frein. 
d0r 

a + 

U 
/Y. 

A 0 1 / 
A\D2 

/Y. 

A D 2 

Figure 4.11. - Alimentation pour nombre pair de phases avec source à point milieu. 
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I l est possible de réduire encore le nombre de composants si le nombre de phases est pair et si 
elles sont associées deux à deux en transformant la source de tension en source à point mi l ieu 
selon la figure 4.11 dans le cas de quatre phases. 

La structure généra le de la commande de ces machines comprend une boucle de courant, l i m i 
tant celui-ci, une boucle de vitesse et la logique de commande avec ou sans autopilotage. Si le 
schéma d'alimentation de la figure 4.9 sert de référence, on peut dire que la logique de com
mande ferme les interrupteurs Tv T2, T3 et une logique é laborant la M L I pilote les interrupteurs 
T ' j , r ' 2 , r ' 3 pour le hachage du courant. 

On peut distinguer deux schémas de base, pour une phase, le s chéma à cont rô le de courant type 
hystérésis qui assure un couple en créneau et donné figure 4.12, et le s c h é m a à contrô le de ten
sion de type M L I à f réquence fixe de hachage et rapport cyclique variable, d o n n é figure 4.13. 
La rés is tance R commune à toutes les phases sert pour la l imitat ion du courant. 

Dans les deux cas la difficulté tient au fait que ces machines pour avoir un bon couple 
doivent être saturées si bien que la lo i du couple en fonction du courant et l 'al lure de 
celui-ci en fonction du temps ne sont pas simples, si bien q u ' i l est difficile de synchroniser 
la commande avec la partie croissante de l'inductance des phases pour un fonctionnement 
moteur. 

4,6 Étude de la commande 

'ref 

A 

phase 2 

phase 3 U 

logique A 

R 

L 

Figure 4.12. - Commande à contrôle de courant 
type hystérésis. 
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cc(Vref) 

logique 

Figure 4.13. - Commande à contrôle de tension. 

4,7 Étude du fonctionnement dynamique de l'ensemble, 
Domaines de fonctionnement 

La nature impulsionnelle de l 'alimentation induit des p rob lèmes spécifiques à ce type de 
moteur. I l est important de les étudier en fonction de la fréquence des impulsions, pour préciser 
les domaines de fonctionnement possibles de ces actionneurs. 

Pour ce faire nous admettons un certain nombre d 'hypothèses simplificatrices. L'alimentation est 
supposée source de tension idéale et la commande est en boucle ouverte. De plus l ' inertie totale 
J du système est supposée constante de m ê m e que les frottements sous forme de couple 7 .̂ 

Nous prendrons le couple de charge 7̂  comme paramètre et la machine de type à ré luctance 
variable comme support d'exemple. Le fait de supposer Inconstant et de prendre 7̂  comme 
paramèt re nous permet d ' in tégrer TV à 7̂  qui sera seul considéré par la suite. 

4,7.1 Problème d'oscillations en réponse indicielle 
Lors d 'un fonctionnement en basse fréquence avec une avance pas par pas ou lors de l 'ar rê t sur 
un pas bien défini, i l apparaî t des oscillations angulaires autour de la position d 'équi l ibre finale 
du pas en question, comme indiqué sur la figure 4.14 où l 'on passe de la position aA à la posi-
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t ion a. B " 
aA + ap- ^ a s o m t i ° n # ( 0 de Téquat ion mécan ique dynamique n'est pas simple dû au 

fait que le couple moteur est l u i -même une fonction de la position. 

a(t)k 

Figure 4.14. - Oscillations en réponse indicielle. 

La figure 4.15 représente le couple accélérateur AT = Te - T{ quand on suppose Te s inusoïdal par 
phase et que l ' on passe de la position d 'équi l ibre aA lorsque la phase A cesse d ' ê t re a l imentée 
à la position aB = aA + ap par suite de l 'alimentation de la phase B pour une avance d 'un pas. 
L 'équa t ion dans ce cas s 'écri t compte tenu de nos hypothèses : 

d2a 
J-^2+(Tl+Tf) = Tm sin 

d ' o ù a(t) de la figure 4.14. 

- i M 
2K 

m m 
\ P ) _ 

(4.12) 

• a 

Figure 4.15. - Couple accélérateur lors d'une avance élémentaire. 
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Le prob lème posé i c i est celui de l'amortissement, voire de la suppression, de ces oscillations 
qui peuvent être intolérables si leur durée est supérieure à la pér iode de l 'alimentation. 
L'exemple de la tête d'impression d'une machine à écrire fait tout de suite entrevoir les défor
mations qu 'un texte pourrait subir par un écar tement fantaisiste des caractères . 

Cet amortissement nécessaire peut être réalisé de diverses manières . 

M é c a n i q u e m e n t i l est possible d'ajouter un frottement sec ou visqueux. Ces solutions sont effi
caces mais présentent des inconvénients . Le frottement sec augmente la charge en permanence 
et augmente les pertes, i l est généra lement variable au cours du temps par usure et entraîne un 
écart statique supplémenta i re . Le frottement visqueux présente un couple variable avec la 
vitesse qui pourrait devenir prohibi t i f aux fréquences élevées d'alimentation, mais se révèle 
intéressant en très basse fréquence ou en impulsionnel. 

Élec tr iquement i l est possible de jouer sur la création de courants de Foucault en rendant le 
rotor massif ou en munissant les pôles de spires en court-circuit qui seront le siège de courants 
et donc de pertes amortisseuses. Cependant ce système réduit les performances en haute fré
quence par accroissement de la constante de temps électr ique des phases du stator. I l est pos
sible aussi d'utiliser un second bobinage stator qui serait a l imenté en courant continu lorsque a 
serait voisin de aB pour accroître le couple TB en le rapprochant du créneau parfait ce qui éli
minerait toute oscillation de a en aB. 

I l est possible d'agir sur la commande. Par exemple par un retard à la commutation comme 
indiqué sur la figure 4.16 où pour s 'arrêter en a c lors de l 'alimentation de la phase C après avoir 
c o m m u t é normalement sur les phases A et B précédentes , on profite du couple négatif crée par 
la phase B en prolongeant son action en retardant la commutation de la phase C. La phase B 
après avoir accéléré pour passer de aA en aB, freine pour arriver doucement en a c sans oscil
lation. 

I l est possible aussi de modifier la séquence de commande des phases pour amortir l ' a r r ivée en 
a c comme p récédemmen t en imposant une séquence ABCBC, au lieu de faire ABC normale
ment, comme indiqué figure 4.17. Le doublement de la séquence BCBC fait donner à cette 
séquence le nom de commande « Bang-Bang » qui rappelle la répéti t ion. 

T, 

0 aA aB ac 

(a) Commande normale 
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• t 

aA aB 

(b) Retard de commutation 

Figure 4.16. - Amortissement des oscillations par retard de commutation. 

0 aA aB ac 

Figure 4.17. - Commande Bang-Bang d'arrêt sur un pas. 

I l est possible aussi de modifier la séquence de commande des phases en introduisant dans la 
séquence une alimentation s imul tanée des deux phases pour associer les parties de couple posi-
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t i f de Tune et négatif de l'autre. Dans notre exemple précédent on pourrait par exemple impo
ser la séquence A, B, B + C, C. 

Ces actions sur la commande sont élégantes et efficaces avec de bons rendements et une bonne 
reproductibi l i té . Cependant la quali té de l'amortissement est fonction de l ' inertie J et de la 
charge Tl, si bien qu'un asservissement en position est souvent nécessaire , si ces paramètres 
sont appelés à changer, pour une améliorat ion constante de l'amortissement. 

Enfin, i l est possible d'agir sur l'amortissement de ces oscillations par action sur les circuits 
d'aide à la commutation des phases. Par exemple on peut retarder l 'extinction de la phase B 
quand la phase C est a l imentée par accroissement de la constante de temps de la phase B en 
introduisant une inductance supplémentai re dans son circuit d'extinction. Ceci la fait passer en 
frein pendant que la phase C est moteur. 

4,7,2 Problème de perte de synchronisme en basse fréquence 
Dans les m ê m e s conditions que celles de la figure 4.14 lorsque a oscille autour de aB, si la com
mutation de la phase C intervient lorsque a(t) décroît, c 'est-à-dire lorsque la vitesse Î2 du rotor 
est négat ive , après un dépassement de la position aB, le couple accélérateur Te - Tl doit d'abord 
freiner le moteur j u s q u ' à l 'arrêt , c 'est-à-dire vaincre l ' énergie c inét ique négat ive acquise. 
Ensuite si ce couple accélérateur est encore positif dans cette position d 'arrêt , le rotor repart 
dans le bon sens vers a c Mais si ce n'est pas le cas le rotor va continuer à tourner en sens 
inverse, sous un couple accélérateur négatif pour venir à l 'équi l ibre en a'c indiqué sur la figure 
4.18 (a). I l y a alors perte de synchronisme. 

(a) Allure des couples accélérateurs 
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(b) évolution de a avec et sans perte de synchronisme 

Figure 4.18. - Commutation de la phase C en vitesse négative 
lors d'oscillations autour de 

Sur la figure 4.18 (a) la commutation de la phase C a lieu en a c o < am et le couple accéléra teur 
Te - Tl est nul en av 

La condition de synchronisme exige que l 'énergie de freinage 

Wf = j ( 7 ; - 7 } ) d a 

soit supérieure à l ' énerg ie c inét ique acquise par le rotor en a c o c 'est-à-dire 
des énergies définit le a l imite pour éviter la perte de synchronisme. 

. L 'égal i té 

Les solutions à ce p rob lème sont les m ê m e s que celles appor tées au p r o b l è m e précéden t puis
q u ' i l faut amortir ou é l iminer les oscillations. I l est évident q u ' i l y aura autant de possibi l i tés de 
perte de synchronisme que de pér iodes d'oscillation de ait) autour de aB et ce nombre de 
pér iodes sera d'autant plus faible que l'amortissement sera fort pour diminuer l 'amplitude des 
oscillations. 

À ces domaines instables correspond, dans le plan Tl en fonction de la f réquence d'alimentation 
/ , en rég ime permanent, une zone d ' instabi l i té dél imitée par deux enveloppes, comme indiqué 
sur la figure 4.19, et q u ' i l vaut mieux éviter. Cette zone est aussi fonction de l ' inertie et des frot
tements supposés constants i c i . 

Le couple TeM est le couple moteur moyen maximum obtenu par commutation des phases aux 
instants de « commutation naturelle » c'est-à-dire aux intersections des s inusoïdes TQ (a) de 
chaque phase. 
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Ti À 

T. 

zone instable 

zone 
stable 

Figure 4.19. - Zone d'instabilité par perte de synchronisme en basse fréquence. 

4.7,3 Problème de fréquence limite de démarrage 
Deux techniques de démarrage sont utilisées usuellement : soit on affiche directement la fré
quence correspondant à la vitesse souhaitée, soit on applique une rampe de fréquence qui croît 
l inéairement de zéro à la fréquence souhaitée. Dans les deux cas on souhaite aller vite. Mais si 
la commutation de la phase B par exemple, comme indiqué sur la figure 4.20, intervient après 
celle de la phase A en a2 < a{ c 'est-à-dire avant que le couple accélérateur TB - Tl devienne posi
tif, alors ce couple est négatif et freine le moteur au lieu de l 'accélérer, i l y a donc là aussi perte 
de synchronisme à fréquence variable. I l existe donc en fonction de Tt, J, 7Vune fréquence d 'a l i 
mentation f l imite de démarrage que l 'on peut tracer dans le plan (7Y f) à Tjet / constants. La 
figure 4.21 donne l 'allure de cette caractérist ique limite. 

On peut trouver une expression approchée de cette fréquence l imite de démar rage sur un pas 

dans le cas d'une fréquence / = fd affichée directement, en considérant que l ' équat ion méca¬

nique simplifiée / = j _ j peut être intégrée en admettant pour condition initiales 
dt 2 

a (0 ) 
d « ( 0 ) 

dt 
= 0 et que le couple accélérateur soit pris égal à sa moyenne constante Tarn. 

Alors pour faire un pas a p , sur la durée d i 
fd 

l 'équat ion mécan ique donne 

Tarn 1 
a = aP = 

^ fi 

d 'où (4.13) 

86 



Moteurs pas à pas et moteurs à réluctance variable 

Figure 4.21. - Zone de démarrage 
possible et impossible. 

Pour augmenter cette zone de démar rage possible i l est évident que seul un accroissement de 
Tarn donc de Te (oc) le permet. Pour ce faire on peut jouer sur l 'alimentation en augmentant le 
courant par une augmentation de la tension d'alimentation j u s q u ' à atteindre la l imite d 'échauf-
fement autorisée, si la saturation du circuit magné t ique n'intervient pas avant. Mais on peut 
aussi jouer sur la commande en alimentant deux phases s imul t anément pour profiter d 'un 
« couple c o m p o s é » analogue à un redressement de tension c o m p o s é e et dont le couple moyen 
est supérieur à celui d'une seule phase. Compte tenu des intervalles uti l isés, la commande pro
voque alors la suite d'alimentation des phases suivantes : 

A, B, £ + C , C. etc. 
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4.7,4 Problème d'accélération et de fréquence limite 
de fonctionnement en régime permanent 

Lorsqu'un moteur tourne à la vitesse constante Ql telle que Tl = Te moyen ( Î2 7 ) et q u ' i l doit 
passer à la vitesse i 2 2 > Î2y. I l ne pourra le faire que s ' i l y a une réserve de couple accélérateur 
moyen c'est-à-dire si Tx < TeM correspondant à une variation possible d ' énerg ie c inét ique sur un 
pas AW^ÇT^-Tj). ap. 

Cependant lorsque la fréquence d'alimentation devient élevée, les courants dans les phases ne 
s 'é tabl issent pas ins tantanément à cause de leur constante de temps, l 'allure des courbes Te (a) 
des phases s 'écar te de la s inusoïde pour devenir celle indiquée sur la figure 4.22. Celle-ci 
montre à l ' év idence que le couple moyen maximum disponible devient T'eM < TeM et par consé
quent la réserve d 'accé léra t ion diminue, pour devenir m ê m e nulle à une fréquence l imite abso
lue fa telle que T' M (f) = Tlf correspondant à la vitesse maximale possible de fonctionnement 
en rég ime permanent pour Tl donné . Dans le plan T{ (f) apparaît donc une courbe qui corres
pond à cette l imite de fonctionnement possible. 

I l faut remarquer que cette caractérist ique reportée en 5 sur la figure 4.24 est indépendante de 
l ' inertie puisque le rég ime permanent est seul considéré. Par ailleurs, i l est possible de relier la 
fréquence f à la constante de temps électrique d'une phase, bien que celle ci ne soit pas 
constante, puisque son inductance est fonction de la position a du rotor. On peut cependant défi
nir une constante de temps électr ique moyenne Jim correspondant à la mon tée du courant et 

donc on peut écrire que — = Ta = 377m correspond à la l imite absolue de fonctionnement. 
fa 

(Si on admet que la mon tée du courant est réalisée en trois fois la constante de temps comme 
dans le cas d'une mon tée exponentielle normale). 

Figure 4.22. - Modification des caractéristiques Te (a) avec la fréquence. 

Pour augmenter cette zone de fonctionnement plusieurs actions sont possibles qui toutes ten
dent à réduire Tim réelle ou apparente par action sur le moteur, l 'alimentation ou la commande. 

88 



Moteurs pas à pas et moteurs à réluctance variable 

Sur le moteur la seule action possible est de choisir celui qui a la plus petite constante de temps. 
Une diminution de celle-ci pourrait être obtenue par une addition de rés is tance en série avec 
chaque phase mais ceci conduirait à réduire le rendement en supposant que l 'alimentation garde 
le m ê m e courant. 

Par l 'alimentation i l est possible d'augmenter la tension de celle-ci soit par une source à deux 
niveaux comme indiqué sur la figure 4.23 soit par accroissement du rapport cyclique si elle est 
const i tuée d 'un hacheur. 

_ n -
commande 
de phase 

5 
phase 

< Tphase T ^ 

commande 
d'alimentation 

U2>Ui 

//////// 

Figure 4.23. - Alimentation à deux niveaux. 

La source à deux niveaux de tension, alimente d'abord la phase sous U2 pour une variation 
rapide du courant et quand celui-ci atteint le seuil désiré in, i l bloque U2 par le transistor Tb et 
Uj reprend l 'alimentation normale à i n constant. On démont re facilement que la constante de 

temps apparente Tim = Tim — et la constante réelle peut être d iv isée facilement par un fac
teur 10. U2 

Avec un hacheur à rapport cyclique variable, la phase est d'abord a l imentée en pleine onde sous 
la tension U2 pour une mon tée rapide du courant à sa valeur nominale, puis ce courant est main
tenu dans une fourchette de in + Ai par mesure du courant et adaptation du rapport cyclique à la 
valeur adéquate pour obtenir Ux. 

La commande du transistor de phase peut être aussi uti l isée avec la technique de l'avance à l ' a l 
lumage pour laisser au courant le temps de monter et éviter aussi l 'apparition de couple Te (a) 
négatifs . Cette avance dépend de la fréquence des impulsions d'alimentation et pour synchro
niser les c réneaux de tension par rapport à la position du rotor i l faut donc un autopilotage de 
la machine avec un capteur de position et une boucle de retour sur la commande. On peut alors 
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générer une séquence de démarrage ou d 'accélérat ion automatique en assurant la commutation 
uniquement lorsque le pas en cours est réalisé j u s q u ' à l 'obtention de la vitesse maximale. Si on 
veut rester en circuit ouvert i l faut imposer une rampe de fréquence fonction du temps ou de la 
position pour rester synchrone. 

4,7,5 Problème du freinage 
Ce prob lème est un peu symétr ique de celui de l 'accélérat ion. L 'arrêt en un seul pas n'est pos
sible q u ' à partir d'une fréquence inférieure à la fréquence l imite d 'a r rê t sur un pas en fonction 
de Tlf J, et ^ é v i d e m m e n t et représenté par la caractérist ique 3' sur la figure 4.24. A cause de 
l'effet positif cette fois de T^qui s'oppose toujours au mouvement, cette caractér is t ique dél imite 
une zone d 'a r rê t possible sur un pas un peu plus grande que celle de démarrage . Reste alors à 
résoudre le p rob lème de la décélérat ion depuis une fréquence voisine de / f l en zone 4, j u s q u ' à 
une fréquence inférieure à la fréquence l imite de d é m a r r a g e / ^ en zone 1-2-3 ou 3' en visant une 
position définie à l'avance. 

En circuit ouvert un compteur -décompteur compare le nombre de pas parcourus à celui à par
courir et déc lenche le freinage à l'instant adéquat. Le dernier pas doit être parcouru lorsque la 
fréquence correspond à un des domaines 1-2-3 ou 3' ce qui suppose une rampe de diminution 
de la fréquence fonction de a à bien définir. 

En circuit fermé on retrouve le prob lème de l'autopilotage précédent en accélérat ion. 

Finalement si toutes les caractéris t iques précédentes sont rassemblées sur une m ê m e figure 4.24 
apparaissent alors les domaines de fonctionnement possibles d'un moteur pas à pas avec : 

Zone 1 : stable et démarrage sur un pas possible 

Zone 2 : instable mais démarrage sur un pas possible 

Zone 3 : stable et démarrage sur un pas possible 

Zone 4 : possible et stable si démarrage en zone 1 ou 3 

Zone 5 : fonctionnement impossible 

Zone 3 ' ; extension des zones 1 et 3 pour arrêt sur un pas mais zone stable si démarrage en 
zone 1 ou 3 

Lorsque le sys tème est bouclé en position et vitesse le domaine 4 de la figure 4.24 peut pré
senter un trou en haute fréquence correspondant à une extension de la zone 5. Cette possibil i té 
vient d'oscillations en basse fréquence de la vitesse autour de la vitesse é levée de fonctionne
ment. Ces instabili tés dynamiques sont provoquées par la réponse fréquentielle du sys tème bou
clé aux harmoniques de couple. Ces oscillations peuvent s'amplifier au point de provoquer une 
perte de synchronisme. 

Les r emèdes possibles ont été déjà évoqués que ce soit par modification de l'amortissement ou 
autopilotage. Mais ce dernier est un peu complexe et coûteux et l'amortissement en haute fré
quence n'est pas idéal comme on l 'a vu. Une solution élégante consiste à opérer un auto-asser
vissement en courant en associant la commutation des phases à une singulari té du courant réel 
facile à détecter et en relation avec la position du rotor. C'est donc un autopilotage sans capteur 
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de position grâce au courant de phase ou d'alimentation ou d'extinction. Rappelons que l ' équa
tion électr ique d'une phase de la forme 

r di . dL 
ri + L \- i 

dt dOr 

avec L (oc) montre clairement que i (a,com). Le décrochage est ainsi évi té et i l est indépendan t 
de la charge et de l ' inertie. Cependant i l faut que cette dépendance de a et co m du courant soit 
bien marquée pour être uti l isée. A l ' opposé une alimentation par hacheur ne permet pas une 
telle solution car le courant est cette fois trop haché pour y repérer une singulari té in téressante . 

Figure 4.24. - Zones de fonctionnement d'un moteur pas à pas. 

4,8 Moteur à reluctance variable 
Nous avons déjà vu que ces machines possédaient les m ê m e s structures et alimentations que les 
moteurs pas à pas, mais qu'elles s'en distinguaient par leur objectif de conversion d ' éne rg ie et 
donc de rendement d'une part et qu'elles étaient sys témat iquement autopi lo tées pour en faire 
des moteurs synchrones d ' en t ra înement , d'autre part. 

Leur gamme actuelle de puissance s 'é tend j u s q u ' à quelques centaines de k w et donc couvre 
l'ensemble des petites et moyennes puissances des moteurs. Elles concurrencent les machines 
sans balais à aimants permanents dans certaines applications. Leur dénomina t ion anglo-saxonne 
de Switched Reluctance Motor correspond à notre « moteur à commutation é lec t ronique » par
fois utilisé en lieu et place de MRV. 

L 'é tude des moteurs pas à pas a mont ré le p h é n o m è n e de production du couple en absence de 
saturation. En fait l 'inductance d'une phase exci tée est fonction de la position du rotor et du 
courant i dans la phase L(Qr,i) car le circuit magné t ique est généra lement saturable. 
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Pour chaque position du rotor le flux par phase, en fonction du courant ;', prend l 'al lure donnée 
figure 4.25 entre deux cas ext rêmes correspondant à l'alignement de l 'axe de symétr ie du pôle 
rotor avec celui de la phase exci tée (9r = 0), et au cas où cet axe coïncide avec un axe interpo

laire stator 9r = 
n 

r J 
non saturation. 

c'est le désal ignement avec inductance et flux min imum et en général 

alignement 

\ = — désalignement 
F* 

" er = — désalignement 

/phase 

Figure 4.25. - Caractéristiques magnétiques totales d'une phase 
pour différentes positions du rotor. 

Pour une position quelconque du rotor par exemple 6rl et un courant i, la coénergie de la phase 

i i 

est : W = J Ntpdi = J yr • âi. Elle est représentée par l 'aire OiAO. Par duali té l ' énergie m a g n é -

Y 

tique de la phase est W = J idy/ . Elle est représentée par l 'aire OADO. Le couple à cet instant 

est donné par Te 
dW 

Te 

d6r 

ÂW AW 

. Si on visualise un déplacement é lémenta i re de 8r de 6rl à 0r2 alors 

A9r 9r2 - 9r\ 
Si on admet une résis tance de phase négligeable l 'énergie électr ique fournie à la phase pendant 
ce court dép lacement est AWe = i • Ay/= ui • At représentée par l 'aire ABCD. Alors l ' énergie 
magné t ique s tockée est AW = OBCO - OADO et la coénergie AW = AWméca = Te • A9T = 
AWe - AW est représentée par l 'aire OABO hachurée. 
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Si la saturation est ex t rême et que le fer présente une caractér is t ique B(H) telle que celle de la 
figure 4.26 (a), i l apparaî t cette fois que dans le passage de 0 r l à 9r2 i l vient figure 4.26 (b) 
AW = O'BCO' - OADO = 0 et par conséquent AW = AWméca = AWe = ABC. Toute l ' énerg ie 
électr ique est convertie en énergie mécan ique , c'est le cas idéal vers lequel on va tendre pour 
ces machines qui seront généra lement saturées, pour obtenir un bon rendement. On s'en 
approche avec les machines hybrides avec aimants permanents au rotor. Si on se rapporte à la 

figure 4.3 on obtient de bonnes machines avec des rapports d'inductances > 10 ce qui 
exige des entrefers très faibles de quelques dix ièmes de mm. 

H 

(a) caractéristique B(H) d'un matériau saturé 

«F A 

B 

A 

i • 

O' 
D 

0 

(b) Caractéristiques magnétiques de la phase 

Figure 4.26. - Caractéristiques par forte saturation du circuit magnétique. 

À l ' opposé de ce cas ex t rême , le cas de non saturation totale, avec une courbe B(H) droite pas
sant par l 'origine, les caractér is t iques magnét iques de la phase sont aussi des droites passant 
toutes par l 'origine figure 4.27 et cette fois : 
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AW' = OABO = AWe - AWm 

_ i - A\ff _ AWe 

~ 2 ~T~ 

ce qui confère un rendement moit ié du précédent et rappelle un résultat déjà connu dans les 
m ê m e s hypothèses . 

Figure 4.27. - Caractéristiques magnétiques 
du circuit magnétique non saturé. 

Dans le cas général réel, avec courbe B(H) normalement saturée d 'un circuit fer romagnét ique, 
on obtient une énergie W' sur une demi-pér iode de l 'alimentation comme celle représentée sur 
la figure 4.28 lors d'une alimentation à tension constante. Le courant / croît d'abord rapidement 
en position de désa l ignement , lorsque l'inductance est faible et constante, puis dès le début du 
recouvrement des pôles rotor et stator cette inductance croissant le courant croit moins vite et 
peut m ê m e décroî tre . La commutation de la phase suivante est déc lenchée en B avant la posi
tion d'alignement pour laisser au courant le temps de décroître vers zéro par le diode de roue 
libre de l 'alimentation. L 'évolut ion se fait alors sur une courbe passant par B mais non identique 
à la caractéris t ique magné t ique obtenue par valeurs croissantes du courant à cause de l 'hys téré
sis qui est bénéf ique dans ce cas car cela diminue l 'énergie W r envoyée à la source et repré
sentée par l 'aire DBC. D étant le rémanent du cycle d 'hystérés is de sommet B, point où la carac
térist ique magnét ique par courant décroissant passant par B rejoint l 'axe des *F. 

La coénergie W* t ransformée en énergie mécanique est représentée par l 'aire OABDO. 

Le couple moyen réel à vitesse constante, si toutes les impulsions de courant sont identiques, 
est Te = W'x nombre d'impulsions par tour. Or chaque phase donne une impulsion par pôle 
rotor soit m.Pr impulsions par tour d 'où 

T = t ^ W ' (4.14)* 
2K 
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Figure 4.28. - Caractéristiques magnétiques réelles d'une phase 
et évolution du point de fonctionnement sur une demi-période de la phase. 

w w 
On peut caractér iser la conversion par le rapport r = = analogue à un facteur de 

W'+W We 
puissance général isé mais qui vaut couramment 0,6 à 0,7 pour ces machines. 
I l est possible de faire apparaî tre autrement le handicap de ces machines en cherchant à exprimer 
le rapport de la puissance apparente nécessaire à leur fonctionnement à la puissance m é c a n i q u e 
utile fournie. Pour cela on exprime l 'énergie We fournie par la source par impulsion comme une 
fraction k du produit yB iB au point de commutation B de la figure 4.28. Ce produit, dans notre 
hypo thèse de rés is tance de phase négligeable, et si on admet une variation l inéaire de y/ entre 
0 et B lors de la mon tée du courant de phase fourni par l 'al imentation sous tension V, vaut 

V • Ton 

WB LB = ~ — ' LB a v e c T o n temps de conduction du transistor de la phase a l imentée , 

r , , v „ , , V • Ton . W' 
D ' o ù We = k iB = — (4 15)* 

(Om r 
Pour les m phases la source fournit une puissance apparente maximale 

„ . W com 1nTe-(ûm ,. 
SM = m -V • iB = m ^-= 2 - (4.16)* 

r kTon k • r Pr Ton 
Si on pose Pm - Te com puissance mécan ique fournie théor ique (les pertes mécan iques des rou
lements et de la ventilation de m ê m e que les pertes fer et Joule ne sont pas prises en compte) et 
si on admet que Pr Ton est constant et vaut au maximum JI/2 alors 

% = - Pm (4.17)* 
k • r 

Ces équations sont reproduites avec la permission d'Oxford University Press. 
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Les valeurs usuelles de k et r étant de 0,7 et 0,6 ceci donne —— « 10 ce qui paraî t éno rme . 
Pm 

Heureusement l'effet Vernier compense partiellement ce handicap en permettant une diminu
tion de volume à couple égal et autorise une comparaison à m ê m e valeur de N m / A avec les 
machines asynchrones et m ê m e les machines synchrones sans balais malgré les fréquences plus 
élevées nécessaires pour une m ê m e vitesse ce qui conduit à des pertes fer plus élevées que dans 
ces machines. 
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5,1 Principe des machines piézoélectriques 
Certains matér iaux diélectr iques, dont certains cristaux comme le quartz, le titanate de barium 
et des alliages de plomb et oxydes de titane et de zirconium, présentent des proprié tés électro
mécaniques qui lient le champ électrique E qui leur est imposé , et donc l ' induction électr ique 
D et la polarisation électr ique Pe du matériau, tels que D = eE + Pe, à leur pression mécan ique 
interne p et à la déformation Al de leur dimensions. Ces matér iaux sont dits piézo-électr iques . 

Une traction ou une compression mécanique entraînant une variation de leur géométr ie , pro
voque un état de polarisation électr ique du cristal, entraînant l 'apparition d'un champ électr ique 
à ses extrémités . Inversement un tel cristal soumis à un champ électr ique est le siège de 
contraintes internes mécan iques qui modifient sa géométr ie . Dans ce dernier cas la contrainte 
comprend un terme proportionnel au champ, c'est l'effet purement p iézo-é lec t r ique qui nous 
intéresse, et un terme proportionnel au carré du champ, c'est l'effet électrostrictif. 

Ces propriétés é lec t ro-mécaniques sont en fait ex t rêmement complexes. Elles présentent des 
effets longitudinaux avec sens de la déformation parallèle au sens du champ appl iqué, et des 
effets transversaux avec sens de la déformation perpendiculaire au sens du champ appl iqué. Par 
ailleurs ces effets présentent les phénomènes d 'hystérésis et de saturation de façon semblable 
aux phénomènes é lect romagnét iques des matériaux ferromagnét iques . Aux moments magné 
tiques et domaines de Weiss, correspondent des domaines électr iques avec dipôles électr iques 
orientés. 

Ces phénomènes é lec t ro-mécaniques peuvent donner lieu à conversion d 'énerg ie é lec t ro-méca
nique, avec pertes bien év idemment , si la source de champ débite un courant et si le cristal 
déplace une masse qui lu i est liée rigidement. La figure 5.1 schémat ise ce nouveau principe de 
conversion qui peut être utilisé en actionneur compte tenu de ses propriétés spécifiques. 

I Pi 

Figure 5.1. - Principe de conversion d'énergie électro-mécanique 
utilisant l'effet transverse piézo- électrique. 

La figure 5.2 montre l ' évolut ion de l'allongement longitudinal relatif d 'un matér iau piézo-élec
trique sous l'effet d'un champ électrique alternatif lentement variable. L'effet transverse pré
senterait une allure semblable. 
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On reconnaî t l'effet de saturation correspondant à l 'alignement progressif des dipôles du ma té 
riau dans le sens du champ appl iqué, à partir d'une première polarisation oa et le cycle d'hys
térésis avec effet de r émanence . Pour annuler cet effet, un champ inverse - Ec, dit coercitif, doit 
être appl iqué. Si on poursuit l ' expér ience par application d 'un champ négat i f j u s q u ' à - Em, le 
sens d'orientation des dipôles s'inverse j u s q u ' à nouvelle saturation correspondant à l 'allonge
ment maximal. Le champ coercitif correspond à la contraction maximale du cristal qui reste en 
fait polar isé par une polarisation ou induction électr ique r émanen te lorsque le champ appl iqué 
est annulé , ce qui correspond à une précontrainte du matér iau . Si bien que si le champ appl iqué 
est alternatif et de valeur crête inférieure ou égale à Ec, l 'allongement relatif va décr i re une 
boucle d 'hys térés is mineure autour du point de r émanence R, que l ' on assimilera à une droite 
en première approximation. Selon le sens de la r émanence initiale, cette droite sera de pente 
positive ou négat ive , c 'est-à-dire que sous l'effet d 'un champ posit if par exemple, selon le sens 
antér ieur d ' évolu t ion , le matér iau se contractera ou se dilatera. Pour distinguer a priori ce sens 
d 'évolu t ion , on marque d'une flèche le sens de polarisation rés iduel le du matér iau comme indi 
qué sur la figure 5.3a. Pour appliquer un champ uniforme sur ces matér iaux ils sont mon té s en 
sandwich entre deux élect rodes conductrices métal l iques soudées au matér iau . 

L'ensemble é lec t rodes-matér iau p i é z o é l e c t r i q u e constitue un é lément p i é z o é l e c t r i q u e . Si ces 
électrodes sont identiques, c 'est-à-dire si elles présentent la m ê m e géomét r ie , l 'application d 'un 
champ entra îne une déformat ion symétr ique du matériau. Si celles-ci p résen ten t des épaisseurs 
très différentes et donc des raideurs différentes, l'effet transverse courbe l'ensemble comme 
indiqué sur la figure 5.3.b où le champ négatif par rapport à la polarisation initiale contracte le 
matér iau qui se déforme sous l'effet de la dissymétr ie des raideurs des é lec t rodes qui tendent à 
maintenir leur longueur. 
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(a) direction de la polarisation résiduelle 

électrode mince 

électrode épaisse 

(b) courbure sous l'effet transverse 

Figure 5.3. - Polarisation résiduelle et évolution 
sous champ d'un élément piézo-électrique à électrodes dissymétriques. 

Cet effet transverse peut donc être utilisé à son tour pour une conversion é lec t ro-mécanique 
d 'énergie d 'un second type soit sous forme d'onde de flexion en associant côte à côte des élé
ments par paires et polarisés en sens inverse comme indiqué sur la figure 5.4a. La figure 5.4.b 
montre comment le champ appliqué provoque la dilatation de l ' é l ément de gauche et en 5.4.C 
la contraction du m ê m e é lément sous champ opposé. 

Le mot i f d'association peut être répété longitudinalement et on obtient un sys tème linéaire, ou 
sous forme torique et on obtient un moteur tournant, en créant une onde mobile progressive. 
Pour cela i l suffit d'associer deux ensembles d 'é léments avec un déphasage spatial de 90° par 
rapport à leur onde de déformation, et d'alimenter ceux-ci par des tensions sinusoïdales en qua
drature dans le temps pour obtenir un système biphasé avec onde progressive longitudinale ou 
tournante selon la disposition géométr ique choisie pour les é léments . 

Les deux ensembles associés peuvent être des couronnes superposées ou deux demi-couronnes 

pourvu que les n œ u d s des ondes d'une phase coïncident avec les ventres des ondes de l'autre 

phase. 

Les machines correspondantes sont dites à ondes de flexion. 
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électrodes 

(a) structure de base à deux éléments 

dilatation 

(b) flexion sous champ positif 

dilatation 

(c) flexion sous champ négatif 

Figure 5.4. - Génération d'une onde de flexion. 
(Reproduit avec la permission d'Oxford University Press). 

S I I 11 1*1 • 

5.2 Modèle et paramètres 
Dans le cadre des hypothèses admises le rapport de l 'allongement relatif au champ appl iqué , 
égal à la pente des droites au point R de la figure 5.2 est appelé constante d'allongement relatif 
p iézo-électr ique d telle que : — = ±d • E 

En fait compte tenu des effets longitudinaux et transversaux cette constante est un tenseur et on 
définit principalement une constante longitudinale d, telle que : 
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y ) =d,-Ez ( 5 .1 ) 

et une constante transversale dt telle que : 

si Ez est la composante selon la direction oz du champ appl iqué. 

Les valeurs typiques de d{ sont de l 'ordre de 3 à 6.10" 1 0 m V " 1 et celles de dt sont de l 'ordre de 
- U à - l l O - ^ m V 1 . 

Inversement le rapport du champ créé à la pression exercée est appelé constante de champ. 
Cette constante est aussi tensorielle et on définit principalement une constante longitudinale gl 

et une constante transversale gv reliées aux constantes d'allongement par les permit t ivi tés res
pectives de m ê m e direction selon les expressions 

a = ^ et gt = 4 (5.3) 

La permit t ivi té du vide £Q = 8,85. 10~ 1 2 Fm" 1 et les permitt ivi tés relatives des matér iaux p iézo
électr iques varient de 1,1 à 5 pour el et et qui sont très voisines. 

5.2,1 Équations de base 
En première approximation, pour une excitation quelconque, les équat ions é lec t romécaniques 
couplées d 'un é lément p i é z o é l e c t r i q u e monté entre deux électrodes, soumises à un courant / 
sous la tension V, possédant une impédance mécanique Z et une admittance électr ique Y, dont 
la masse est mue à la vitesse v de déformation par la force F, peuvent se mettre sous la forme : 

AV-Zv = F (5.4)* 

YV + Av = I (5.5) 

Elles correspondent au schéma électrique équivalent de la figure 5.5 obtenu par analogie élec
t ro-mécanique où une tension correspond à une force et un courant à une vitesse. Le transfor
mateur parfait de rapport A illustre la transformation é lec t ro-mécanique. 

F est la force résul tante utile égale à la force électrique créée par le champ, d iminuée de la force 
mécan ique de déformation du matér iau à la vitesse v. A est appelée constante de force, elle est 
proportionnelle à la constante d précédente et s'exprime en NV "7. 

Y apparaî t comme l'admittance sans déformation (v = 0) du matér iau contraint et s'identifie à 
la capaci té pure CQ du diélectr ique. 

* Ces équations sont reproduites avec la permission d'Oxford University Press. 
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YV est le courant capacitif du matér iau diélectr ique qui modifie sa charge é lect r ique sous l'ef
fet du champ ttAv est le courant utile de déformation du matér iau à la vitesse v. I l s'en dédui t 
que A peut aussi s'exprimer en Cm'1. Le courant total / est fourni par la source d ' éne rg ie é lec
trique. L ' impédance Zl est celle de la charge mécan ique entra înée par l ' é l émen t p i é z o é l e c t r i q u e 
dans le sens de la force utile. 

conversion électromécanique 

partie électrique partie mécanique 

Figure 5.5. - Schéma équivalent au dispositif de la figure 5.1. 

À une charge nulle correspond un court-circuit. I l est aussi possible de ne pas utiliser le 
transformateur parfait dans le schéma équivalent et de ne retenir que le s c h é m a cont rac té de 
la figure 5.6a où Zm représente l ' impédance mécan ique motionelle de l ' é l émen t p iézo
électr ique. 

(a) (b) 

Figure 5.6. - Schéma simplifié (a) et circuit équivalent d'un élément piézoélectrique sans charge (b). 
(Reproduit avec la permission d'Oxford University Press). 

I l est possible aussi de préciser l ' impédance Zm. En effet dans le cas d'une excitation continue 
en rég ime permanent (v = 0), l ' équat ion (5.4) devient : 

AV=F (5.6) 

Or la force exercée sur l ' é l ément de raideur K entraîne une déformat ion x telle que F = Kx 
comme pour tout matér iau élast ique. 
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De m ê m e si l ' on impose au matér iau une vitesse de déformation v = lms'1 en absence d 'a l i 
mentation (V - 0), l ' équa t ion (5.5) devient 

Av = I (5.7) 
v . dx _ . , . v 

c est-a-dire A — = / qui s integre par rapport au temps en 
d i 

Ax = q (5.8) 

si q est une quanti té d 'é lectr ici té , alors (5.6) peut être mise sous la forme : 

K K 
AV = Kx - —q soit V = - y q * 

A A 

donc de la forme q - C m V , ce qui permet de définir la capaci té équivalente de l ' é l ément sous la 
forme : 

A} 
Cm = — (5.9)* 

m K 

Par ailleurs, dans le cas d'une excitation électrique sinusoïdale imposée , la masse m de l ' é lé
ment à charge nulle, est soumise à l 'équat ion de mouvement : 

d2x 
m ^ + Kx = F = AV (5.10) 

dt2 

en utilisant (5.8) cette équat ion s 'écrit : 

z = v (5 .1D 
A dt2 A2 A 

équat ion analogue à celle d 'un sys tème L , C en série sous la tension V, ce qui permet de défi
nir l'inductance équivalente de l ' é lément sous la forme : 

L m = ™ (5.12)* 
A 

et l ' impédance propre Zm comme la mise en série de ces deux composants passifs. I l est alors 
intéressant de profiter de la forme de Z m pour amplifier la déformation de l ' é l ément en l ' exci 
tant à sa fréquence de résonance : 

1 \K 

On remarque év idemmen t que l ' on retrouve l'expression classique dtf0 en fonction des carac
térist iques mécan iques de l ' é lément . 

En fait cette amplification est l imitée par un terme d'amortissement du fait de pertes internes 
dissipant de l ' énergie dans l ' é lément qui vibre. En effet de nombreuses sources de pertes exis
tent. Tout d'abord le diélectr ique lu i -même soumis à champ alternatif est le siège de pertes 
diélectr iques puisque l ' induction D est fonction non linéaire de E et présente jun effet d 'hys té -

* Ces équations sont reproduites avec la permission d'Oxford University Press. 
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résis. Aux fréquences usuelles ces pertes peuvent cependant être négl igées , sinon i l convient 
d'ajouter en série avec C0 une résis tance rQ qui en rend compte (figure 5.6b). 

Par ailleurs diverses pertes mécan iques naissent dans la masse vibrante ne serait-ce que celles 
qui correspondent aux cycles mineurs d 'hys térés is de l 'allongement relatif en fonction du 
champ, et les forces de frottement aux interfaces matér iau p iézo-é lec t r ique-é lec t rodes . Ces 
pertes peuvent être regroupées en une seule résis tance interne équiva len te rm en série avec Cm 

et L m constituant alors l ' impédance mécan ique motionelle totale de l ' é l ément . Le schéma équi
valent, sans charge, devient alors celui de la figure 5.6b. 

5.3 Technologies des moteurs piézoélectriques 
Les moteurs p i é z o é l e c t r i q u e s sont const i tués de deux parties principales, le stator, é l ément 
moteur créateur du mouvement et le rotor qui reçoit l ' énergie m é c a n i q u e et la transmet à la 
charge entraînée. 

Les stators les plus courants actuellement sont de deux types, différenciés par l 'effet p iézo
électr ique utilisé. 

Le premier type est basé sur l'effet longitudinal et utilise un oscillateur de Langevin qui ampli
fie les allongements du quartz. Le second type est basé sur l'effet transversal et utilise les ondes 
de flexion. 

5,3,1 Moteurs à oscillateur 
L'oscillateur de Langevin associe en série deux é léments p i é z o é l e c t r i q u e s d iscoïdes creux, à 
polarisation axiale, pressés l ' un contre l'autre par des cylindres méta l l iques d ' ex t rémi té , rel iés 
entre eux par un tirant axial. La longueur totale du dispositif est choisie égale à une demi-
longueur d'onde de la fréquence de résonance du matér iau p i é z o é l e c t r i q u e pour amplifier la 
déformat ion aux ext rémités de l'ensemble. 

De plus, une seconde amplification est fournie par un adaptateur d ' i m p é d a n c e mécan ique , sous 
forme de p ièce mécan ique à profi l exponentiel, fixée à une des ext rémi tés et de m ê m e fréquence 
propre que celle de l'oscillateur. La figure 5.7 représente cet ensemble associé à un rotor à 
en t ra înement par sys tème horloger de rochet pour imposer un mouvement unidirectionnel. 

L'amplif icat ion de l 'allongement ini t ial , de l 'ordre de 0,1 Jim, par la r é sonance est de l 'ordre de 
50 et celle de l'adaptateur de l 'ordre de 5 à 10, ce qui permet des é longa t ions finales de l 'ordre 
de 50 | i m . 

Cet adaptateur joue le rôle de transformateur parfait d ' i m p é d a n c e avec un rapport de transfor
mation égal au rapport de ses surfaces d 'ex t rémi tés . Les amplitudes de déformat ion sont accrues 
mais au dét r iment des forces correspondantes év idemment . 
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métal 

(b) 

Figure 5.7. - Schéma de principe d'un moteur à oscillateur parallèle au rotor 
avec entraînement par rocket (a) et son schéma équivalent (b). 

(Reproduit avec la permission d'Oxford University Press). 

Le sys tème de rochet est schémat isé par une diode qui court-circuite la charge lors des contrac
tions de l'oscillateur et transmet l 'effort seulement lors des dilatations de celui-ci. 

La charge étant généra lement inertielle avec frottement peut se schémat iser par une inductance 
et une résis tance en série avec l ' impédance propre de l'ensemble élément-adaptateur . 

Contrairement à cette disposition où l 'effort est quasi normal à l 'axe de rotation, une autre tech
nologie place l 'axe de l'oscillateur quasi parallèle à l'axe de rotation, c 'est-à-dire que l'effet est 
quasi normal au plan du disque rotor de façon à ce que l 'extrémité de l'adaptateur provoque un 
mouvement presque sans glissement lors de sa dilatation et ne touche plus le rotor lors de sa 
contraction. L 'ex t rémi té de l'adaptateur décrit une ellipse dans le plan (x,y) contenant l 'axe de 
l 'oscillateur figure 5.8. Lorsque le rotor entre en contact avec l'adaptateur, sous l'effet de la 
force résistante celui-ci est forcé de s'incurver dans le sens et à la vitesse de la rotation du 
disque rotor et la composante tangentielle F, de la force axiale de l 'oscillateur devient la force 
utile et produit le mouvement. 

Si le mouvement de l ' ex t rémi té de l'adaptateur sans charge est donné dans le plan (x,y) selon 
les équat ions paramétrées : 

x = XQ sin (C0mi) (5.14)* 
y = YQ sin ( « y + <p) 
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u 

A x 

Figure 5.8. - Schéma de principe d'un moteur à oscillateur normal au rotor. 
(Reproduit avec la permission d'Oxford University Press). 

la déformation longitudinale de l ' ex t rémi té de l'adaptateur durant le contact vaut : 

M = X0 - A 

= X0 - X0 sm(comt0) - Y0 sm((Omt0 +(p)-tg9 

où t0 est l'instant correspondant au contact adaptateur-rotor, c 'est-à-dire à l 'intersection du plan 
du disque rotor et de l 'ellipse du mouvement sans charge, et 6 est l 'angle de l 'axe de l 'oscil la
teur avec l 'axe de rotation. 

Alors la force utile s'exprime sous la forme : 

si KQ est la raideur longitudinale de l'ensemble oscillant. 

Le couple instantané s'en dédui t pour la durée du contact ainsi que le couple moyen sur la 
pér iode d'excitation. 

Le fonctionnement s'apparente tout à fait à celui des moteurs synchrones de type pas à pas à 
couple non constant. 

Le schéma équivalent complet avec charge complexe pourra être é tudié dans l 'ouvrage de 
Sashida et Kenjo. 

Le stator utilise cette fois la propagation d'ondes de flexion dues à l'effet transversal pour 
entraîner par friction un rotor pressé contre lu i . Le moteur comporte alors en couches succes
sives (figure 5.9) une couronne de matér iaux piézo-électr iques de polar i té a l ternée avec leurs 
électrodes formant un sys tème po lyphasé et générant l 'onde tournante, une couronne encochée 

FU = dQ • KQ • sin 9 = F • sin 8 (5.15) 

.3.2 Moteurs à onde de flexion 
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d'amplification mécanique , servant d'adaptateur, et fixée à la couronne précédente et enfin un 
rotor annulaire maintenu en pression sur le stator. Le mouvement est assuré par les forces tan-
gentielles aux contacts des crêtes de l'onde de flexion du stator. 

pression de maintien 

rotor 

stator encoché adaptateur 

éléments piézo-électrique 

I t i 
Figure 5.9. - Structure d'un moteur à onde de flexion. 

La mise en équat ion et la solution de ce mouvement est ex t rêmement complexe compte tenu des 
deux effets piézo-électr iques qui co-existent, des diverses dissipations d ' énerg ie avec fiction et 
glissement et de la complexi té de l'ensemble mécanique visco-élast ique en présence . La théo
rie est encore en cours d 'é laborat ion. 

La solution classique d'une équat ion de propagation avec onde incidente et onde réfléchie n'est 
plus valable. I l apparaît cependant n modes de vibrations sinusoïdales possibles avec m ondes 
complè tes sur la périphérie du stator et tels que le nombre de pôles du moteur est 2m = n. U n 
seul de ces modes est exci té par la source d 'énergie et entraîne le moteur. La fréquence corres
pondante est fonction de la géométr ie et de la nature des matér iaux. Une valeur approchée peut-
être donnée par la formule : 

fn 
nh 

V3Â 5 

(5.16) 

pour un stator de section rectangulaire de hauteur h, de module de Young unique Em, de masse 
volumique pv, de d iamètre interne Di et externe De correspondant à une longueur d'onde A telle 

que X = — ^ € + pour les m pér iodes de l'onde sur la périphérie moyenne. 
2 m 

Les lecteurs intéressées par de plus amples développements pourront approfondir le sujet dans 
l'ouvrage de Kenjo et Sashida. 

Ceux-ci proposent finalement la méthode du circuit équivalent pour la déduct ion des caracté
ristiques de ce type de moteur. 

En considérant un moteur b iphasé équil ibré en régime permanent, un schéma équivalent sim
plifié par phase peut être donné sous la forme indiquée figure 5.10a, où l ' on reconnaî t le schéma 
du matér iau piézo-électr ique, la charge est représentée par l'ensemble C[, /? f, rg, R\. 

Ci représente la raideur de l'ensemble rotor-charge ; 
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7?f représente l'ensemble des pertes de frottement et de contact. Elle dépend fortement de la 
pression de maintien du rotor et de la charge ; 

r e représente les autres pertes mécan iques et R¡ la puissance transmise au rotor. 

La masse du rotor et de la charge, figurables par une inductance L j , a été omise du fait que dans 
nos hypothèses la vitesse étant constante les forces d'inerties n'interviennent pas au niveau du 
rotor. 

En fait Cj est souvent négl igeable vis à vis de R{. Par ailleurs i l est préférable d ' amé l io re r le fac
teur de puissance du moteur vis à vis de l 'alimentation en p laçant en paral lè le avec CQ une 
inductance L Q telle q u ' i l y ait compensation totale de CQ à la f réquence d'excitation. Le s c h é m a 
équivalent se simplifie alors selon la figure 5.10b. 

-WW\A 

(a) schéma complet (b) schéma simplifié 

Figure 5.10. - Schémas équivalents par phase d'un moteur biphasé à onde de flexion. 
(Reproduit avec la permission d'Oxford University Press). 

Le courant It et la tension Vt aux bornes de 7?z sont proportionnels à la vitesse et au couple utile 
du rotor. 

I l est possible de définir pour ce type de moteur une constante de couple analogue à celle de 
force pour l'oscillateur. En effet pour une phase on peut poser : 

par ailleurs la conservation de la puissance donne : 

7 > m = 2 V , 

(5.17) 

(5.18) 

d ' o ù / ^ V c C n 

le lien entre A et At apparaî t immédia temen t si le couple est exp r imé en fonction du rayon 
moyen Rm du rotor et de A. I l vient directement : 

Te = 2Rm • AV[ d ' où At = RmA (5.19)* 

Cette équation est reproduite avec la permission d'Oxford University Press. 
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5,4 Caractéristiques principales des moteurs piézoélectriques 
Les figures 5.11 et 5.12 donnent les allures des variations du couple Te en fonction de la vitesse 
œm pour différentes fréquences d'alimentation, ainsi que la puissance utile Pu d'une part et le 
courant absorbé et le rendement en fonction du couple d'autre part pour un moteur à onde de 
flexion. 

41 KHz 40 KHz 

0,5 1,5 

(tr/min) 

Pu 

(W) 

Figure 5.11. - Couple en fonction de la vitesse et de la puissance utile d'un moteur à onde de flexion. 
(Reproduit avec la permission d'Oxford Universiîy Press). 

Figure 5.12. - Courant et rendement d'un moteur à onde de flexion. 
(Reproduit avec la permission d'Oxford University Press). 
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Le facteur de puissance avec compensation est pratiquement constant et de l 'ordre de 0,8. 

I l apparaî t que ce type de machine est intéressant aux basses vitesses à couple é levé , contraire
ment aux machines à courant continu. 

À titre d'exemple la table 5.1 suivante donne quelques valeurs typiques d 'un tel moteur. 

Table 5.1 

Diamèt re extér ieur 60 m m 
Longueur totale 60 m m 
Puissance absorbée 5 W 
Tension d'alimentation 100 V 
Fréquence de résonance 40 kHz 
Force de maintien rotor-stator 150 N 
Couple à l 'ar rê t 0,5 N m 
Nombre d'ondes ent ières sur la pér iphér ie m = 9 
Nombre de dents stator 72 
Puissance utile maximale P u m a x 1,6 W 
Vitesse optimale à P u m a x 85 tr /min 
Couple optimal 0,3 N m 
Rendement à Pu m _ Y 16 % 

Valeur des é l éments du s c h é m a équivalent : 

L m = 160 m H , Cm = 100 pF, rQ = 1 000 Q, CQ = 8 nF 

Rf= 1 000 Q, R¡ = 90 Q, 

Outre leur taille miniature, l ' in térêt de ces actionneurs tient aussi au fait qu ' i ls présentent un 
couple massique élevé, ne génèrent pas de bruit, étant donné les f réquences de travail ultraso-
niques inaudibles util isées et ils évitent souvent un réducteur de vitesse. Enfin leur structure 
creuse permet une motorisation sans arbre ce qui peut être utilisé dans les sys tèmes optiques. 
La pression de maintien nécessai re au fonctionnement offre un couple de maintien non nul et 
les constantes de temps électr iques et mécaniques sont de l 'ordre de la ms. 

Le moteur à oscillateur permet d'atteindre des vitesses plus é levées , j u s q u ' à 3000 t r /min et des 
rendements de l 'ordre de 80 % avec une courbe couple vitesse analogue à celle du moteur à 
onde de flexion. 

5.5 Limites technologiques actuelles 
L' inconvénien t majeur du moteur à oscillateur vient bien é v i d e m m e n t de l'usure rapide des élé
ments en contact due au frottement lorsqu'au début et en f in de contact l'adaptateur glisse sur 
le rotor. Ce p h é n o m è n e l imite donc la durée de vie de ces actionneurs. La surface du rotor doit 
posséder un coefficient de friction élevé pour fournir un contact le meilleur possible et résister 
à l'abrasion. 
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De m ê m e le matér iau p i é z o é l e c t r i q u e soumis à des contraintes mécan iques al ternées est sujet 
au p h é n o m è n e de fatigue qui peut provoquer sa rupture. 

Cet é lément résiste mieux à la compression q u ' à la traction, i l est donc précontra int par les é lec
trodes pour travailler de façon symétr ique, mais quoi q u ' i l en soit ce p h é n o m è n e de fatigue 
impose une vitesse l imite . 

Le moteur à onde de flexion est l u i aussi sujet à friction et usure malgré des amplitudes d'ondes 
très petites ce qui l imite le rendement maximal à 50 % actuellement. 

Par ailleurs i l existe une tension l imite de claquage diélectrique du matér iau actif à laquelle cor
respond une force ou un couple maximal utile supportable. 

Les deux p h é n o m è n e s précédents limitent donc la puissance maximale utile dans le plan force-
vitesse ou couple vitesse comme pour les machines classiques. 

Enfin, l'effet thermique intervient aussi, comme pour les matér iaux magné t iques les matér iaux 
p i é z o é l e c t r i q u e s perdent leurs propriétés au delà du point de Curie voisin de 300°C. Cette 
l imite n'est pas gênante le plus souvent mais le module de Young, étant l u i aussi sensible à la 
température , modifie la fréquence de résonance et affecte le rendement de l'actionneur. 

Ces machines trouvent leur application dans les environnements sensibles aux champs magné
tiques parasites (résonance magnét ique nucléaire, imagerie médicale etc.) puisqu'elles ne génèrent 
aucun flux parasite, dans les systèmes de mise au point optique et les déplacements élémentaires 
linéaires ou rotatifs sans bruit puisque les ultrasons des fréquences d'alimentation sont inaudibles. 

Nous avons vu au chapitre I que les systèmes é lect romagnét iques créaient des forces par inter
action de deux sources de champ magnét ique . Ces sources pouvant être des courants, des 
aimants permanents ou des matér iaux ferromagnétiques à aimantation induite. De la m ê m e 
façon, et par duali té , les sys tèmes électrostatiques créent des forces par interaction de deux 
sources de champ électr ique. Ces sources peuvent être des conducteurs chargés , por tés à des 
potentiels électr iques, des matér iaux diélectriques possédant une polarisation rémanen te et 
appelés électret ou des matér iaux diélectriques à polarisation induite. 

Pour obtenir un actionneur i l est nécessaire de se garder une grandeur de commande fournie par 
le potentiel appl iqué aux conducteurs, ce qui réduit les interactions intéressantes à trois, à 
savoir : 

- potentiel / potentiel, comme dans un simple condensateur à diélectr ique unique 
figure 5.13 (a). 

- potentiel / électret, comme dans un condensateur à deux diélectr iques en série 
et dont l 'un est un électret, figure 5.13 (b). 

- potentiel / matér iau diélectr ique, comme dans un condensateur avec deux diélectr iques en 
parallèle et dont l 'un est à polarisation induite figure 
5.13(c). 
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La pression électrostat ique exercée dans le premier cas sur les armatures du condensateur sup
posé idéal s'exprime par : 

1 1 1 V2 S 
Pe = ~ £o Eo2 d ' o u u n e force F = - e0 E0

2 S = - e0 - y - (5.20) 
1 1 2 e0 

(a) condensateur simple. 

face métallisée électret 

1 

e e 
1/ 

f F k E 0 t e 0 

1 

(b) condensateur à deux diélectriques en série dont l'un est à polarisation rémanente. 

\ 

e • F 1 £ V 

1 

X 
^ 

(c) condensateur à deux diélectriques en parallèle dont l'un est à polarisation induite. 

Figure 5.13. - Actionneurs électrostatiques simples 
illustrant les trois interactions électrostatiques. 

Dans le second cas si <7, est la densi té de la charge électr ique répart ie sur la face interne de 

l 'électret , on peut écrire que la pression électrostat ique vaut pe = — e0 Ea

2 où E est encore 
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le champ dans l 'air. D ' a p r è s le théorème de Gauss appliqué sur la face non métal l i sée de l ' é lec-
tret, soumis au champ E, i l vient : 

-£0

 Eo + £ E = <Ti 

Les conditions aux limites donnent : 

V + e0 E0+e E = 0 

d ' où l ' on tire la valeur de EQ et de la force qui prend la forme : 

v2 
F - — 

6 CTi 
Le terme est la tension d 'électret . 

e 
Dans le t rois ième cas, analogue au sys tème élect romagnét ique à armature plongeante, le diélec
trique solide soumis au champ électr ique E du condensateur se polarise avec un champ de pola
risation F, proportionnel à E pour être l 'objet d'une induction électr ique D = £QE + P qui induit 
une force qui tend à accroître la coénergie du système en tendant à attirer le diélectr ique mobile 
dans le condensateur. La force correspondante s'obtient par dérivation de la coénergie électro
statique stockée entre les électrodes de capacité C(x) et d'expression : 

We' =l-V2C(x) 

I _ A J V + « a ï a v e c L = ^ + ^ (5.21) 

d ' o ù la force F = 
dx 

^\_yldC{x) ( 5 2 2 ) 

2 dx 
V=cte 

avec C(x) = ^(S-Sx) + ^ 
e e 

Sx étant la surface du diélectr ique dans le condensateur, la force devient : 

1 £ 

F = — (e - £0)V - avec i profondeur du condensateur. ( 5 . 2 3 ) 

Dans tous les cas de figure la force est attractive puisque la tension V intervient au carré. 

Cette tension d'alimentation doit être inférieure à sa valeur disruptive qui provoque le claquage 
par arc électr ique de l 'a i r sous le champ EQ qui est proportionnel à V. 

Fort heureusement, la lo i de Paschen donnée sur la figure 5 . 1 4 et représentant les variations du 
champ disruptif crête Ed dans l 'a ir entre deux électrodes planes à la pression a tmosphér ique en 
fonction de la distance des électrodes, indique que pour des valeurs de cette dernière inférieure 
à 4 | i m , Ed peut atteindre des valeurs supérieures à 2 0 0 . 1 0 6 V / m ce qui donne des énergies volu-
miques comparables à celle des systèmes é lect romagnét iques . 

Par ailleurs l ' évolut ion dimensionnelle comparée des forces dans les actionneurs magnét iques , 
à échauffement constant, et électriques [E. SARRAUTE 9 3 ] montre que, lors d'une miniaturisa
tion, les forces de type électr ique diminuent moins vite que les forces de type magné t ique . Les 
actionneurs électr iques présentent donc un intérêt dans le domaine micromét r ique et peuvent 
donc donner lieu à réalisation de micro-actionneurs. 
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E d 10^ (V/m) A 

100 

10 — 

1 000 

Figure 5.14. - Loi de Paschen de l'air à la pression atmosphérique. 
Champ disruptif crête en fonction de la distance des électrodes. 

e(um) 

5.7 Modèle et paramètres 
Théor iquemen t comme les actionneurs é lec t romagnét iques , les actionneurs é lectrosta t iques 
peuvent utiliser le principe de conversion d 'énerg ie é lec t romécan ique sous les formes syn
chrone, à ré luctance ou non, et asynchrone. 

En effet i l est possible de créer un champ tournant électr ique E en réal isant un sys tème d ' é l ec 
trodes po lyphasées dans l'espace, a l imentées par des tensions po lyphasées dans le temps. Par 
ailleurs le rotor peut être un dipôle électr ique de moment P tournant à la vitesse de synchro
nisme de E créant un couple constant 

TE = EP sin si *Fest l 'écar t angulaire des deux champs. 

Ce dipôle rotorique peut correspondre à une paire d 'é lec t rodes de polar i tés opposées par rap
port à une référence commune ou à un électret ou à un diélectr ique à polarisation induite et de 
ré luctance diélectr ique variable. On retrouve les machines à excitation bob inée ou à aimant per
manent ou à ré luctance magné t ique variable. 

Pour réal iser une machine asynchrone électrostat ique, i l faut un rotor po lyphasé à m ê m e 
nombre de pôles que le stator. Par duali té avec les machines é lec t romagné t iques , les bobines en 
court-circuit du rotor deviennent des condensateurs en paral lèle avec des rés is tances avec une 
polarisation induite qui donne naissance à un champ polyphasé rotorique glissant par rapport au 
champ statorique. 

Cependant, dans la pratique, les difficultés de réalisation de ces micro-machines sont telles que 
seules les machines à ré luc tance diélectr ique variable ou dites encore à capaci té variable ont vu 
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le jour. La figure 5.15 donne la coupe d'une telle machine à capaci té variable et que l ' on pour
rait baptiser M C V , sa structure est tout à fait semblable à celle d'une M R V élec t romagnét ique 
et son fonctionnement est celui d 'un moteur pas à pas électrostat ique avec alimentation séquen
tielle discrète des phases statoriques. Cependant pour éviter que le rotor ne se porte à un poten
tiel fixé par les couplages capacitifs avec les électrodes voisines, ce qui provoque des dysfonc
tionnements erratiques, des forces axiales de frottement et radiales déséqui l ibrées , on alimente 
les électrodes « aller et retour » d'une m ê m e phase par des tensions égales mais de signe opposé 
par rapport au potentiel de référence, ce qui maintien indirectement le rotor au potentiel nul. 

Figure 5.15. - Demi-coupe d'un actionneur électrostatique à réluctance diélectrique variable. 

Chaque élect rode statorique est reliée à une source de tension extér ieure permettant d'imposer 
un potentiel par rapport à une référence nulle, par exemple la terre ou la masse du moteur. 

Le couple déve loppé par une phase attirant les dents rotoriques en regard se dédui t de l ' énergie 
électrostat ique associée au condensateur à capacité variable correspondant : 

X-QV=X-C 
2 2 

et 
dWe 

de,. 

2 dC 

~2V d 

(5.24) 

(5.25) 

avec C(dr) en première approximation de la forme : 

C = C0 + C sin(2P r er) si 2Pr est le nombre de dents rotoriques. 

D ' o ù Te = PrC V2 cos(2Pr9r) (5.26) 

On retrouve une formulation analogue à celle des machines pas à pas é lec t romagnét iques avec 
des p rob lèmes analogues statiques et dynamiques. 

En fait comme pour ces machines la forme réelle du couple n'est pas s inusoïdale mais là encore 
on raisonne sur le fondamental du couple de chaque phase. 

Pour une machine fonctionnant en mode classique c'est-à-dire en alimentation continue, syn
chrone ou asynchrone, i l est possible de donner un système d 'équat ions analogue à celui des 
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machines é lec t romagnét iques classiques. En effet, le comportement é l ec t romécan ique peut être 
défini par une équat ion matricielle différentielle avec coefficients de capaci té et d'influence 
reliant les charges aux tensions analogues aux coefficients d'inductance et de mutuelle m a g n é 
tiques. 

Le comportement des sys tèmes électrostat iques est défini par des relations l inéaires entre poten
tiels et charges sur les conducteurs en présence, les coefficients de liaison étant uniquement 
fonction de la géomét r ie du sys tème. La relation matricielle peut s 'écr i re : 

Q(t) = C{Or(t))U(t) (5.27) 

où C(Or{t)) est la matrice des coefficients d'influence du conducteur j sur le conducteur z, 
en présence des autres conducteurs, et qui dépend de la position 0r du rotor par rapport au sta
tor. Chaque élect rode est fixée au potentiel Ui par l ' in termédia i re d'une source de tension exté
rieure Vi en série avec une résis tance Rj. 

La lo i d 'Ohm matricielle donne donc : 

V(t) = U{t) + R • 7(0 (5.28) 

avec la relation I(t) = — Q(t) (5.29) 
dt 

On obtient par combinaison l ' équa t ion sous forme canonique en Q : 

— = R~l V - R~l C~] Q (5.30) 
dt 

Le couple électrostat ique est obtenu par dérivation par rapport à 6r de l ' énerg ie é lec t ros ta t ique 
soit : 

Te={u'jjLu (5.31) 

et l ' équa t ion mécan ique s'en dédui t : 

dQ 

dt 
J— + k d a + Cf + Tl = Te (5.32) 

L'ordre de la matrice C dépend du nombre total d 'é lec t rodes et de l 'alimentation de la machine. 
Pour une alimentation t r iphasée elle est d'ordre 4, en ne cons idéran t qu 'un seul groupe de 
conducteurs au rotor. 

Les valeurs des paramèt res dépenden t bien év idemment de la géomét r ie et de la technologie de 
construction uti l isée. A titre indicatif voici l 'ordre de grandeur des principaux pa ramèt res pour 
une géomét r ie rotor de rayon extér ieur 50 j i m et un entrefer de 1,5 jum pour une machine 12/8 
électrodes : 

Inertie J^IO'20 m2 kg 

Capaci té stator maximale = = 10" 1 5 F 

Coefficient d'influence maximum = -10" 1 6 F 
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Pour le couple de frottement sec CjE. Sarraute propose une formule fonction du potentiel d 'a l i 

mentation : 

La conception de ces machines relève de l 'utilisation des processus de micro-fabrication u t i l i 
sés pour la fabrication des circuits intégrés dans des dimensions mil l imétr iques et submil l imé
triques. 

Les techniques les plus utilisées sont le micro-usinage de surface de si l icium et le p rocédé 
L I G A . La première auto-assemble des pièces taillées dans du si l icium polycristallin alors que 
le « Lithograph Galvanoformung Abformung » permet de réaliser des p ièces métal l iques par 
dépôt électrolyt ique de nickel, par exemple dans des moules crées par lithographie utilisant un 
rayonnement synchrotron d'attaque. 

L'usinage de si l icium dopé au phosphore est encore largement surfacique c'est-à-dire que 
diverses couches, déposées sur un substrat sont attaquées sélect ivement par voie chimique pour 
créer le rotor, le stator et l 'axe de rotation. Une couche de nitrure de s i l ic ium rédui t les frotte
ments du rotor sur le substrat. 

La figure 5.16 montre une telle disposition 

cn + cf2 u\ 
Cfx = 1 ( T 1 3 Nm et Cf2 = 1CT 1 6 Nm I V2 

Coefficient de frottement visqueux ka = 1CT 1 6 Nm I rd I s • 

5.8 Technologie des moteurs électrostatiques 

- — arbre fixe 

, — rotor / — stator 

V 

nitrure de silicium 

substrat 
(silicium monocristallin) 

Figure 5.16. - micro-actionneur électrostatique en silicium polycristallin usiné en surface. 
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Cette technique présente le défaut d'imposer des épaisseurs très faibles (de l 'ordre du j i m ) du 
rotor et stator et donc des couples éga lement très petits. Une amél iora t ion de la technique u t i l i 
sant des couches méta l l iques d'or permet d'atteindre des épaisseurs de 100 | i m . 

Le procédé L I G A permet de faire des épaisseurs plus intéressantes encore de l 'ordre de 400 ( im. 

5.9 Caractéristiques et limitations 
La principale l imite de ces micro-machines vient des frottements du rotor sur le substrat ce qui 
l imite cons idérab lement les vitesses réelles atteintes aujourd'hui par rapport aux vitesses théo
riques possibles. La réduct ion atteint actuellement des valeurs de l 'ordre de 4 à 500 fois. Ces 
frottements sont d'origine solide d'une part mais aussi aé rodynamiques du fait des vitesses rela
tivement é levées atteintes avec des « entrefer » très petits. Les frottements solides existent d'une 
part au niveau de l 'axe de rotation sous l'effet de forces radiales non équi l ibrées qui décent ren t 
le rotor par rapport à son axe théor ique de rotation et d'autre part sous le poids du rotor 
lu i -même posé sur le substrat et par les forces d'attraction axiales rotor-substrat dus aux capa
cités parasites de cet ensemble. Des procédés de lévitation sont recherchés pour diminuer cette 
composante par utilisation d 'un double stator par exemple. Ces frottements ent ra înent de l'usure 
et une détériorat ion rapide du sys tème. 

Par ailleurs i l n'existe pas de liaison mécan ique adaptée à la charge et des recherches par l i a i 
son flexible à celle-ci sont en cours, si bien q u ' i l n'existe pas encore de caractér is t ique réel le 
couple-vitesse disponible pour ces machines. Elles devraient présenter des allures semblables à 
celles des machines correspondantes é lec t romagnét iques avec une chute du couple plus rapide 
en fonction de la f réquence. 

Mais les vitesses théor iques limites de fonctionnement laissent espérer l ' accès à des vitesses de 
l 'ordre de 200 000 à 400 000 tr /min pour des fréquences d'alimentation de quelques dizaines 
de kHz, quand ces p rob lèmes seront résolus ! 

Les applications hor logères et b iomédica les semblent les plus prometteuses pour ces machines 
de couple ex t r êmemen t faible. 
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6.1 Limites de fonctionnement d'un actionneur. 
Echauffement et classes d'isolation 

Les machines électr iques classiques sont d imensionnées pour fonctionner selon un rég ime nor
mal isé indiqué dans leur cahier des charges et ment ionné sur leur plaque signalét ique. Par 
rég ime ou service, on entend allure de fonctionnement en fonction du temps. Plus préc i sément 
la norme donne la courbe de charge, c'est-à-dire de puissance utile et donc de pertes en fonc
tion du temps. Les rég imes sont désignés par la lettre S indicée d 'un n u m é r o renvoyant à une 
définition précise du service. Par exemple le service le plus courant Sx correspond au rég ime 
nominal de fonctionnement permanent à vitesse nominale et couple nominal. Le service S2 dit 
"temporaire" correspond à un rég ime avec application d'une charge constante pendant un cer
tain temps suivie d 'un repos à l 'arrêt j u s q u ' à retour à la tempéra ture ambiante de la machine. I l 
existe une dizaine de rég imes cycliques combinant des surcharges, des démarrages , des inver
sions de sens de rotation, en plus de la charge nominale et de temps ou non de repos. Quel que 
soit le rég ime de définition adopté , i l correspond à un dimensionnement adapté qui maintient la 
machine dans des limites de fonctionnement sûres, prévues . 

Les rég imes de fonctionnement des actionneurs électriques ne sont pas s tandardisés . Par 
essence m ê m e ils sont essentiellement variables et m ê m e s'ils sont le plus souvent cycliques 
avec temps de travail et temps de repos, ces notions peuvent être variables e l les -mêmes . En effet 
un actionneur au repos peut avoir à maintenir une vitesse non nulle à couple nul, mais peut aussi 
être à vitesse nulle mais avoir à garder un couple nominal de maintien. 

De m ê m e sa pér iode de travail peut inclure des accélérat ions ou décélérat ions rapides, des 
charges variables, des vitesses ou des couples maximaux sur de brefs intervalles de temps. De 
plus lorsque l 'application qui l u i est confiée est modifiée (flexibilité d 'un robot) son cycle de 
travail peut devenir totalement différent du précédent . 

Dans ces conditions de travail, quel que soit son régime de fonctionnement, i l est nécessaire de 
s'assurer que certaines limitations intrinsèques à la machine ne seront jamais dépassées sous peine 
de réduction de vie, ou de détérioration de caractéristiques, voire de destruction rapide de celle-ci. 

Les principales limitations intr insèques des actionneurs sont celles des machines classiques à 
savoir : 

Des limites m é c a n i q u e s : 

- de vitesse maximale évitant tout écla tement du rotor ou partie de celui-ci, surtout s ' i l est hété
rogène et de vitesse critique amplifiant les vibrations jamais complè temen t nulles de l 'en
semble en rotation maintenu par une pivoterie (roulement ou palier) de raideur non infinie. 

- de couple maximum pouvant induire une rupture d'arbre ou de clavette ou un décol lement de 
rotor plat collé sur son arbre. 

Des limites é lectr iques : 

- de tension de claquage des diélectriques des isolants 

- de tension de réactance au collecteur des machines à courant continu pouvant amener un 
court-circuit de celui-ci. 
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- de surintensités transitoires pouvant endommager, par échauffement brutal adiabatique, les 
conducteurs électr iques j u s q u ' à leur fusion éventuel le . 

- d 'échauffement anormal par injection permanente d'harmoniques de courant ne transportant 
pas d ' énerg ie active mais occasionnant un supplément de pertes Joule. 

Une l imi t e m a g n é t i q u e : 

- de désaimantat ion possible des aimants permanents par réact ion d ' indui t trop forte, m ê m e 
transitoire. 

Une l imi t e the rmique qui est la plus contraignante. En effet quel que soit le r ég ime de fonc
tionnement d'une machine, le rendement de celle-ci est inférieur à l 'un i té ; elle est le s iège de 
pertes mécaniques , é lectr iques et magnét iques . On pourra se reporter aux ouvrages spécial isés 
pour leur déterminat ion et en particulier à l 'article des Techniques de l ' Ingén ieur D 3450 
Volume D3 II de G. Grellet. Ces pertes provoquent un échauffement des maté r iaux et en parti
culier des plus fragiles d'entre eux : les isolants. 

I l existe une tempéra ture l imite supportable quasi indéfiniment par chaque type d'isolant. On 
sépare ceux-ci en classes normal isées et repérées par une lettre de l'alphabet selon la table 6.1 
pour les plus uti l isées. 

A ces températures limites 9^ on fait correspondre un échauffement moyen noté 9moy défini 
comme l'augmentation moyenne de la température au-dessus de l 'ambiante, normal i sée à 
40 °C. Cet échauffement pour une machine est celui de ses enroulements ca lculé à partir de la 
mesure de la rés is tance de ceux-ci. On peut constater que 9 + 40 < 9(, ; l ' écar t croissant avec 
9^ tient compte d ' éven tue l s points chauds des enroulements que la m é t h o d e de déterminat ion 
ne peut déceler. 

Classes A B F H C 

ee °c 105 130 155 <180 <1 80 

@moy C 60 80 105 <120 <120 

Table 6.1 - Classes d'isolation, températures et échauffements limites. 

La recherche constante de l ' amél iora t ion des caractéris t iques des isolants permet actuellement 
d'aller au delà de ces limites classiques grâce aux progrès de la chimie organique et des tech
niques d 'é lec t ro-déposi t ion de particules de mica. Mais la production l imitée de ces produits les 
rend encore très coûteux. 

La tenue dans le temps et donc la durée de vie des isolants (qui se confond pratiquement avec 
celle de la machine sauf incident spécial ou mauvais entretien) est fortement condi t ionnée par 
la tension électr ique bien sûr, mais aussi par les contraintes vibratoires mécan iques qui dégra
dent sa texture et par sa tempéra ture de fonctionnement. Un échauffement é levé v ie i l l i t rapide
ment les isolants qui claquent plus facilement. Le vieillissement correspond à une réact ion chi
mique d'oxydation qui dégrade l ' isolant à une vitesse liée à sa t empéra ture selon la l o i 
d'Arrhenius. La durée de vie t de l ' isolant caractérisée par un seuil de dégrada t ion normal i sé est 
donnée en fonction de la tempéra ture absolue T à laquelle ce seuil apparaî t , par : 
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L o g í (6.1) 

correspondant à la figure 6.1. a et b sont des constantes fonction du matér iau . 

L o g í A 

2 

K 
T, r1 + io 

Figure 6.1. - Loi d'Arrhenius. Durée de vie des isolants en fonction de leur température absolue. 

Pour les matér iaux usuels dans la gamme des températures normal isées , à un suréchauffement 
de 10 °C correspond une réduct ion de 50 % de la durée de vie. La durée de vie d 'un actionneur 
se note en dizaine de milliers d'heures de fonctionnement, comme pour les roulements, et une 
durée normale se situe au voisinage de 10 000 heures pour les machines à collecteur et 20 000 
à 30 000 heures pour les machines sans collecteur. I l est donc vital de savoir prédire r échauf 
fement d 'un actionneur pour vérifier que sa valeur maximale reste en deçà de la l imite autori
sée ou pour adapter son rég ime de fonctionnement pour que cette condition soit respectée . 

Avant d'aborder la modél isa t ion thermique complexe d'un actionneur dans son rég ime de fonc
tionnement réel , i l est bon de rappeler la modél isat ion de quelques cas particuliers de corps ther-
miquement simples dans les rég imes principaux normal isés , auxquels la modél isa t ion complexe 
se rapportera par équivalence thermique. 

Dans ce cas de fonctionnement, la charge imposée indéfiniment est constante et nominale. Les 
pertes sont éga lement constantes en fonction du temps, du moins nous l'admettrons pour l ' ins
tant. 

6 . 2 É Cas du régime permanent (service Sj) 
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6.2.1.1 Modèle thermique du corps unique 
S' i l est possible de cons idérer l'actionneur comme thermiquement h o m o g è n e et isotrope, en 
admettant, en première approximation, que la partie active (fer et cuivre par exemple) constitue 
un seul corps h o m o g è n e et isotrope de propriétés thermiques moyennes et que les sources de 
chaleur se résument à la puissance perdue PQ diffuse dans la masse du corps, alors r é c h a u f f e 
ment 0 uniforme de ce corps, par rapport à la tempéra ture ambiante, s'obtient en écr ivant que 
l ' énergie perdue pendant le temps dt sert d'une part à échauffer le corps (quant i té de chaleur Qx) 
et d'autre part à échanger la quant i té de chaleur Q2 avec le mi l ieu ambiant, cons idéré comme 
source infinie et donc à tempéra ture constante. 

La tempéra ture du corps s'obtient en ajoutant r é c h a u f f e m e n t à la t empéra tu re ambiante. 

On peut écrire : 

Pa'àt = Q\ + Q2 (6.1) 

Si M est la masse du corps et c sa chaleur massique, alors Qx s 'écr i t : 

fi = M • c • dO (6.2) 

On pose généra lement : M.C = Cv capaci té thermique du corps exp r imée en J K " 1 ou W s K r 1 . 

La quant i té de chaleur Q2 est plus complexe à exprimer car les échanges de chaleur avec l 'ex
térieur s 'opèrent selon trois processus très différents : 

- la conduction, c 'est-à-dire par diffusion dans les solides sans dép lacemen t de mat iè re . 

- la convection, c 'est-à-dire par diffusion au sein d'un fluide avec dép lacemen t de mat iè re . 

- le rayonnement, par émiss ion de radiations au sein d'un gaz. 

Les lois de ces trois modes d ' é c h a n g e thermique sont différentes. Mais dans la plage de t empé
ratures considérées , c 'est-à-dire pour des échauffements inférieurs à 250 °C, ces trois lois, en 
première approximation, peuvent s'identifier les unes aux autres et prennent la forme : 

Qi = S a r 6 - dt 

où S est la surface d ' é c h a n g e normale au flux de chaleur et d ' échauf fement 0. Le coefficient at 

est caractér is t ique du mode de transmission. La quanti té de chaleur Q2 peut alors s'obtenir en 
sommant les trois coefficients de transmission pour s 'écr i re : 

Q2 = S • at 6 dt (6.3) 

at est appelé coefficient total de transmission. On pose généra lement : 

S at = Gt conductance thermique 

1 
- —- Rt résis tance thermique en K W 1  

Rt 

De m ê m e at peut s'exprimer en fonction de À la conduct ivi té thermique du corps et de £ lon-
X 

gueur géomét r ique de transfert dans le sens du flux thermique, sous la forme : at = — si bien 
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que la résis tance thermique s'exprime en fonction de la géométr ie du corps et de ses caracté

ristiques thermiques par : 

1 1 i t 

' S at X S H t S 

si on définit une résistivité thermique pt analogue à une résistivité é lectr ique. 

L 'équat ion (6.1) s 'écri t alors : 

Padt = Mcd0 + Sat0dt 

ou 
r, ^ de e 

a t dt Rt 

(6.4) 

(6.5) 

Elle correspond à la l o i des nœuds en A du schéma électr ique équivalent de la figure 6.2 avec 

l'analogie é lect ro- thermique évidente : 

échauffement 0 <=> tension V 

puissance (pertes) P <=> courant / 

conduct ivi té A conduct ivi té o 

référence à 0a 

Figure 6.2. - Schéma équivalent thermique du corps unique. 

La solution de l ' équa t ion (6.5) est classique en admettant que ses coefficients soient constants : 

f t \ 
R< c< (6.6) 0 ( 0 = Rt Pa 

1 - e 

V 

Elle est représentée sur la figure 6.3. 

On pose généra lement 

Rt Pa ~ ®n (6.7) 

0 m échauffement maximal permanent qui ne devra jamais dépasser la valeur correspondant à Q€ 

l imite des isolants. Cette relation est l'analogue de la lo i d 'ohm dans notre analogie. 

On pose aussi : 

Rt ct = rt constante de temps thermique 
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En fonction des caractér is t iques thermiques et géométr iques du corps, cette constante s'exprime 
par la relation : 

c Ml 
T, = (6. 

I l apparaî t q u ' à géomét r ie égale cette constante de temps est proportionnelle à — pm si p est 
À 

la masse volumique du corps. La table 6.2 donne les valeurs caractér is t iques des principaux 
matér iaux rencontrés dans les machines électr iques à une tempéra ture de 40 °C et à la pression 
a tmosphér ique . 

matériau X c Pm 

( W - r r f 1 K" 1) ( W - s - K - 1 - k g - 1 ) ( kg -m- 3 ) 

cuivre 360 385 8 900 

tôle Fe Si Transversal 1,1 460 7 650 

longitudinal 27 

air 0,027 1 006 1,1128 

eau 0,634 4 170 992 

Kapton 0,3 790 1 800 

table 6.2. - Caractéristiques thermiques 
de quelques matériaux. 

Un bon isolant comme l 'a i r ou le kapton présente une constante de temps é levée au contraire 
d'un bon conducteur comme le cuivre. 

6.2.1.2 Remarques 
6.2.1.2.1 Échauffement adiabatique 

Pour une faible durée à partir du début de r échau f f emen t c 'est-à-dire pour un At < T, on peut 
admettre que : 

e = e m - = ^ t (6.9) 

ce qui revient à confondre l 'exponentielle de l 'équat ion (6.6) avec sa pente à l 'origine ou encore 
à ne retenir de l ' équa t ion (6.5) que le premier terme c'est-à-dire r é c h a u f f e m e n t propre du corps 
sans échange avec l 'extérieur. Cet échauffement est dit adiabatique. Ce mode particulier 
d 'échauffement permet la déterminat ion des pertes Pa au sein du corps par la mesure de 6(t) si 
la capaci té thermique du corps est connue. 
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6.2.1.2.2 Cas de pertes non constantes 

Souvent dans les machines les pertes dépendent de r échau f f emen t l u i -même . Les mieux 
connues sont les pertes Joule qui sont les plus importantes dans les actionneurs. Si le courant 
d ' induit par exemple est maintenu constant, sachant que sa résis tance à l 'ambiante vaut Ra, pour 
un échauffement quelconque elle vaudra 

R = Ra(l + a 0) et les pertes P = Pa(l + a 0) 

L'équa t ion (6.5) devient alors : 

d0 0 
PM + aO) = C.— + — (6.10) 

s o i t : 
' dt 

si l ' on pose : Ri R, 

Rt 

aPn 

l-aPaR, \-ad„ 

(ce qui revient à augmenter la résistance thermique pour une m ê m e puissance perdue), alors la 
solution de (6.10) devient : 

-t \ 

6{t) = Rt Pa 1 - e * ' C ' (6.11) 
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et la valeur finale de r é c h a u f f e m e n t sera : 

\-ocO, 
et la constante de temps zt = Ct Rt -

\ - a 0 , m m 
ce qui montre que la constante de temps dépend de la tempéra ture finale d ' équ i l ib re que l ' on 
atteindrait si les pertes étaient constantes. 

Le cas de pertes diminuant avec la température , comme les pertes fer par exemple, conduirait à 
des conclusions similaires mais inversées avec un coefficient a ' négat i f mais ne poserait pas de 
difficulté de traitement. 

6.2.1.2.3 Refroidissement d'un corps unique 

La lo i de refroidissement d 'un corps est identique à celle de son échauffement mais en faisant 
Pa = 0 év idemment . Cependant les coefficients d ' é change et donc la rés is tance thermique ne 
restent les m ê m e s que si les conditions d ' échange sont les m ê m e s que lors de r é c h a u f f e m e n t 
( m ê m e ventilation à l 'a r rê t qu'en marche par exemple). 

Si c'est le cas la solution de (6.5) avec Pa = 0 donne : 

Si ce n'est pas le cas, i l faut utiliser une autre constante de temps T" qui tienne compte des nou
velles conditions d ' é change . 

Une machine réelle est un corps complexe avec solides et fluides, non h o m o g è n e , non isotrope, 
avec des sources de chaleurs distr ibuées non uni formément . Les échanges de chaleur à l ' in té 
rieur sont principalement de type conductif dans les solides, rayonnants et convectifs dans les 
fluides internes et externes entourant ces solides. L 'équat ion généra le donnant la distribution de 
la tempéra ture d'une partie h o m o g è n e conductive de la machine par exemple est une équat ion 
aux dér ivées partielles du second ordre avec terme de diffusion, conditions aux limites dépen
dant des modes de transfert et coefficients fonction de la tempéra ture . 

La solution complè te pour l'ensemble des milieux constituant la machine ne peut donc être que 
numér ique . Ces mé thodes découpen t la machine en blocs é lémenta i res h o m o g è n e s multiples et 
discrét isent dans l'espace et le temps l ' équat ion de chaque bloc avec respect des conditions aux 
limites. La mé thode d ' in tégra t ion des é léments finis a donné lieu à l ' é m e r g e n c e de logiciels 
puissants d ' in tégra t ion tel M O D T H E R M qui peut traiter plusieurs mill iers de blocs é l émen
taires et donner une distribution très fine des tempéra tures . La m é t h o d e des différences finies 
utilise les notions de résis tance, capaci té thermique et de source é lémenta i re de chaleur déjà 
vues et conduit à un réseau électr ique équivalent bi ou tridimensionnel dont i l suffit de trouver 
la tempéra ture des n œ u d s par analyse nodale. 

Cette approche peut se simplifier avec une discrétisation plus ou moins fine. Elle a donné lieu 
éga lement à l ' émergence de logiciels puissants tel ESACAP qui peut traiter 200 ou 700 n œ u d s 

-t 

d(t) = emeT' (6.12) 

6.2.1.3 Échauffement d'un actionneur 
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selon la version. L'uti l isation de logiciels réc lame cependant une bonne formation et demande 
un certain temps d ' é tude pour obtenir la solution d'un prob lème malgré une amél iorat ion consi
dérable des préprocesseurs qui facilitent l 'entrée des nombreuses données géomét r iques et phy
siques nécessaires à la solution. 

Pour un utilisateur qui ne possède pas de tels outils et qui n'est intéressé que par une solution 
approchée rapide et des valeurs limites moyennes des températures des parties principales, i l est 
possible de ne considérer qu 'un très petit nombre N de blocs de forme simple considérés comme 
h o m o g è n e s et isotropes avec un seul mode de transfert global et une uniformité de la source de 
chaleur si elle existe, et de les modél iser séparément . Chaque bloc / répondra à une équat ion de 
la forme : 

Pt = Cti + G . a g. + X Gfr(0/ - 0k) (6.13) 
dt ^ 

qui prend en compte les conductances globales d 'échange avec l 'extérieur et chaque autre bloc k. 

La solution généra le en supposant les conductances constantes, est de la forme : 

( z t \ 
N 

0/(0 = X e * 1 

V 

(6.14) 

que l ' on peut obtenir par résolut ion du réseau électrique analogue correspondant. 

Pour les actionneurs compte tenu de leur faible taille généralement , i l est possible de pousser la 
simplification à l ' ex t r ême et de ne considérer que deux cas de figure. 

- Si la machine est de construction classique, avec circuit magné t ique d' induit , on peut 
admettre que les constantes de temps thermiques moyennes de l ' indui t et de l ' inducteur sont 
du m ê m e ordre de grandeur et que l 'on peut schématiser la machine par un seul corps. Les 
déve loppement du paragraphe 6.2.1. s'appliquent alors sans restriction. 

Le résultat approché sous-estime réchauf fement de l ' indui t et sur-estime celui de l'inducteur. 
Le résultat peut être amél ioré en effectuant deux calculs en supposant pour l ' un un échange 
avec l 'extér ieur purement radial et pour l'autre un échange purement axial et en faisant la 
moyenne des deux résultats . Ceci permet de prendre en compte les différences de conducti-
vité dans les deux directions ainsi que l'effet des cavités d ' ex t rémi té . 

- Si la machine est à induit sans circuit magnét ique (conducteurs libres des induits à cloche 
ou rotors plats par exemple) alors les constantes de temps thermiques moyennes d ' induit et 
d'inducteur sont très différentes et la discrétisation ne peut se réduire q u ' à deux blocs, l ' i n 
duit d'une part et l 'inducteur et la carcasse d'autre part. Ces machines étant la plupart du 
temps à courant continu à excitation par aimant permanent seules les pertes Joule d ' induit Pj 
sont conséquentes et les équat ions des deux blocs s 'écr ivent : 

pour l ' indui t Pj = Cti + G / é,(0; - 0e) (6.15) 
dt 

d0 
pour l 'inducteur 0 - Cte —e- + Gea Qe + Gei(Ge - 0,) (6.16) 

dt 
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Elles correspondent au schéma équivalent de la figure 6.4 avec les deux n œ u d s M et N et 
Gie = Ger 

Gie N 

Figure 6.4. - Schéma équivalent donnant Réchauffement d'un actionneur fermé à deux corps 
avec pertes Joule d'induit uniquement. 

Si la machine est vent i lée avec passage d'air dans l'entrefer l ' é change avec l ' ex té r ieur sera 
traduit par une conductance G[a en parallèle avec Ctv S ' i l existe des pertes fer, celles d ' indui t 
Pji s'ajoutent à Pj et celles de l 'inducteur Pfe créent une source en paral lè le avec Cte et Gea. 

Le rég ime permanent donne Gim = Pj • (Rie + Rea) et en transitoire la solution correspond , en 
t ransformée de Laplace, à : 

Oi (S) = Pj 
Cte s + Gie + Gea 

Cti Cte s2 + s[cti(Gie + Gea) + Cte Gie] + Gie G6{ 

soit : 

Si l ' on pose : 

alors : 

OAs) = Pj{Rie + Rea) 
1 + ST3 

(1 + ^^X1 + ^12) 

R - Rie + Rea 

Rx = ^ T 3 - T 1 ) / ( T 2 - T 1 ) 

R2 = / ? ( T 2 - T 3 ) / ( T 2 - T 1 ) 

R 

Ri 

R 
J 

(6.17) 

Cette réduct ion à deux corps peut s'utiliser aussi pour les machines classiques et donne év ide-
ment de meilleurs résultats que la réduct ion ex t rême à un seul corps. 

Les résis tances et capaci tés thermiques sont données généra lement par le constructeur. En 
absence de données , i l convient de les calculer à partir de la géomét r i e et des propr ié tés phy
siques des matér iaux et du sens supposé des échanges thermiques. Les rés is tances s'ajoutent 
bien év idement en série et les capaci tés en paral lèle par rapport à ce sens de transfert. 
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6.2.2 Cas du régime temporaire (service S 2 
Ce rég ime est caractér isé par l 'application d'une charge constante sur un intervalle de temps tx 

fini suivi d 'un repos conduisant au retour à la température ambiante. La figure 6.5 indique la 
charge et donc les pertes constantes sur tx et l 'évolut ion de r é c h a u f f e m e n t correspondant sous 
cette énergie Ptx . 

Figure 6.5. - Régime temporaire —pertes... échauffement. 

h h 
Si le cycle se répète, on peut définir un facteur de marche ou rapport cyclique = — 
avec T penode d un cycle. 

I l est évident que ce rég ime peut admettre une charge supérieure à la charge nominale puisque 
tx est fini. Cependant la charge maximale admissible Pm et sa durée d'application tXm sont l i m i 
tées par la tempéra ture maximale 9X = 0m autorisée sous l 'apport d ' énerg ie Pm • tXm. 

Dans le cas d 'un corps unique ces valeurs seront liées par l ' équat ion 

Pm ' Rt 

que l ' on peut écrire en remplaçant R{ par 0m/Pa de l ' équat ion (6.7) : 

1 - e T< 

d ' o ù : hm = 2 ,3 r f Log 
(Pm-Pa) 

durée de surcharge maximale admissible pour la charge Pm. On pourrait de m ê m e déduire la 
surcharge maximale admissible P'm pour une valeur tlm fixée à l'avance. 
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6.2,3 Cas du régime intermittent (service S 3) 
Ce rég ime cyclique est caractér isé par l 'application d'une charge constante sur des durées tx 

séparées de repos de durée t2 sans retour à la température ambiante. En r ég ime thermique éta
bl i le refroidissement sur t2 est égal à r échau f f emen t sur tx comme indiqué sur la figure 6.6. 

régime transitoire 

régime établi 

t2 

0 ^ T 

Figure 6.6. - Échauffement en régime intermittent —pertes... échauffement. 

En rég ime établi , et en admettant l ' hypo thèse d'un seul corps, pendant la durée d ' échauf fement 
tx la lo i de variation de celui-ci est donnée par la lo i du rég ime Sx soit : 

o - o 2 = ( 0 m - 0 2 ) 1 - e (6.18) 

Pendant le refroidissement sur i 2 , en admettant des conditions d ' é c h a n g e s identiques à celles sur 
tx, la lo i devient : 

e = ext/Tt (6.19) 

En faisant G=01ett = tl dans (6.18) et 0 = 02 et t = t2 dans (6.19) et en é l iminant 02 i l vient : 

01 - ®m 
l - e T < 

(6.20) 

1 - e 

Dans ce cas éga lement on peut admettre une surcharge à condition de faire 0X - 6m comme pré
cédemment . Les constructeurs donnent pour ce cas des abaques de surcharges admissibles en 

T 
fonction de — pour divers facteurs de marche. 
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6.2,3 Cas d'un régime cyclique quelconque 
Les actionneurs travaillent le plus souvent de façon cyclique mais avec des charges et donc des 
pertes variables pendant le temps de travail. Souvent ces cycles sont définis par le prof i l c iné
matique Te(t) et œm(t) souhai té pour l 'application. I l convient alors d'en déduire le prof i l de 
pertes correspondant pour déterminer r échauf femen t maximal. Ce prof i l n ' é t an t pas assimilable 
directement à un des services étudiés p récédemment on s'y rapporte cependant par la définition 
de service Sx ou S3 équivalents . La base de l ' équivalence utilisée est le couple é lec t romagné
tique efficace, thermiquement équivalent au profil réel de couple c 'est-à-dire qui donne le m ê m e 
échauffement. 

6.2.3.1 Cas du modèle thermique à corps unique 
6.2.3.1.1 Cycle de faible durée 

Si le cycle de travail est de faible durée par rapport à la constante de temps thermique, par 
T 

exemple — inférieur à 5 voire 10 %, et qu ' i l n 'y a qu 'un cycle de travail, ou retour à la tem

pérature ambiante après cycle de travail, comme indiqué sur la figure 6.7. 

Alors on peut définir un rég ime temporaire équivalent avec un couple thermique équivalent 
constant, rapporté à la durée du travail T, qui est le couple é lec t romagnét ique efficace. Par défi
nit ion ce couple vaut : 

e 

0r, 7m 

te 

T 
• t 

Figure 6.7. - Couple thermique équivalent pour un cycle de travail et échauffement 
quand T/TJ faible. 
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Tei(t) est constant en général sur l ' intervalle de temps Ti ( s ' i l ne l 'é ta i t pas, i l suffirait de calcu
ler le couple efficace correspondant sur cet intervalle et d'utiliser cette valeur à la place du 
couple réel) . Si bien que : 

T (6.21) 

avec 

Tei comprend l'ensemble des couples de l ' équat ion mécan ique c 'est-à-dire le couple utile, les 
couples de frottement et ceux d 'accéléra t ion ou de décélérat ion. Ce qui veut dire q u ' i l inclut 
tous les couples de pertes et représente donc toutes celles-ci. 

Pour obtenir les pertes correspondantes, on admet en première approximation, puisque les 
pertes Joule sont prépondéran tes , que le couple é lec t romagnét ique équiva len t est proportionnel 
au courant d ' induit équivalent tel que : 

Tte — k - ite 

k est la constante de couple que l 'on étudiera au chapitre suivant. 

Les pertes équivalentes constantes sur T, toutes mises sous forme Joule, valent donc : 

P - #? ; 2 _ R r 2 
rJe ~ A ' He ~ ,2 te 

K 

0 

kJen 

T 

1 

Figure 6.8. - Couple thermique équivalent pour N cycles de travail avec repos court en régime établi 
quand T/TJ faible. 
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L'échauffement , pouvant être considéré comme adiabatique, s'en dédui t par 

P T T 
Qm = ~pr T

 =
 Rt PJe ~T = ^me ~T 

Gme étant l ' échauffement que l ' on atteindrait en régime SY avec des pertes PJe. 

S' i l y a N cycles de travail identiques au précédent (figure 6.8) avec un temps de repos t5 < T, 
on remplace le rég ime réel par un rég ime Sx thermiquement équivalent en considérant un couple 
thermique équivalent sur tout le cycle, y compris le temps de repos. En rég ime établi , avec les 
m ê m e s approximations que p r é c é d e m m e n t , l ' é chau f f emen t maximal sera d o n n é par 

#m = Rt PJe = ®me • 

Mais 0'me sera inférieur à 6me à cause du temps de repos, mais la formule de calcul de Tte reste 

valable. 

6.2.3.1.2 Cycle de longue durée 

Si le cycle de travail est de longue durée par rapport à la constante de temps thermique, le 
rég ime thermique n'est plus adiabatique pour un seul cycle mais on peut définir un rég ime tem
poraire équivalent normal. Dans le cas de N cycles identiques on définit alors un rég ime inter
mittent S3 équivalent avec couple thermique équivalent sur la durée de travail. 

NOTA : Cette mé thode d'approche exagère en général les échauffements t rouvés surtout quand 
les pertes mécan iques sont é levées à fortes vitesses. 

6.2.3.2 Cas du modèle thermique à deux corps 

La figure 6.4 représente un tel modèle . Compte tenu de la grande différence des deux constantes 
de temps thermiques induit et inducteur-carcasse, on admet généra lement qu'en rég ime établi 
l'ensemble inducteur-carcasse est en régime thermique S{ et l ' indui t en rég ime thermique S3 . 

Si le facteur de marche est fm 
pour ce régime, les pertes constantes équivalentes en 

rég ime S{ pour l 'inducteur vaudront fm Pj et conduiront à un échauffement 6e = Rea(fm Pj) 

constant et l ' échauffement à travers la résistance Rie vaudra selon l ' équa t ion (6.20) : 

Oie ~ (Rie pJ) 

-t \ 

(6.22) 

'ie + °e • 

avec TTI constante thermique de l ' indui t seul. 

L 'échauffement de l ' indui t vaudra alors 0Z = 6it 

Selon G. Lacroux qui s'est part icul ièrement penché sur les machines à courant continu, dans les 
rég imes S3 i l convient de distinguer les constantes de temps thermiques à l 'a r rê t et en rotation 
auto venti lée, par t icul ièrement pour les machines à rotor plat qui offrent un grand brassage d'air 
interne. La résis tance R- en rotation vaudrait par rapport à celle à l 'ar rê t Rie0 
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D 
xieO 1 + ajv„ 

où D est la vitesse pér iphér ique de l ' indui t et a une constante comprise entre 0,2 et 0,5. I l est 
facile alors de démont re r que dans ce cas la dernière valeur de 0. doit être r emplacée par 

Oiev ~ (Riev Pj) 
l - e T " 

1 

avec tv Riev 

e 

c, 
Tto = Rie0 Q 

i j et ÎQ les durées de travail et de repos respectivement. 

e T ' ° ; 

(6.23) 

6.2.3.3 Cas des machines asynchrones 
Les modè les précédents conviennent bien aux machines à courant continu et aux machines syn
chrones à courant alternatif où les pertes sont bien local isées. Mais ils conviennent beaucoup 
moins bien pour les machines asynchrones où les pertes Joules sont fortement répar t ies entre 
induit et inducteur et où les pertes fer statoriques ne sont pas toujours négl igeables surtout en 
fréquences variables é levées . Le modè le à deux corps s'impose, avec complexiflcation, et 
mieux encore un traitement par schéma plus complexe est une garantie de résul tats fiables. 

6.3 Amélioration des caractéristiques thermiques 
Lors de la conception d'une machine la simulation peut révéler une insuffisance des caractér is
tiques thermiques. I l est alors possible d 'y remédier en jouant sur la géomét r i e et les propr ié tés 
j u s q u ' à ce que r é c h a u f f e m e n t maximum calculé soit inférieur à la l imi te supportable. 

Pour une machine existante le p rob lème est totalement différent. Les machines sont c lassées 
thermiquement en deux types. Le type fermé correspond à l'absence de ventilation interne. Le 
refroidissement s 'opère uniquement par la carcasse. Le type venti lé où le refroidissement s'ef
fectue naturellement par la carcasse et par une ventilation interne à travers l'entrefer. 

Pour les machines fermées la norme impose une température de surface de carcasse maximale 
de 75 °C au titre de la protection humaine. Ceci correspond environ à un échange naturel de 15 W 
par degré par mètre carré de surface de carcasse. Si la machine chauffe exagérément pour le 
service demandé i l faut donc accroître la surface d ' échange par l 'ajout d'ailettes ou de picots. Ces 
solutions permettent d'atteindre 50 W / °C m 2 . Si ce r emède est encore insuffisant i l convient 
d'augmenter la ventilation de la carcasse. Une solution ext rême consisterait à utiliser des tubes à 
eau soudés sur la carcasse ou une chemise d'eau avec circulation de celle-ci et refroidissement à 
l 'extérieur. 
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Pour les machines venti lées la solution la plus efficace consiste à augmenter le débi t d'air 
interne. Pour fixer les idées on peut admettre un échauffement de l 'a ir de 10 °C et des vitesses 
d'air de 50 à 100 m/s. Dans ces conditions un débit d'air de 1 €/s évacue 11 W. Par comparai
son le m ê m e débit d'eau, pour un m ê m e échauffement du fluide mais des vitesses de 10 à 
30 m/s, évacue 41,8 kW, c'est-à-dire près de 4 000 fois plus ! Mais les p rob lèmes de mise en 
service sont d 'un autre ordre aussi et cette solution est réservée aux grosses machines. 

Pour une ventilation externe de la carcasse on admet que r échau f f emen t moyen de l 'a i r n'est 
que de 5 °C. 

I l est évident que pour les actionneurs à vitesse essentiellement variable et à couple souvent 
nominal à l 'arrêt , la ventilation doit être assurée par un moteur extér ieur à vitesse fixe, on dit 
que la machine est moto-vent i lée par opposition à l 'auto-ventilation. 

6.4 Influence des harmoniques 
Lorsque les ondes de courant ou de tension ne sont pas pures (courant continu ondulé d 'un 
redresseur ou d'un hacheur, alimentation en créneaux de tension ou de courant d 'un onduleur) 
mais contiennent des harmoniques, ceux-ci augmentent les pertes Joule et fer fondamentales 
d'une part et le courant maximum d'autre part. 

La présence des harmoniques est caractérisée par deux facteurs : le facteur de forme qui quan
tifie la déformation par rapport à l 'onde pure et le facteur de crête qui quantifie la valeur maxi
male. Par définition ces facteurs valent respectivement pour un courant i par exemple : 

j j J0

 1 valeur efficace du courant leg 

^ 1 ÎT\A^t valeur moyenne du courant redressé | / 0 | ^ ' ^ 

et fc = l-f^f- (6.25) 
M 

En continu | i 0 | = *o e t ^ e s P e r t e s Joule sont de la forme : 

Pj = Rl2

eff = Ri0

2(fff 

L'augmentation peut atteindre facilement 50 à 70 % pour les sys tèmes classiques sans induc
tance de lissage. Le facteur de crête intervient pour la commutation des machines à collecteur 
car i l accroit la tension de commutation en multipliant le courant normalement c o m m u t é . 

En alternatif on introduit en plus le taux d'harmoniques qui quantifie la distorsion par rapport 
à la s inusoïde pure de fondamental efficace / j par exemple, et défini par : 

T =
 Ieff " k (6.26) 
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où 

On pose alors leg - lx- fD avec fD facteur de distorsion et z = fD - 1. 

Les pertes Joule dans ce cas sont de la forme : 

Pj = Rl]ff = RI,2 • fD

2 

fD peut atteindre lors d'alimentation en créneaux de courant, des valeurs de m ê m e ordre de 
grandeur que ^ p r é c è d e n t . 

Pour les harmoniques des tensions alternatives trois effets sont à considérer . Tout d'abord l'ac
croissement des pertes fer statoriques peut être tel q u ' i l faille déclasser la machine, et pour des 
créneaux à 180 ou 120 degrés classiques le déc lassement atteint couramment 1,8. C 'es t -à -d i re 
qu'un moteur de 1,8 k W ne sera utilisé q u ' à hauteur de 1 kW. 

De plus les courants harmoniques générés vont augmenter les pertes Joule. Cependant si la 
machine est correctement adaptée, avec des inductances de fuites suffisamment é levées pour 
étouffer ces harmoniques, pour lesquels le glissement est voisin de 1, cette augmentation est 
inférieure à 10 % des pertes normales. 

Enfin les tensions maximales, liées au facteur de crête, font v ie i l l i r plus rapidement les isolants 
des bobinages qui sont plus contraints é lec t r iquement que normalement. 

6.5 Domaines de fonctionnement d'un actionneur 
Pour résumer l'ensemble des contraintes limites de fonctionnement d'une machine fonctionnant 
en actionneur à vitesse variable, les constructeurs indiquent dans le plan couple-vitesse les 
zones de fonctionnement à ne pas dépasser pour un rég ime donné réel ou équivalent . 

La figure 6.9 donne un exemple avec zones de rég ime S} et S3 et des limites maximales de 
vitesse et de couple ainsi que de commutation normale et transitoire. 

Figure 6.9. - Domaines de fonctionnement d'un actionneur. 
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7,1 Définitions 
La prévis ion des performances statiques et dynamiques des actionneurs nécess i te la résolut ion 
du sys tème d ' équa t ions fournies par les modèles étudiés p récédemment . Ces équat ions com
portent des variables à calculer ou imposées (courants, tensions, vitesse, couple de charge etc.) 
et des paramètres (résistances électr iques, inductances propres ou mutuelles, inertie, coeffi
cients de frottement, capaci tés thermiques etc.) qui doivent être connus pour que la résolut ion 
soit possible. Ces paramètres peuvent être constants ou non (variation de la rés is tance électr ique 
avec la tempéra ture ou d'une inductance avec l 'état magnét ique plus ou moins saturé du circuit 
magné t ique correspondant) mais ils sont principalement fixés par la géomét r ie et la nature des 
matér iaux constituant l'actionneur. Ils sont alors appelés constantes de base int r insèques , car 
peu dépendantes du fonctionnement. 

Par différence l'ensemble des valeurs nominales de fonctionnement, pour un rég ime donné , 
constituera l'ensemble des constantes de définition de l'actionneur. 

Enfin, pour faciliter la comparaison entre actionneurs du point de vue des performances dyna
miques, des grandeurs significatives ont été choisies et constituent ce que l ' on appelle des 
constantes de quali té . 

7,2 Constantes intrinsèques 
La présentat ion de ces constantes est simplifiée si l ' on considère la machine à courant continu. 

Mais le passage au cas des machines à courant alternatif ne pose pas de p rob lème majeur si l ' on 
se rapporte aux équat ions du chapitre 3, en remontant le fil des transformations. 

7,2,1 Fonctionnement à (lux principal constant 
7.2.1.1 Constante de f.e.m. 
L'équat ion d ' induit (3.45) et la figure 3.10c montrent que la f.e.m. à vide 

qui s 'écri t plus simplement, avec les notations classiques : 

U = comLm ie = E = œmy/e 

avec : ig courant d'excitation 
L m inductance mutuelle stator rotor. 

Cette f.e.m., s'exprime aussi en fonction du flux maximum par pôle 0m, du nombre de pôles 2P, 
du nombre de voies d'enroulement 2a (nombre de circuits en paral lèle du bobinage induit) , et 
du nombre n de conducteurs de l ' induit , sous la forme : 

: Vqr ~ œmLm ¿ds 

(7.1) 
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Dans le cas d 'un fonctionnement à courant d'excitation ie constant et nominal, que l ' on appel
lera premier mode de fonctionnement, alors </>m ou VE peut être cons idéré comme constant et 
l ' on pose : 

E = keœm (7.3) 

avec : ke = y/e = —^m. ( 7 4 ) 

Lira 
appelé constante de f.e.m. dont l 'uni té est le Weber ou plus couramment le V • s • rd" 1 , parfois 
donnée par les constructeurs en Volt pour 1 000 tr/min. 

7.2.1.2 Constante de couple 
Par ailleurs en charge lorsque i q r = / n'est pas nul, la conversion d ' éne rg ie é l ec t romécan ique au 
niveau de l'entrefer permet d 'écr i re : 

Te®m = Eciqr = E c l 

Ec et (Lm)c é tant la f.e.m. et l'inductance mutuelle en charge, dont les valeurs peuvent différer 
de celles à vide, du fait de la présence du flux d ' induit créé par le courant de charge / . On dit 
q u ' i l y a réact ion d' induit , qui déforme la distribution du flux d'excitation à vide et donc modi
fie, en la diminuant quelque peu, la valeur de la mutuelle L m à vide. 

Te = (Lm)cieI = kcI (7.5) 

a v e c : K = (Em)cie = (¥e)c (7-6) 

appelé constante de couple dont l 'uni té est le N m - A " 1 . 

Si la réact ion d ' induit est nulle, parce que compensée , ou négl igeable comme dans le cas des 
machines modernes à aimants permanents, alors i l est évident que ke = kc = k. On admettra cette 
égali té par la suite. 

Pour les machines à courant alternatif la relation E(com) par phase est celle bien connue de 
Kapp : 

£ = 4 , 4 4 ^ 0 » ^ - (7.7) 
m 

avec Ns nombre de spires en série par phase, kb coefficient de bobinage. 

Pour la constante de couple la relation (3.44) montre q u ' à flux constant aussi les machines à 
courant alternatif donnent lieu à une telle définition. En particulier si x ¥ r = ^ et si ids est main
tenu constant alors Te = kci comme dans les machines à courant continu. Cette situation cor
respond à la commande vectorielle déve loppée au chapitre 12. Dans les autres cas de figure i l 
est possible de définir une telle constante à condition que les caractér is t iques Te(I) soient 
l inéaires ce qui restreint le domaine à la partie stable des caractér is t iques dans le cas de la 
machine asynchrone. 
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7.2.1.3 Couples de frottement et coefficients d'amortissement 
Le bilan énergét ique de l ' indui t d'une machine à courant continu peut être présenté en schéma 
blocs des puissances selon la figure 7.1, dans le cas d'une excitation constante (celle-ci n ' é t an t 
pas représentée) . 

pertes mécaniques 

P»=UI El= Teœm 

RI2 

Tu(°m 

pertes fer 

Figure 7.1. - Bilan des puissances d'une machine à courant continu. 

Le couple é lec t romagnét ique comprend le couple utile Tu et des couples de pertes, autres que 

les pertes Joule. Ces autres pertes comprennent les pertes fer, que l ' on peut séparer en première 

approximation en pertes par hystérésis proportionnelles à com et en pertes par courants de 

Foucault proportionnelles à co^, et les pertes mécaniques que l ' on peut séparer aussi en pertes 

de frottements (dans les paliers ou roulements, aux balais etc.) proportionnelles à com et en 

pertes de ventilation que l ' on admettra proportionnelles à œm . 

Si les pertes proportionnelles à com sont regroupées en 

et celles proportionnelles à com en 

P2 = CûmCy = kdCû„ 

(7.8) 

(7.9) 

on définit ainsi le couple de frottement sec Cj et le couple de frottement visqueux C v . La 
constante kd est appelée coefficient d'amortissement intr insèque. 

Les équat ions de la machine à courant continu deviennent : 

U = (R + Ls)i + E pour l ' indui t 

Ve = (Re + Les)ie pour l'inducteur 

dt 
+ Cf + kdœm + Ti = Te pour les couples 

En rég ime permanent (s = 0) 

U = RI + E = RI + kœm 

Te = kl = 7} + Cf + kdœ„ 

D ' o ù l ' on peut extraire I((ûm) et T£œm) sous la forme 

/ 
R R 

com = I a 
R 

(7.10) 

(7.11) 

(7.12) 
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T, =\±U-Cf I -

Td - Kd®n 

— + kd 

V * J 
com (7.13) 

avec ld et Td courant et couple de démarrage (œm = 0) et Kd coefficient d'amortissement élec
t romagné t ique . 

Ce terme n'a pas reçu de définition officielle, mais la présence du flux (k = *f^) et de la résis
tance électr ique conduit à cette appellation. 

Les caractér is t iques I(a)m) et T£œm) précédentes sont des droites et la pente de cette dernière 
AT, 

Kd = — amortit d'autant mieux l'influence sur com d'une variation de charge qu'elle est 

é levée . 

Si la résis tance R est grande, ou si l 'alimentation de l ' indui t p résente une i m p é d a n c e é levée , 
ou encore en l'absence de flux d'excitation, Kd = Kdoo # kd t rès petit v is -à-v is de 

— — 1 0 - 4 couramment 
KKd 

I l n 'y a plus d'amortissement é lec t romagné t ique mais seule

ment un amortissement intr insèque, indépendant des conditions de fonctionnement, d ' o ù le nom 
de kd. 

7.2.] A Constantes de temps mécaniques 
En rég ime dynamique, l ' équa t ion mécan ique développée s 'écri t : 

J^*- + kdœm+Cf + 7} = - u dt d m f i R 

Elle fait apparaî t re une constante de temps 

*m = ^ # T T (7.14) 
Kd k 

dite constante de temps é lec t romagnét ique . 

Dans le cas de l'amortissement intr insèque zm devient r m V = — très supér ieure à T m et appe
lée constante de temps mécan ique intr insèque. ^d 

7,2,2 Fonctionnement à flux principal variable 
Pour les machines exci tées par un bobinage et non par un aimant permanent, le flux d'excita
tion principal, x ¥ e ou 0m peut ne pas être maintenu constant et donc donner l ieu à un second 
mode de fonctionnement. 

L' idée première qui vient à l'esprit, par opposition avec le premier mode de fonctionnement 
serait de fixer la tension d ' induit de la machine à courant continu par exemple et de faire varier 
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ce flux (j>m comme dans les variateurs classiques, où l 'on utilise le premier mode à tension 
variable j u s q u ' à la vitesse nominale et où l 'on maintient la tension constante ensuite mais en 
« défluxant » la machine pour atteindre des vitesses plus é levées . 

Cependant pour les actionneurs qui peuvent avoir à maintenir une position d o n n é e , 
avec couple non nul, ce mode de fonctionnement n'est pas possible. En effet d ' ap rès (7.2) 

E 2 m (U-RI)-2m 

Pn<t>m Pn<$>m 

Pour obtenir com = 0 i l faudrait que 0m devienne infini ce qui n'est pas possible. 

Par ailleurs lors d 'opéra t ions à couple constant, d 'après (7.5) Te = (y/e)cI si (y/e)c diminue 
fortement, I augmente beaucoup et peut devenir prohibitif. 

On préfère donc, pour second mode de fonctionnement, alimenter l ' indui t à courant I constant 
et faire varier le flux principal 0m par le courant d'excitation, ou la composante d'axe directe 
dans le cas de la machine asynchrone. 

Si on admet de plus q u ' i l n 'y a pas saturation du circuit magné t ique on peut alors poser 
(f)m = Ue et le couple é lec t romagnét ique devient alors lui aussi proportionnel à ie avec une nou

velle constante de couple Kc fonction de / telle que : 

et ceci quelle que soit la vitesse. 

En rég ime permanent le couple de charge devient : Te - Kcie - Cf - kd • com 

La pente de la courbe couple-vitesse n'est plus que kd i l n 'y a plus d'amortissement é lec t roma
gnét ique et une stabilité de fonctionnement très détériorée par rapport au premier mode de fonc
tionnement p u i s q u ' à une faible variation de Tl correspondra une forte variation de com. 

7.2,3 Moment d'inertie 
Pour un actionneur électr ique la rapidité de réponse en vitesse à une consigne variable est une 
quali té fondamentale. Or celle-ci dépend fortement du couple d'inertie qui s'oppose à toute 
variation de vitesse. 

Ce dernier est tributaire du moment d'inertie qu ' i l sera nécessaire de minimiser ou du moins 
d'adapter à la réponse souhaitée. 

Pour un cylindre homogène , tournant autour de son axe, ce moment par rapport à cet axe vaut 

J = M ~y où M est la masse du cylindre et R0 son rayon exteneur. 

Pour un rotor réel non h o m o g è n e (tôle Fe Si, cuivre, isolant..) on peut admettre en première 
approximation que le sys tème est homogène compte tenu des densi tés voisines du fer et du 
cuivre. Ceci revient à homogéné i se r le rotor avec une masse volumique moyenne pm définie par 
l ' équat ion : 
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M = Volume total x p m = Vipi 

avec Vi et pt volume et masse volumique du matér iau / 

Si ceci n'est pas acceptable du fait de la forte hétérogénéi té , alors J sera dé te rminé par la for
mule générale 

J \ \ \ p r 2 d v (7.15) 

7,2,4 Résistances 
Les résis tances des enroulements d'excitation ou de phase des machines à courant alternatif ne 
posent pas de p rob lème particulier hormis la correction en tempéra ture toujours nécessa i re , 
selon la formule R - R0(l + aO). Généra lement R est donnée pour la t empéra tu re ambiante 0a 

et a pour le cuivre vaut 1/234,5. Si bien que pour la tempéra ture 6 et pour une valeur Ra cor
respondant à 0a 

n 234,5 + G 
Re = Ra (7.16) 
^ a 234,5 + 0 f l ^ ; 

Pour les machines à courant continu i l convient d'ajouter à cette rés is tance du bobinage, celles 
des balais et du collecteur. De plus le contact balais (graphite ou méta l l ique) - cuivre du col
lecteur fait apparaî t re une chute de tension AUb dépendant principalement de la densi té de cou
rant sous les balais et généra lement donnée par le constructeur, 1,5 V à 2 V, pour le courant nor
mal de fonctionnement à pleine charge. Pour les deux lignes de balais, on ajoutera donc un 
terme 2AUbII aux résis tances précédentes . 

7.2,5 Inductances 
L'équat ion (1.40) rappelle que l'inductance d'un bobinage est le produit du carré de son nombre 
de spires par la pe rméance du circuit magnét ique emprun té par son flux. Les p e r m é a n c e s ren
contrées dans les machines électr iques diffèrent notablement selon que le trajet du flux com
porte un entrefer faible ou non, car c'est lui qui fixe principalement le niveau de la p e r m é a n c e 
totale. 

Les inductances des machines asynchrones et les inductances directes des machines synchrones 
ou d'excitation des machines à courant continu seront donc é levées . Elles sont sujettes aussi 
au p h é n o m è n e de saturation compte tenu du grand trajet du flux dans le fer. Par contre les 
inductances transverses des machines synchrones normales ou d ' indui t des machines à 
courant continu seront faibles et constantes compte tenu du grand trajet aér ien de leurs per
méances . 

Dans le cas de machines synchrones à aimants permanents on peut trouver X > X,. 
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Les inductances principales des machines à courant alternatif sont souvent divisées en induc
tances mutuelles et inductances de fuites, correspondant au flux qui n'entoure que le bobinage 
générateur lu i -même sans entourer les conducteurs de l'autre armature. 

Le p h é n o m è n e de saturation n'affecte pas les deux termes de la m ê m e façon. Les inductances 
mutuelles correspondant au flux principal sont saturées par un niveau é levé de tension, la for
mule de Kapp (7.7) le montre clairement. A u contraire les flux de fuites sont saturés par un 
niveau élevé de courant. Ce phénomène est donc par t icul ièrement sensible dans les machines 
asynchrones, sous fort glissement, où les courants sont très supérieurs au courant nominal. Ces 
phénomènes de saturation seront à prendre en compte, au besoin, pour affiner les modè le s é lec
t romagnét iques en faisant intervenir les caractérist iques magnét iques des matér iaux utilisés soit 
analytiquement soit numér iquement . 

Si la géométr ie de la machine et les propriétés de ses matér iaux sont connues, i l est possible de 
déterminer ses inductances non saturées par des formules classiques. Pour tenir compte de la 
saturation, analytiquement la méthode la plus utilisée est celle du réseau de pe rméances , qui 
associe aux équat ions électr iques du schéma équivalent , les équat ions magné t iques matricielles 
données par la lo i d 'Hopkinson général isée, à condition de connaî t re ou d'estimer les trajets des 
divers flux en présence . 

Le logiciel C A M I C A S E de l ' U C B L utilise cette technique. N u m é r i q u e m e n t la dé terminat ion du 
champ magné t ique par un logiciel d ' é léments finis comme flux 2D donne accès à tous les flux 
et donc aux inductances. 

En ce qui concerne leur mesure, ces inductances se déduisent d'essais synthét iques à vide et en 
court-circuit, avec les erreurs entraînées par la non reproduction fidèle de l ' é ta t magné t ique de 
la machine en marche normale. 

Pour la machine asynchrone la réactance mutuelle s'obtient par un essai à vide, la valeur t rouvée 
est d'autant meilleure que la vitesse est proche du synchronisme. La mesure de la puissance 
réact ive Q0 et du courant IQ sous la tension nominale donne accès à la réactance cyclique 

totale par phase : [Xm + ) = - ^ y . 

Un essai à rotor b loqué , sous tension réduite, pour ne pas dépasser le courant supportable, donne 
de m ê m e la somme des réactances de fuites x{ + x'2 r amenée au stator. On admet que ces fuites 
se répart issent éga lement entre rotor et stator ce qui dé termine complè tement Xm et les réac
tances de fuites nécessaires au schéma équivalent. Cet essai donne éga lement accès à la résis
tance rotorique ramenée au stator R'2 par la mesure de la puissance active Pcc déduct ion faite 
des pertes Joule stator dues au courant lQC de court-circuit, grâce à Rl dé te rminée par une 

p 
mesure en courant continu : R? = - R]. 

3 / 2 

J>1cc 
Pour les machines synchrones à rotor bobiné, on procède à la déterminat ion de Xd et Xq par un 
essai de glissement. Le circuit inducteur étant ouvert on alimente le stator sous la tension réduite 
par phase V (de l 'ordre de Vn/3) et à la fréquence normale en entraînant le rotor à une vitesse 
proche du synchronisme. 
Le glissement du rotor par rapport au champ stator fait apparaî tre pour celui-ci successivement 
les impédances directes et en quadrature. Le courant stator va donc fluctuer. Sa valeur minimale 
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Jmin correspond à la position de réactance maximale et donne pour une machine normale. 
Xd = V/Jmin> e t s a v a l e u r maximale Jmax correspond à X = V/Jmaxr. 

Pour un moteur à aimant, Xd est le rapport de la f.e.m. à vide au courant de court-circuit t r iphasé 
permanent sans neutre lorsqu ' i l est entraîné en alternateur, en admettant une rés is tance par 
phase négl igeable . 

Dans le cas de machine avec saillance et si on ne peut l ' en t ra îner en alternateur, i l est possible 
d'alimenter le stator en alternatif m o n o p h a s é à rotor b loqué , l 'axe de la phase A é tant calé sur 
l'axe d (axe d 'un pôle) . Le stator mon té en étoile, sorties des phases B et C rel iées impose alors 
un flux d'axe d éga lement et l ' impédance mesurée est bien d'axe d. 

Sans bouger le rotor ni toucher au neutre, on alimente ensuite les phases B et C en série qui 
imposent alors un flux d'axe q et l ' impédance mesurée est d'axe q. Mais le flux des aimants 
polarise le circuit magné t ique et fausse les mesures par rapport à celles que l ' on cherche sans 
flux d'aimants. 

Pour éviter cet effet de polarisation, i l est possible pour Xd de p rocéder comme indiqué précé
demment, avec essais en alternateur, et pour Xq i l est possible de réal iser un essai en charge, en 
alternateur ou en moteur, et de tracer le diagramme de fonctionnement par phase correspondant, 
en faisant apparaî t re les quant i tés Xd I et Xq I à condition de mesurer le déphasage (p du courant 
sur la tension simple et surtout l'angle interne 0. Celui-ci s'obtient avec deux machines calées 
sur le m ê m e arbre avec co ïnc idence de leurs axes d et dont l 'une reste à vide pour donner la 
phase Öde la f.e.m. par rapport à la tension simple de l'autre machine et permettre ainsi de fixer 
la position des axes d et q. Cette mé thode est malheureusement lourde mais donne de très 
bonnes valeurs. On se reportera aux ouvrages spécialisés pour plus de détai ls . Les logiciels de 
calcul de champ, permettent de prédéterminer ces valeurs éga lement , avec une bonne précis ion, 
lorsque l ' on dispose des é léments nécessaires au calcul à savoir la géomét r i e et la nature des 
matér iaux, dont la bonne courbe B{H) du circuit magné t ique . 

7,2,6 Rapport de réduction 
Les moteurs électr iques sont d imens ionnés par le couple qu' i ls ont à fournir (le volume du rotor 
étant directement proportionnel à celui-ci). Par ailleurs la vitesse de rotation des charges est 
souvent faible. U n ent ra înement direct imposerait donc un moteur volumineux peu é c o n o m i q u e . 
La vitesse du moteur est alors choisie supérieure à celle de la charge pour diminuer son volume, 
mais i l est nécessai re alors d'interposer entre eux un réducteur de vitesse, défini par son rapport 
de réduct ion n, vitesse rapide d 'en t rée sur vitesse lente de sortie, et son rendement 77. 

Les réducteurs présentent soit des axes parallèles consti tués de pignons à denture droite ou héli
coïdale montés sur des arbres parallèles soit des axes orthogonaux avec pignons et vis sans f in . 
Chaque couple de pignons constitue un étage d 'engrènement , n croît et 77 décroî t avec le nombre 
d 'é tages . Pour un étage et des rapports de réduction inférieurs à 10 et des couples < 1 000 N m le 
rendement est voisin de 90 %. Dans les m ê m e s conditions et pour deux étages et des rapports 
n < 100, n est voisin de 85 %. Ce rendement peut être amélioré grâce au sys tème épicycloïdal où 
chaque étage comprend un pignon d 'ent rée à denture extérieure entraînant deux pignons iden
tiques appelés satellites reliés par un bras à l'arbre de sortie, ceux-ci engrènent sur la denture inté-
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rieure d'une partie fixe dite planétaire. Le couple transmis est donc reparti sur deux dentures et 
le rendement s'en trouve amélioré. La figure 7.2 donne le schéma de principe de ce système. 

satellite 

arbre charge 

- f 

pignon d'entrée 

satellite 

planétaire fixe 

Figure 7.2. - Schéma de principe d'un train de réduction épicycloïdal. 

Si n i est le rapport des nombres de dents du planétaire et du pignon d 'entrée n 
eu, nd - 1 

La transmission d'un mouvement de rotation avec réduction peut éga lement se faire par poulies 
et courroie lisses ou crantées , pour éviter tout glissement lorsque le rapport de réduct ion est très 
é levé. Ce sys tème permet de déporter le poids du moteur de l'axe de la charge. 

Ces réducteurs modifient l ' équat ion mécanique du moteur en ce sens qu'i ls rapportent le couple 
de charge et l ' inertie de celle-ci, et celle propre du réducteur, au niveau du moteur avec modi
fication selon les formules suivantes. 

La conservation des puissances permet d 'écr i re si Tm est le couple de charge Tl rapporté côté 
moteur, et (ùl la vitesse lente de la charge : 

T,co, = î]TmQ 

d 'où T 
1 m 

T l — - = Ti 
M] 

(7.17) 

La conservation de l ' énergie cinétique permet d 'écr i re , si Jj est l ' inertie de la charge et du 
pignon réducteur côté charge et / la valeur correspondante rappor tée côté moteur. 

d 'où : '/ —ô— 
f i ^ 

r\n 
(7.18) 

Cette dernière formule modifie énormément le couple d'inertie. À titre d'exemple l ' inertie d'un 
petit moteur J = 10~ 2 m 2 kg est vue dans la charge à travers un réducteur de rapport n = 200 et 
de rendement 0,8 comme 7 ( = 7 x 0,8 x (200) 2 = 320 m 2 kg, c'est celle d'un cylindre de rayon 
extérieur 1 m pesant 640 kg ! 
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Outre le mouvement de rotation i l existe des cas de mouvement de translation à réaliser, à par
tir du mouvement de rotation du moteur. Le réducteur comprend alors soit un sys tème pignon-
vis sans f in ou crémai l lè re soit un ensemble vis-écrou ou vis à bil le . Dans ce dernier sys tème 
un roulement à cage hél icoïdale à faible frottement se substitue à celui des filets ou des den
tures. Les billes arr ivées en f in de cage sont ramenées à l ' en t rée de celle-ci par un guide exté
rieur à la vis. Le rendement en est très amél ioré et les dimensions de ces vis peuvent atteindre 
la dizaine de mètres tout en gardant une excellente précision, sans jeu. Mais bien é v i d e m m e n t 
ce sys tème est plus onéreux que les autres. 

La relation qui lie les vitesses de rotation Q et de dép lacement V est imméd ia t e en utilisant le 
pas p de la vis en écrivant la conservation de la vitesse au contact. En effet, par définit ion du 
pas, qui est le dép lacement de l ' écrou le long de l'axe pour un tour de la vis : 

Q V 
p = V soit Q = 2K — (7.19) 

2K p 

Pour rapporter côté moteur le couple de la charge et son inertie, on utilise encore les deux lois 
de conservation de la puissance et de l ' énergie cinét ique. 

À la force de charge utile F / 5 paral lèle au mouvement, augmen tée d'une éventue l le force de frot
tement Fjr due à la masse M à déplacer sous l 'accéléra t ion y, et d'expression généra le 
Fj-M - y-f o ù / e s t le coefficient de frottement, i l correspond sur l 'arbre moteur un couple de 
charge Tm tel que : 

T ^ ^ i F ^ F f ) ^ - (7.20) 
3 2K 7] 

À la masse entra înée correspond une inertie ramenée côté moteur J telle que JmQ2r\ = MV2 

d 'où : 

Jm = M{£j (7.21) 

Pour le sys tème p ignon-crémai l lè re si D est le d iamètre du pignon la relation des vitesses 
devient : 

Q 2V 
KD = V d ' où Q = — (7.22) 

2K D 

Le couple r amené côté moteur vaut : 

Tm=(F, + F f ) ^ - (7.23) 

(DS2 

et l ' inertie r amenée Jm = M\ — I (7.24) 

Le sys tème bielle - manivelle bien connu est aussi utilisé pour transformer un mouvement de 
rotation en dép lacement rectiligne alternatif. Son étude est plus complexe et nous renvoyons 
aux ouvrages spécial isés de mécan ique . 
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Enfin i l est possible d'associer en cascade plusieurs de ces sys tèmes de réduct ion, le calcul des 
charges et inerties r amenées coté moteur se fait sans difficulté en utilisant les lois de conserva
tions des vitesses au contact, des puissances et des énergies c inét iques . 

7,3 Constantes de définition 
7.3.1 Définitions 
Ces constantes sont en fait l'ensemble des valeurs normales ou ex t rêmes de fonctionnement qui 
président au dimensionnement de la machine. Ce sont donc les performances nominales et 
maximales exigées de la machine pour un régime bien défini et des performances limites à ne 
pas dépasser. 

Pour les machines à fonctionnement classique ce sont principalement les valeurs indiquées sur 
la plaque signalét ique à savoir puissance utile nominale Pn, tension nominale d'alimentation 
Un, courant nominal In, vitesse nominale Í 2 n , fréquence nominale d'alimentation fn et r ég ime de 
fonctionnement correspondant. Le plus souvent i l s'agit du rég ime Sx éventue l lement des 
rég imes S2 ou S3 les plus courants. 

En fait les actionneurs sortent le plus souvent des cadres normal isés des rég imes Sx et travaillent 
essentiellement en rég ime variable de vitesse et de charge. I l est donc préférable de donner une 
aire de fonctionnement possible par type de service plutôt qu 'un point dans le plan couple-
vitesse. Généra lement les constructeurs y reportent également les valeurs limites à ne pas dépas
ser pour rester sous garantie. 

Celles-ci peuvent être d'origines mécanique , électrique, thermique et magné t ique comme cela 
a déjà été vu au début du chapitre 6. 

Mécan iquemen t la vitesse maximale permise ou survitesse est de 1,2 Q.n sauf indication 
contraire. Mais celle-ci peut être l imitée par la première vitesse critique de résonance ou la 
tenue en commutation. De plus un couple maximal peut être imposé par un décrochage possible 
ou la fixation du rotor sur l'arbre. 

La figure 6.9 donne un tel domaine avec quelques limites absolues pour une machine à courant 
continu à collecteur. 

7.3.2 Limites dues à la commutation et à la désaimantation 
Pour les machines à collecteur lorsqu'un balai contacte deux lames ou plus, i l met en court¬

i v / 
circuit les sections correspondantes du bobinage dont le courant doit passer de + — a - — 

2a 2a 
sur un intervalle de temps très court. L'inductance de ces sections crée donc une tension de la 
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forme / — = er dite tension de reactance ou de commutation. 
dt 

Cette tension est proportionnelle au courant commun /, donc au couple é lec t romagné t ique et à 
la vitesse de rotation Î2. On dit q u ' i l lu i correspond une puissance de commutation qui est aussi 
un critère de quali té de la machine. Pour une machine donnée , pour que la commutation ne 
devienne pas nuisible par arrachement de cuivre du collecteur par é lec t roéros ion avec ét incel les 
rouges caractér is t iques sous et à la sortie des balais. Cette valeur se traduit donc dans le plan 
couple utile-vitesse par une caractér is t ique « l imite de commutation » au-de là de laquelle le col
lecteur est détér ioré. Sans pôles de commutation cette tension vaut 0,5 à 0,7 vol t avec balais gra
phités et 0,3 à 0,7 volt avec balais métal l iques . 

Avec pôles de commutation chargés d'annuler cette tension celle-ci peut atteindre 4 à 5 V. 

Les machines à conducteurs libres dans l'entrefer présentent de très faibles tensions de reac
tance du fait de leurs faibles inductances de commutation. 

Par ailleurs une seconde l imite en courant, et donc en couple, peut intervenir pour les machines 
à aimants permanents par risque de désaimantat ion. En effet nous avons vu au paragraphe 
1.4.4.2 qu'une désa imanta t ion pouvait se produire si la droite d'entrefer venait à se déplacer 
sous l'effet d'une f .m.m. produite par un bobinage et se soustrayant à celle de l 'aimant. En 
reprenant la dé terminat ion de l'expression de cette droite d'entrefer mais en incluant au niveau 
du théorème d ' A m p è r e une f .m.m. NI négat ive, cette expression devient : 

NI 
la J à a1 e 

I l y a donc translation de cette droite vers les valeurs négat ives de H d'une quant i té NMA, qui 
démagnét i se totalement la machine si elle atteint la valeur HC. Dans le plan £KTU) interviendra 
donc une l imite supplémenta i re correspondant à un couple maximal comme indiqué sur la 
figure 6.9. 

7,4 Constantes de qualité 
Pour faciliter la comparaison entre actionneurs, du point de vue des performances dynamiques, 
quatre grandeurs théor iques ont été choisies et appelées constantes de qual i té . I l s'agit de 
valeurs idéales qui n'offrent parfois pas grand intérêt pratique. Elles s'appliquent principale
ment aux machines à courant continu et aux machines synchrones autopi lo tées de caractér is
tiques semblables. 

7,4.1 Couple et courant impulsionnels 
Le couple impulsionnel T est le couple maximum à l 'ar rê t admissible sans détér iora t ion 
magné t ique , thermique ou mécan ique . I l lu i correspond un courant impulsionnel IP = T^flc. 
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Ce couple est inférieur au couple de démarrage normal pour la plupart des machines et ce d'au
tant plus que la puissance est é levée. I l n'est malheureusement pas indiqué généra lement la 
durée d'application possible de ces valeurs, ce qui n'en fait que de simples limites absolues. 
Certains constructeurs fixent arbitrairement T à 5Tn ce qui rend encore cette valeur plus sujette 
à caution. 

7.4,2 Accélération impulsionnelle 
Cette accélérat ion Ap est celle que l ' on obtiendrait, avec une machine idéale à vide, démarran t 
sous l'effet de son couple impulsionnel. Ceci suppose donc qu ' i l n 'y ait n i frottements ni pertes 
autres que Joule et aucune charge entraînée. Le couple impulsionnel n'aurait alors q u ' à vaincre 
l ' inertie propre du moteur, si bien que par définition : 

Ap=(—) = ^ e n r d / s 2 (7.25) 
V dt J0 J 

Cette accélérat ion impulsionnelle subit les m ê m e s réserves que celles liées au couple corres
pondant. Les valeurs usuelles sont comprises entre 1 000 et 1 000 000 rd/s 2 . 

7.4.3 Puissance transitoire 
Appelée encore « taux de montée en puissance » ou « facteur de méri te » cette constante est 
définie par : 

(7.26) 

Elle diffère totalement de la puissance nominale de la machine et s'exprime en kW/s. Les 
valeurs usuelles sont comprises entre 100 et 10 000 kW/s selon le type de machine. On peut 
exprimer cette « puissance » en fonction du courant impulsionnel et de la constante de temps 
mécan ique é lec t romagnét ique T M d ' après (7.14) 

k2 2 Ml 7 
Pt=—I2

p # ^ soit P r r m # RI2

p 

I l apparaî t alors que cette « puissance transitoire » est la puissance maximale admissible perdue 
par effet Joule rappor tée à la durée T M . Cette notion semble donc mieux définie que les précé
dentes. 

Cependant comme le paragraphe suivant va le montrer cette grandeur est e l l e -même une gran
deur théor ique puisqu'elle suppose admissible le couple de démar rage sous tension nominale, 
au lieu du couple impulsionnel, une machine sans pertes autres que Joule et qu'elle dépend de 
la tempéra ture par l ' in termédiai re de la résistance R et de la constante de couple k. En effet cette 
dernière suppose (j)m (flux maximum par pôle) constant c 'es t -à-dire un courant d'excitation 
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constant. Or généra lement c'est la tension d'excitation Ve qui est fixée si bien que r é c h a u f f e 

ment de la machine diminue le courant d'excitation et donc 0m et donc k. 

7.4.4 Constante de temps mécanique électromagnétique 
Pour définir cette grandeur i l faut considérer le démar rage de la machine sous un éche lon de 

tension U, à flux constant dans les conditions idéales suivantes : 

la machine est supposée sans pertes autres que Joule, à vide et son inductance d ' indui t est négl i 

geable. Alors 7} = Cj = kd = L = 0 et ses équat ions se réduisent à : 

Tp = ki = J 
6 dt 

On en déduit 

U = Ri + kü 

U (\ -tl{RJ lk2) Í2 = — 1 - e 
k 

Si on pose Í2n 
U RJ 

k 

Alors Q = i 2 0 ( l - e " ' / T ' " ) et la courbe exponentielle fait apparaî tre que Î2 = 0,63i2 Q àt = zm 

et Q = 0,95i2 Q à t = 3zm (figure 7.3) que l 'on définira comme durée théor ique du démar rage . 

0,63 

4— 

1 

• 

Figure 7.3. - Démarrage d'une machine idéale sous un échelon de tension. 
Définition de T . 
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La pente à l 'origine de la courbe = — = A;, accélérat ion initiale, met en év idence 

que pour caractér iser du point de vue dynamique mécanique une machine, T m ne suffit pas seule, 
car i l faut préciser Î 2 Q ou U. C'est pourquoi l 'accélérat ion initiale Ai est un meilleur cri tère de 
comparaison de deux machines. Pour que le courant et le couple soient supportables cette accé
lération initiale théor ique doit être remplacée par l 'accélérat ion impulsionnelle et la constante 

de temps mécan ique correspondante devient alors r i m = = Î 2 0 ^ - > r m ce qui nous 

replonge dans l ' impréc is ion initiale. P P 

L'usage veut que l ' o n conserve le critère r m fonction de grandeurs bien définies (R, J, k), i l suf
fit d 'y adjoindre la vitesse Î 2 Q pour que la principale ambiguï té disparaisse. 

7,5 Performances comparées des différents actionneurs 
Les figures 7.4 à 7.8 donnent pour les principaux types de machines concernées les valeurs 
usuelles de A , r m , Pv J et le couple massique en fonction du couple nominal à 3 000 tr /min. 

Figure 7.4. - Accélération impulsionnelle. 
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10 000 --

1 000 -• 

100 --

10 

5 10 

Figure 7.5. - Constante de temps mécanique. 

Pan Cake 

W n ( N m ) 

1 5 10 

Figure 7.6.- Puissance transitoire (facteur de mérite). 

W „ ( N m ) 
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Figure 7.7.- Inertie. 

Figure 7.8. - Couple massique de différents types de moteur. 
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7,6 Détermination des paramètres 
Pour une machine neuve les paramètres sont généra lement fournis par le constructeur sous 
forme de « feuille de données » complè te comme celle représentée dans la table 7.1. 

données Unités Valeurs 

Couple maximal N-m 32,0 

Couple nominal N-m 4,9 

Tension V 165 

Courant A 4,0 

Vitesse nominale tr/mn 1 000 

Vitesse maximale tr/mn 1 200 

Constante de couple N-m/A 1,32 

Constante de FEM V/1000 tr/mn 139 

Résistance à chaud Ohms 4,76 

Inductance mH 2,8 

Inertie kg • m2 0,0024 

Constante de Tps méc. ms 6,2 

Poids kg 12,0 

10 3 coef. frottement visqueux mN / (rd/s) 1,6 

Couple frot. sec. mN 0,25 

Rendement 0,86 

Cst tps therm rotor carcasse s 300 

Cst de tps therm. carcasse-ambi. s 3400 

Résistance thermique rotor-carcasse °C/W 0,4 

Résistance therm. carcasse-ambl. °C/W 0,4 

Tableau 7.1.- Feuille de données d'un moteur à flux axial à aimants permanents 
pour alimentation en courant continu pur. Ambiante 40 °C - Isolation classe F. 

Pour une machine sans feuille de données et sans plan qui permettrait de calculer ces grandeurs, 
la seule façon d'avoir accès aux constantes est de recourir à des essais é lec t romécan iques et 
thermiques. 

U n essai d 'échauffement en rég ime permanent permettra de dé terminer la ou les constantes de 
temps thermiques. 

La difficulté principale de mesure des températures au rotor, où i l n'est pas pensable de loger 
des sondes thermiques, peut être contournée par la mesure des tempéra tures au refroidissement, 
à l 'arrêt , à condition de maintenir à l 'identique les conditions de refroidissement et d'extrapo
ler la courbe j u s q u ' à l 'instant ini t ia l d 'arrêt . 
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Pour les autres constantes les méthodes mises au point sur les machines classiques peuvent s'uti
liser. À l 'arrêt, l 'alimentation en courant alternatif puis en courant continu nominal permet 
d'avoir accès pour chaque bobinage à sa résistance, son inductance et aux mutuelles inductances. 

Les inductances de fuite ne peuvent être obtenues avec précision que par des essais en court-
circuit. Sinon leur déterminat ion par différence d'une inductance propre et de la mutuelle cor
respondante est possible, mais avec une marge d'erreur considérable , compte tenu du fait que 
l'inductance de fuite s'obtient par différence des deux termes de valeurs voisines. Ces 
constantes donnent accès aux constantes de temps électr iques. 

I l est possible, toujours à l 'arrêt , d'enregistrer la montée exponentielle du courant en fonction 
du temps en réponse à un échelon de tension et d'en déduire la constante de temps correspon
dante. 

Ces constantes de temps montrent en particulier que pour un induit le courant de démar rage et 
le couple correspondant ne peuvent être appliqués ins tantanément . 

L'enregistrement de la montée en vitesse, en admettant les hypothèses du paragraphe 7.4.4, lors 
d 'un démar rage à vide conduit à l 'obtention de la constante T M . Celle-ci peut éga lement 
être obtenue par l'enregistrement de la montée du courant, qui dans ces hypothèses vaut 

i = ^ e _ í / T m Puisque l'inductance d'induit est supposée nulle. 

I l est possible aussi, dans les m ê m e s hypothèses d'alimenter la machine par un échelon de cou
rant I = I¿ — ce qui revient à un échelon de couple également . 

R 
dû 

Les équat ions J —-— = kl et U = RI + kC2 imposent : 

„ kl Uk U . t 
Q - t = î = = ÜQ — = A; 

J RJ krm TM 

Pour Q = Í 2 0 alors t = T M 

On peut remarquer que dans ce cas d'alimentation la montée en vitesse à Í 2 Q se fait trois fois 
plus vite que dans le cas d 'un échelon en tension. 

La déterminat ion des constantes kd et Cj se fait par l ' in termédia i re de deux essais à vide à 
vitesses différentes c 'es t -à-dire sous tensions différentes (ou à fréquences différentes en alter
natif). La mesure des puissances et des courants absorbés et des vitesses permet par l 'écr i ture 
des équat ions de base de séparer les deux constantes sans difficultés. Pour une bonne précis ion 
i l est nécessaire que le rapport vitesses choisies soit de l 'ordre de 2 . 

La déterminat ion de l ' inertie / peut s'obtenir, sans démonter la machine, par deux essais de 
ralentissement à vide, hors tension à partir de la vitesse nominale Í2 Q , comme indiqué sur la 
figure 7.9 et pour deux inerties différentes. I l faut pouvoir ajouter à l ' inertie propre du moteur 
une inertie connue Jx voisine de J de préférence comme celle par exemple d 'un cylindre homo
gène massif. On ne peut appliquer la méthode de Routin classique étant donnée la rapidi té habi
tuelle du ralentissement pour les actionneurs qui déforme beaucoup la courbe surtout vers les 
basses vitesses. Mais en mesurant les durées de ralentissement pour passer dans les deux cas de 
la vitesse Í 2 Q à la vitesse QrflO i l est facile d'en déduire J. 
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En effet l ' équa t ion mécan ique se réduit dans ce cas à : 

d i2 
J— + KDQ + Cf = 0 avec 0(0) = Í 2 n  

at J u (7.27) 

L ' in tégrat ion de cette équat ion conduit à démont re r que, pour la m ê m e vitesse ^ , le rapport 

— est constant d ' o ù l 'on tire : 
t 

h J - J¡ 
h - h 

• t 
0 t, t2 

Figure 7.9. - Détermination de Vinertie par ralentissement avec inertie additionnelle. 

Dans le cas où le flux d'excitation est nul KD devient kd dans (7.27). I l est possible aussi d'ob-
RJ 

tenir / indirectement par T M # - ^ y en déterminant k puisque R est connu. Enfin si la machine 

est démontab le les mé thodes mécan iques classiques type pendule permettent d'obtenir / . 

La constante k s'obtient facilement dans le cas de machines à aimant permanent en mesurant la 
f.e.m. aux bornes de la machine entraînée en génératr ice et la vitesse correspondante. Si la 
machine est uti l isée en moteur, i l suffit de retrancher de la tension à vide les chutes résis t ive et 
éventue l lement inductive et aux balais pour obtenir la f.e.m. à vide cherchée . 

Pour les machines du type à courant continu, une mé thode globale d' identification du modè l e 
dynamique peut être éga lement util isée. Elle est p roposée par Pasek. Son intérêt vient de ce 
qu'elle permet une déterminat ion des constantes pour des conditions de fonctionnement proches 
des conditions d'utilisation en charge et non à vide. Elle permet donc de prendre en compte la 
saturation et la réact ion d ' induit pour l'inductance d ' induit et le courant de charge pour R. 

Pasek fait cependant une approximation en supposant dans une p remiè re approche que 

kd = Cf = 0 . I l suppose connu un point de fonctionnement permanent en charge nominale 

par exemple pour lequel on peut écrire : 
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Un RI0 + « 2 n et kln = T( ¿0 0 " *0 

I l cons idère ensuite la réponse à un échelon de tension d' induit AU en charge tel que : 

Ux = U0 + AU et AI = Ix - I0 = 0 

Les variations temporelles du courant d' induit et de la vitesse sont représentées sur la figure 

7.10 et définissent les valeurs utiles. 

¿2 A 

^ • i i 
f An 

s 

Ai(t 

0 0 t<\ 2fi 

Figure 7.10. - Réponses à un échelon de tension en charge pour la détermination des constantes. 

Les équat ions précédentes permettent d 'écr i re : U\ - RIQ + kQx d ' où AU - kAQ 

La mesure de A Q entraîne la connaissance de k. Pasek cherche ensuite les constantes de temps 
d' induit T- et mécan ique rm sous la forme TI et r m = XT{. 

Mais i l passe par l ' in termédiai re de deux constantes de temps intermédiaires Tx et T2 telles que : 

7] = et T2 
1 1 + a 

— avec a = J l - — 
1 - a v A 

la réponse à un échelon, é tudiée en fonction des deux paramètres A et T / 5 fait apparaî tre les rela
tions suivantes, en utilisant les notations de la figure 7.10 : 

i L = l L o g i ± « = A ( A ) 
T, a 1 - a 

T\+Ti - / , / T f = ¿¿(2*!) = Ai(tQ R = 

Le tracé des abaques g(X) et /i(À) sur la figure 7.11 permet alors la déterminat ion des constantes 
cherchées . En effet le rapport des A i mesurés donne g(X) et donc X d ' ap rès l'abaque. Cette 

valeur reportée sur h(X) donne le rapport — et donc T- d ' où r m = AT,- . 

La relation = — — donne R d 'où l 'on déduit l'inductance d ' induit avec T,. 
R g(A) 
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/7(A) A 

• À 

1 1 1 • À 
0 30 

Figure 7.11. - Abaques de Pasek pour la détermination des constantes de base. 

RJ 
La valeur approchée de r m valant — fournit J sans essai de ralentissement. La difficulté dans 

ce cas vient de la possibilité de créer cet échelon de tension si Ton ne dispose pas d'alimentation 
à tension variable, mais une résistance série qui peut être court circuitée donne de bons résultats. 

La mé thode a été perfect ionnée par Lord et Hwang qui ne négl igent plus kd, mais ils n'appor
tent pas de modification notable aux résultats précédents compte tenu de la faible valeur de cette 
constante. 

7,7 Identification 
7,7,1 Introduction 
Cette partie présente les principes de base de l ' identification des modè le s pa ramét r iques des 
procédés . 

Une p rocédure d'identification fait intervenir quatre protagonistes in te rdépendants : 

• un modè le de représenta t ion const i tué de relations ma thémat iques décr ivant l ' évolu t ion des 
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variables du processus ou un modè le de connaissance établi à partir d'une interprétat ion phy
sique des p h é n o m è n e s mis enjeu (Modèle de Park...), 

• la nature des perturbations présentes sur la chaîne d'acquisition et le processus, 

• les signaux de test, 

• l 'algorithme d'estimation paramétr ique . 

Le choix de ces différentes composantes est dicté par une connaissance préalable du sys tème à 
identifier et de l 'environnement de mesure. Ces contraintes conduisent à la définit ion de la pro
cédure d'identification. Effectuée pour permettre la synthèse des correcteurs, elle se décompose 
en quatre étapes : 

• choix de la structure du modè le , 
• générat ion des signaux de test et acquisition des entrées/sort ies, 

• estimation des paramèt res du modèle , 

• validation de la structure et des valeurs des paramètres . 

Dans le cas de sys tèmes l inéaires, le modèle peut être décrit par : 
• une équat ion différentielle pour les systèmes continus ou une équat ion récurrente pour les 

sys tèmes discrets, 
• une fonction ou une matrice de transfert en s (continu) ou en z (discret), 

• une équat ion d 'é ta t . 

Choix du modèle 

Le choix de sa structure dépend de l'application et du type de correction. Ains i , un modè le d 'é ta t 
sera retenu pour une correction par retour d'état . Par contre, une synthèse fréquentielle des cor
recteurs requiert une représentation des fonctions de transfert dans le plan de Black. Mais pour 
une classe donnée de modèles , de nombreuses questions restent en suspens. Quel doit être l 'ordre 
du modè le ? le nombre de zéros ? la valeur du retard ? Doit-on modél iser les perturbations ? 

Apportons quelques é léments de réponses [BORNE 92 B ] [ L A N D A U 93] . 

• L e nombre de pas de retard 

Pour les processus l inéaires discrets B ^ Z ^ , les retards sont modél i sés par le transfert z'd 

n 
d ' o ù : B(z~l) = z~dB * ( z " 1 ) avec B{z~X) = ^ b j Z ~ j (7.28) 

j=0 

I l peut être donné par une analyse structurelle du système et de sa commande (commande à pas 
retardé) ou par une première phase de l'estimation paramétr ique . 

Dans ce cas, la présence de retards se traduit par les premiers coefficients de B(z~l) quasiment 
nuls (par rapport aux suivants). 

On se fixe un ordre de B suffisamment élevé et un retard init ial d = dQa priori sous évalué . On 

identifie B. Si < 0.15 | ^ 0 + i | pour j de 0 à dQ, on considère que les bj sont nuls de 0 à d0 

et on factorise z~do+l. On incrémente d (d = d + 1). 
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On itère l 'opéra t ion . Le nouveau test porte sur | ^ | < 0.15 pour y de 0 à d. En fait, on 
recherche le plus petit indice d tel que 

[¿¿1 < 0.15 pour j de 0 à d. (7.29) 

• L e nombre de zéros et de pôles 

La déterminat ion du degré des po lynômes A (degré nA) et B (degré nB) peut être effectuée en 
suivant l ' évolut ion de la variance de l'erreur de prédict ion e = y - y : 

1 N 

G = — ^ e 2 avec N nombre de mesures. (7.30) 
i=l 

La courbe o(n) décroî t en fonction du nombre de paramèt res n. L ' introduct ion de nouveaux 
coefficients n ' a m è n e pas d' information supplémentai re , l 'augmentation de n au-delà de nA+nB 

se traduit par un coude sur o(n) et m ê m e , parfois, une r emontée du cri tère. I l faut tester 
l ' évolu t ion du critère pour une augmentation de nA ou de nB (en conservant nA > nB ) . 

Envoi des signaux de test et acquisition 

Les signaux de test sont déterminis tes (échelon, sinusoïde.. .) ou « stochastiques » (bruit blanc, 
Séquence Binaire Pseudo Aléatoi re notée SBPA ou Séquence Ternaire Pseudo Aléa to i re notée 
STPA). La construction d'une SBPA est présentée en annexe 3. Le choix de ces signaux dépend 
de l 'algorithme utilisé, de la bande passante et de la nature du processus ainsi que des bruits p ré 
sents. Leur amplitude doit être suffisante pour exciter le sys tème dans son domaine de fonc
tionnement (le circuit magné t ique des machines électr iques étant uti l isé dans le coude de quasi-
saturation de la courbe B(H), leur caractér is t ique n'est pas l inéaire) . Elle ne doit pas être trop 
grande pour évi ter de le saturer. Ains i la SBPA sera créée autour du point nominal de fonction
nement de la machine. 

U = Nominal + AUSBPA avec AUSPPA = ±20% tfnominal (7.31) 

pour rester supér ieure au bruit. 

La composante continue est ensuite retirée en entrée et en sortie. Le m o d è l e est identifié autour 
d 'un point de fonctionnement. On peut être aussi amené à effectuer une mise à l ' éche l le des 
entrées et des sorties pour amél iorer la convergence de l 'algorithme d'identification. 

Les signaux de test doivent être suffisamment riches pour exciter tous les modes propres du 
procédé . Leur spectre doit comporter au moins 2n points si le p rocédé est d'ordre n (une sinu
soïde contribuant au spectre pour 2 points f0 et - / 0 , i l suffit d'exciter le sys tème par n s inusoïdes 
présentant des pér iodes distinctes). La SBPA ou la STPA sont par t icu l iè rement bien adaptées . 
Encore faut-il correctement les dimensionner. Leur spectre doit recouvrir celui du p rocédé . La 
longueur de la séquence doit être suffisante pour pouvoir négl iger la composante continue. La 
pér iode de la séquence (2n - \)Tech doit être supérieure à la plus grande des constantes de temps 
du sys tème et la pér iode d ' échan t i l lonnage Tech doit être largement inférieure à la plus faible 
des constantes de temps du procédé . 
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En pratique, on prend souvent pour fréquence d 'échant i l lonnage de la SBPA un sous-multiple 

de celle de la commande de manière à générer un créneau suffisamment long pour accéder au 

gain statique du sys tème. 

I l convient enfin d'intercaler un filtre d'antirepliement entre le dispositif d'acquisition et le pro

cédé pour é l iminer la partie du spectre au-delà de la moit ié de la f réquence d ' échan t i l lonnage 

du procédé f e c h (respect du théorème de Shanon). Si l 'acquisition effectue un suréchanti l lon

nage du signal fa = n -fech, le filtre d'antirepliement peut être numér ique [ L A N D A U 93] . On ut i 

lise une moyenne glissante ^yk = M * + + - + j o u t o u t a u t r e fil tre numér ique . 

• Choix de l'algorithme 

En présence de bruits, certains algorithmes d'identification peuvent amener un biais sur les 

paramètres (c 'es t -à-di re l i m N o m 5 r e d e m e Sures->+oo ^estim * ^rel )• U n estimateur biaisé (par 

exemple, dans certains cas, les moindres carrés simples ou récursifs) introduit une erreur systé

matique. I l doit donc être manié avec précaution. 

Chaque algorithme possède ses propres spécificités. Certains donnent une estimation de la 
nature des perturbations, d'autres tirent profit des caractéris t iques du bruit (maximum de 
vraisemblance...), d'autres enfin effectuent une décorrélat ion des mesures et des résidus EN 

(EN = YN - Hn6 où YN est le vecteur construit à partir des sorties, 6 celui défini par les para
mètres recherchés et HN la matrice des mesures). 

La nature des perturbations présentes peut orienter le choix. La connaissance de leurs propr ié
tés statistiques (voir annexe 3) permet l 'utilisation d'algorithmes optimaux au sens de cri tères 
stochastiques (maximum de vraisemblance...). Nous verrons par la suite qu'une meilleure 
connaissance des perturbations conduit à des corrections plus performantes (synthèse robuste 

au chapitre 14 ou commande adaptative au chapitre 15). 

• Validation de la structure et des valeurs des paramètres 

Elle doit être effectuée sur des données différentes de celles util isées par l ' identification. 

La validation de la structure repose sur des critères minimal isés par les procédures d ' identif i
cation. Lorsque la mé thode utilise un blanchiment des erreurs de prédict ion (elles doivent tendre 
vers un bruit blanc), on teste les fonctions d 'autocorrélat ion des erreurs de prédict ion (qui théo
riquement sont nulles). Lorsqu'elle effectue une décorrélat ion entre les erreurs de prédict ion et 
les observations, on calcule les fonctions d ' intercorrélat ion. 

Toutes les mé thodes seront exposées pour des processus mono-en t rée mono-sortie représentés 
par leur fonction de transfert. Cependant la plupart de ces algorithmes possèdent des variantes 
mult i -entrées mono-sortie. En tout état de cause, pour les sys tèmes l inéaires mul t i -entrées (si 
c'est possible et si l ' on dispose d'un peu de temps devant soi...), i l suffit de répéter la p rocédure 
d'identification pour chacune des entrées, toutes les autres étant nulles. 

Le cas des sys tèmes modél i sés directement dans l'espace d 'é ta t sera abordé avec la mé thode du 
maximum de vraisemblance et les filtres de Kalman (au chapitre 13). Toutefois, le passage d'un 
modè le sous forme de fonction de transfert à un modèle d 'é ta t est toujours possible. 

166 



Paramètres et constantes de base électromagnétiques des actionneurs électriques 

7.7.2 Identification des modèles paramétriques continus 
7.7.2.1 Utilisation de la réponse indicielle 
I l s'agit de calculer les paramèt res d 'un modèle , dont on se fixe a priori la structure, à partir de 
la réponse indicielle. 

Système sans intégrateur 

La structure retenue est : 

P(s) = k t~TrS PN(s) avec PN(s) = - — l — — (7.32) 
(1 + Ts) 

Figure 7.12.- Réponse indicielle sans intégrateur. 

Une lecture directe de la courbe donne le gain statique kp et le retard T . 

• M é t h o d e Strejc en boucle ouverte sans intégrateur 

Etudions la réponse de PN à un échelon unitaire : yn(t) 

yn(t) A 

/ ° 

h 

Figure 7.13.- Modèle de Strejc sans intégrateur. 
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La réponse , établie par récurrence avec yn(t) = y„-i(t) —y- — 
T (n — 1)! 

y » ( 0 = i 

n_ k-\ 

I , T k - \ k - \ ) \ , 
e T avec 0 ! = 1 

e T , est donnée par : 

(7.33) 

( 
La pente de la tangente au point d'inflextion est la valeur de la dérivée de L 

1 
(1 + Tsf 

soit 

1 ~- t <n-2 
au point où sa dérivée seconde — 

T " (n - 1)! 

Le point d ' inflexion a pour abscisse : 

n - 1 e T s'annule. 
r " ( « - l ) ! V 

tQ = (n - 1)T 

et la tangente en ce point est 

1 = e - i " - 1 ) (n - \ ) n - 1 

Ta~~ T {n-1)! 

La valeur de la fonction en ce point est donnée par 

yç> 1 - (n ~ 1) fc-1 

( f c - 1 ) ! 
e ' pour n > 1 

D ' o ù 
X (n - l ) ' - 1 

lu _ fe _„_Tç 
T 

Ce qui permet d 'é tabl i r le tableau suivant 

yQ 
T T T 

(7.34) 

(7.35) 

(7.36) 

(7.37) 

(7.38) 

z« n X T 

1 1 0 0 

2 2.718 0.282 0.104 

3 3.695 0.805 0.218 

4 4.463 1.425 0.319 

5 5.119 2.100 0.410 

Tableau 7.2 - Calcul des paramètres du modèle de Strejc - identification en boucle ouverte. 
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Pour identifier un sys tème se rapprochant de cette structure ( réponse apér iodique) , i l faut : 

T 
• Mesurer — 

T 
• Prendre la valeur de n correspondant au ratio immédia t emen t inférieur 

• Calculer T avec Zk. 
r 

• Calculer la nouvelle valeur de Tu ' avec Zk_ 
r 

• En déduire le retard Tr=Tu-Tu' 

ATTENTION : Cette mé thode est très sensible aux perturbations. 

• M é t h o d e Strejc en boucle fermée sans intégrateur [GUYENOT 89] 

Le sys tème corr igé est représenté sur la figure 7.14. 

P(s) J P(s) 

• t • t 

Figure 7.14. - Identification en boucle fermée. 

kc est ajustée pour amener le sys tème à la l imite de l ' instabi l i té . Soit T0 la f réquence d'oscilla-
2K 

t ion et ft>0 = — la pulsation correspondante. Posons k0 = kck . 
T0 

Dans ce cas : kcP(jco) 
(1 + Tjmf 

n est solution entière de k0 = 

1 et donc : 

1 

cosi 
V U 

(7.39) 

(7.40) 
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ATTENTION : I l ne peut y avoir instabilité si le système est sans retard et d'ordre inférieur ou 
égal à 2. 

Système avec intégrateur 

I l représente , par exemple, le transfert couple - position d'une machine électr ique où les dyna
miques électr iques sont supposées infiniment rapides. 

t 

Figure 7.15.- Réponse indicielle avec intégrateur. 

Le gain en vitesse est donné par kv = — — 
Au At 

• Identification en boucle ouverte avec intégrateur 

• t 

Figure 7.16.- Identification en boucle ouverte dfun système avec intégrateur. 
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On considère un modè le du type P(s) = — 
s (1 + Î S ) " 

Le sys tème est soumis à un échelon de consigne. La réponse est enregis t rée . 

On dé termine les paramèt res du modè le à l'aide du tableau suivant : 

n x/y 

1 0.368 

2 0.271 

3 0.224 

4 0.195 

5 0.175 

Tableau 7.3 - Calcul des paramètres du modèle avec intégrateur- identification en boucle ouverte. 

T 
La constante de temps est donnée par : T 

n 

• Ident i f ica t ion en boucle f e r m é e avec i n t é g r a t e u r 

On reprend le m ê m e modè le que p récédemment . En amenant le sys tème à la l imite de l ' insta-
( 

bilité k„P(jœ) 
kckp 

jœ(l + xjcof 
-1 

n est solution entière de 

on en déduit 

, on obtient les paramètres 

1 

cos 

J 0 

2n r 

T = — tj 2n "\2n 

(7.42) 

(7.43) 

7.7.2.2 Utilisation de la réponse fréquentielle 
Le sys tème est excité par un signal sinusoïdal très pur (piloté par quartz) dont on fait varier la 
fréquence. On enregistre le gain en dB et la phase en degrés . 

Cette fonction est réal isée par les analyseurs de réseau ou les impédancemè t re s vectoriels. 

Les résultats obtenus peuvent être directement exploités pour réaliser une synthèse fréquentiel le 

(voir chapitre 14) ou utilisés pour retrouver les coefficients d'une fonction de transfert repré

sentée sous forme rationnelle P{s) = ^—^ [Borne 92B] . 
A{s) 
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u(t) procédé procédé 

Analyseur vectoriel 

db ^ ̂  2 0 l o g 1 0 ( y / i 7 ) 

0 

J i phase (en degrés) 

0 

J i phase (en degrés) 

0 (û 

Figure 7.17. - Identification fréquentielle. 

Dans ce cas, i l convient de résoudre le sys tème obtenu en identifiant partie réelle et partie ima

ginaire de P(jco) et de sa forme expér imenta le cos(pœ. et sin <pœ 

Cette mé thode est difficile à mettre en oeuvre sur les actionneurs électr iques . I l faut, en effet, 
disposer d'une alimentation sinusoïdale de puissance très pure et à fréquence variable. 

Cette technique admet plusieurs variantes. I l est possible par exemple d'exciter le p rocédé avec 
un signal très riche spectralement et de faire une transformée de Fourier rapide : 

jy(t)exp(-jœt)dt 

pUco) = £ (7.44) 

J u{t) exp(-jcot)dt 

0 
Nous allons présenter, dans le chapitre suivant, les méthodes d'identification utilisables avec 
des modè les paramét r iques discrets. Mais elles sont exploitables pour des modè les pa ramé
triques continus avec un filtrage des entrées et des sorties [SASTRY 8 9 ] . 

En effet, cons idérons un sys tème mono-ent rée / mono-sortie donné par sa fonction de transfert 

(xn.\sn 1 + ... - i - a0s° 

sn+/5n_lS

n-l+... + l30s{ 
Q- . a{ et Pi sont les paramètres recherchés . 
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O n choisit un filtre 

On construit : FT 

1 1 

1 

stable. 

1 

Fis) 

Notons QT = ( a 0 ... ocn-\ fo - / J 0 ... fn_\ - Pn-\) vecteur des paramèt res du procédé 

et ÔT = [â0 ••• &n-\ fo ~ Po ••• / y i - i - j S ^ . j j , le vecteur es t imé. L'erreur sur les para

mètres est 0 = 6 - 0 . 

Notons â T = ( â 0 ... ân-i) e t PT = [fo ~ Po ••• fn-i ~ Pn-ij- L a structure de l ' iden

tificateur est donnée par la figure suivante : 

P(s) 

FM 

1 UF 

c X 

FM 

r y F 

y 3 

Figure 7.18. - Identification paramétrique d'un système continu. 

L'erreur entre la sortie es t imée et la sortie réelle est reliée à 0 par 

e = y - y = 0THF + e avec HF

T = (uF
T YF

T) 

où 8 est un terme exponentiellement décroissant . 

( 7 . 4 5 ) 

Plusieurs algorithmes permettent alors de déterminer le vecteur 0 « optimal » à partir d'une 
équat ion du type ( 7 . 4 5 ) . Citons pour l 'exemple le filtre de Kalman (chapitre 1 3 ) ou l 'algorithme 
du gradient (chapitre 1 5 ) . 

D'autres approches sont uti l isées. A titre d'exemple, nous présen tons une m é t h o d e pour estimer 
les paramèt res d'une machine asynchrone [BOUSSAK 9 2 ] [ T O U H A M I 9 4 ] . 

173 



ACTIONNEURS ÉLECTRIQUES 

Dans un référentiel lié au stator, le transfert courant statorique / tension statorique d'une 
machine asynchrone munie d'une commande vectorielle indirecte avec orientation de flux sur 
l'axe d est de la forme : 

G(p) = 
Vs(s) 

où Vs = vds + jvqs et Is = ids + j ' iqs avec; 

dépendant des paramètres de la machine et de la vitesse de rotation. 

On peut alors écrire : 

yk = n k

T e 

' 2 - - 1, a- et bi sont des coefficients complexes 

(7.47) 

avec le vecteur de mesures : Hu 
dt s dt 

et le vecteur de paramètres : 0 = [ax b^ b$\ 

Les dérivées premières et secondes sont obtenues par un filtrage numér ique (voir section 
14.3.1) des mesures des courants et tensions statoriques effectuées à vitesse constante (ou len
tement variable). 

On peut alors, par exemple, estimer les paramètres par la mé thode des moindres carrés récur-
sifs (voir chapitre 15.2.1). 

7,7,3 Identification des modèles paramétriques discrets 
Nous supposons que le sys tème modél isé est linéaire et ne possède qu'une seule entrée et une 
seule sortie. I l est représenté par [ N A J I M 8 8 ] [ B O R N E 9 2 B ] [ L A N D A U 9 3 ] [ K H E L I F 9 4 ] : 

- U „ _ -d B(z~l)„ , C(z~L) 
Mz )yjç = z 1 uk + — : V~ ek 

F(z~X) D{z-X) 
(7.48) 

où e k dés igne un bruit blanc. 

On pose : 

A(z l ) = 1 + ax z'l+ ---- + a n a z n a 

B(z ' ) = b0 + bx zA+ ----- + bnbz"b 

C(z l) = 1 + Cj z'x+ 

D(z- l) = 1 + dx zl+ 

F(z ' ) = 1 + / , zl+ 
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D ( z - 1 ) 

F ( z " 1 ) 

1 
1 * A(z-') Yk 

Figure 7.19. - Structure du modèle du procédé 
et de ses perturbations. 

Le vecteur de paramètres 0 recherché est donné dans le cas le plus généra l par : 

0 = [ ax ... ana b0... bnb q ... cnc dx ... fx ...fnf]T (7.49) 

La contribution de la perturbation à la sortie mesurée yk est modé l i sée par le filtrage l inéaire 

j d 'un bruit blanc ek. 

A(z'1) facteur commun apparaissant dans le modè le de perturbation et dans celui du sys tème 
représente un couplage entre leurs dynamiques. 

Cette structure très généra le donne cinq variantes décri tes dans le tableau page suivante. 

Sans nuire à la général i té du p rob lème et pour simplifier les notations, le retard z'd sera désor
mais intégré dans le quintuplé (A , B , C, D , F). 

7.7.3.1 Méthodes basées sur l'erreur de sortie 
Ces méthodes tendent à minimiser un critère portant sur l'erreur entre les sorties respectives du 
sys tème yk et du prédic teur yk . 

Système réel 
Yk 

Système réel * I 

* ~ ( 
Modèle Modèle 

Critère 

Algorithme 
de minimisation 

Figure 7.20. - Méthode basée sur Verreur de sortie. 

L'erreur est une fonction non l inéaire des paramètres à identifier. Dans le cas particulier où la 
perturbation est un bruit blanc : A(q) = C(q) = D(q) = 1 
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Modèle 

ARX 
Auto Régressive 
à entrée eXogène 

DARX 
Doublement 
Auto Régressive 
à entrée eXogène 

ARMAX 
Auto Régressive 
à Moyenne 
Ajustée et à 
entrée eXogène 

DARMAX 
Doublement 
Auto Régressive 
à Moyenne 
Ajustée et à 
entrée eXogène 

Schéma 

A(z-

B(z-

A(z^) Yk 

1 
A(z-')D(z-

A(z- Yk 

Equation 

A z - V î 

C ( z - 1 ) = D ( z " 1 ) = 1 
F ( z " 1 ) = 1 

A[z-l)y^z-dE{z-%+^r^ek 

C ( z - 1 ) = 1 
F ( z " 1 ) = 1 

C ( z - 1 ) 
/ \ ( z " 1 ) 

"A 

e(z-1; 
A(z- Yk 

A[z-1)yk=z-dEÌz-1)uk+c{z-1)ek 

D ( z - 1 ) = 1 
F ( z " 1 ) = 1 

A ^ ) y k = z d i z ^ ) u k + ^ i e l 

Tableau 7.4. - Modèle du procédé et des perturbations. 
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Le modè le devient : yM = ^^-uk + e(k) (7.50) 
F(q) 

L'équat ion du prédic teur : 9k = ~ f\9k-\ ~ - " fnf9k + bouk + - + bnbuk-nb 

Soit, sous forme condensée : Y(kl6) = F(k, 6) 0 

avec: hk(q) = [ - y k A , y k _ n f , uh,-uk_nb] et 0 = [ / i . . - A * f 

L'erreur d'identification a pour expression : 

= Yk -Yk(q) = Yk-hk(q)q (7.51) 

Critère d'optimisation 

Le critère d'optimisation est, en général , une fonction 

' = É K ) 2 = I & - ? * ) 2 (7-52) 
*=1 k=l 

I l s'agit de trouver le vecteur de paramètres Ô minimisant cette fonction J de l'erreur. 

Mise en œuvre de la procédure d'identification 

• Initialisation 

Première possibi l i té : Les / y p remières valeurs de la sortie du m o d è l e sont ini t ial isées par les 
rijrpremières mesures correspondantes. Le critère s'applique à partir de k = 1. 

D e u x i è m e possibi l i té : L 'é ta t ini t ial du modè le {yx ynf) est une inconnue. 

I l faut alors dé te rminer sa valeur et le vecteur 0 . L'ordre du p r o b l è m e est augmen té . 

• Minimisation du critère 

L'erreur quadratique étant non l inéaire, sa minimisation fait appel à la programmation non 
l inéaire. On utilise soit une mé thode analytique du type gradient (voir chapitre 15) ou Newton-
Raphson, soit une recherche directe (Algorithme de Hooke et Jeeves...), soit enfin une m é t h o d e 
stochastique (algorithme génét ique , algorithme du recuit simulé. . . ) 

Ces mé thodes sont détai l lées dans de nombreux ouvrages d'analyse numér ique . 

77.3.2 Méthodes basées sur l'erreur d'équation 

7.7.3.2? Introduction 

L'équat ion du prédic teur est : 

9k = - « l ^ - i - - anayk_na + bQuk + + bnbuk_nb (7.53) 
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Dans ce cas, i l utilise les sorties réelles du procédé (et non plus les sorties es t imées aux pas pré

cédents) . 

Système réel 

Figure 7.21. - Utilisation de Verreur de prédiction. 

Une illustration simple de ce principe peut être donnée dans le cas d'une perturbation auto 
régressive (F(z _ 1 ) = C(z _ 1 ) = D(zA) = 1). Ce modèle est connu sous l 'appellation « A R X » (auto 
régressif à entrée exogène) et la méthode sous le nom de « moindres carrés simples ». 

Comme nous le montrerons par la suite, dans la majorité des cas, la mé thode des moindres car
rés appl iquée à l'erreur d 'équa t ion (prédiction) engendre une erreur asymptotique (biais) sur 
l 'estimation des paramètres . A f i n de contourner cette situation (él iminer le biais), deux 
approches sont possibles : 

1. Opérer un changement sur le modè le de perturbation (général isat ion du cas A R X ) 

2. Introduire une variable opératoire permettant la décorrélat ion entre les observations et la 
perturbation (méthode des variables instrumentales). 

7.7.3.2.2 Moindres carrés simples 

Supposons le sys tème modél i sé par : 

b0uk + :.bnbuk_nb 
(7.54) 

Le prédicteur correspondant est donné par : 

h = -Wk-l - - - anyk-na + b0uk + -bOuk-nb 

(7.55) 

Notons que la sortie à l'instant k est es t imée à partir des mesures de la sortie réelle aux instants 
k - na...k - 1 et des entrées aux instants k - nb... k avec nb < nQ. Dans la plupart des cas, bQ = 0 
mais nous conserverons ce coefficient pour effectuer nos démonst ra t ions . 

L'erreur de prédict ion est : 

= y* - yk (7.56) 

Le principe de la mé thode des moindres carrés simples est de rechercher le vecteur de para

mètres minimisant le critère : 
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na+N 2 

L'équa t ion 7.55 peut s 'écr i re : yk = hk9k 

avec hk = ... -%_„a uk ... uk_„b] vecteur des mesures à l 'instant k 

et Ôk = [ai ... a„a b0 ... b„b f 

(7.57) 

(7.58) 

K en 

Posons HN = » YN - et EN = 

hna+N _yna+N_ ena+N 

vecteur des pa ramèt res es t imés . 

et donc YN = HN0 

n„+N nn+N 
Or j = £(*(*)) = - W) = iY» - HNO)T{YN - HNO) 

i=na i=na 

Donc on a un extremum si : 

j = 0 => -2HN
T[YN - HNêN) = 0 

(7.59) 

âT 

de. (7.60) 

avec 9N vecteur pa ramèt re es t imé avec N mesures. 

On obtient un min imum pour > 0 => HNTHN > 0 ce qui est en généra l le cas. 

Le vecteur de paramèt res es t imés est donné de manière explicite par : 

ON = [HNTHN] HNTYN (7.61) 

Calcul du biais 

Dés ignons 0 le vecteur de paramèt res réels et ÔN le vecteur de pa ramèt res es t imés (avec N 

mesures). Le biais de l'estimateur est donné par b = E(0) - G . 

Remarque : E(.) dés igne l ' e spérance mathémat ique ou moyenne statistique. On se reportera à 
l'annexe 3 pour plus de renseignements. 

Le biais est donné par : b =.E^HN

THN} L(HN

TENfj. (7.62) 

Donc si EN n'est pas une séquence centrée (E(EN) est non nul) ou si les matrices HN et EN sont 

corrélées {E(HN

TEN} * oj, cet estimateur est biaisé. 
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7.7,3.2.3 Méthodes des variables instrumentales 

Pour é l iminer le biais sur l 'estimation des paramètres , i l est possible de décorréler le vecteur 
d'observation HN et les résidus EN (erreurs de prédict ion) en multipliant la régress ion l inéaire 
(modèle A R X ) par un « vecteur instrumental » y/k convenable. y/k doit être fortement corrélé 
avec les entrées / sorties non bruitées et non corrélé avec le bruit pour annuler E{HN

TEN^ . 

Soit : YNYN = *FNHN0 + ¥NEN (7.63) 

avec *FN = [ y ^ , V ^ + w ] matrice instrumentale 

na+N 2 

Le vecteur de paramèt re minimisant J = ( y ^ ) est donné par : 

Cet estimateur est sans biais si E ^ i f y ) ± 0 et si E(*FNEN) =0(LFNetEN sont décorré-

lées) . 

Plusieurs choix sont c o m m u n é m e n t retenus [SÔDERSTRÔM 8 1 ] [ B O R N E 9 2 B ] : 

1. vecteur instrumental à entrées retardées : 

2 . vecteur instrumental à sorties retardées 

Yk=[-yk-m-l> — -yk-m-na>uk-l> — uk-nb] 

où m est supérieur à l 'ordre du modèle de perturbation (soit degré de C dans le modè le 

A R M A X ) . 

3. vecteur instrumental à entrées/sort ies retardées 

^k = [ _ ^ - m - b -> -yk-m-na

 uk-m-h uk-m-nb] 

4 . vecteur instrumental à entrées-filtrées 

BF(z~l) 
avec ufi = — 7-uk 

•if , uf uk_u uk_nb 

k-\ k-na 

Cette mé thode conserve les avantages de l 'algorithme des moindres carrés et donne une solu
tion explicite sans amener de biais. Mais elle n'indique pas la nature des perturbations. 

7.7.3.2.4 Méthodes modélisant les perturbations du procédé 

Une structure est at tr ibuée aux résidus [rk = A(z~l) yk - B(zA) uk] de manière à blanchir la 

séquence d'erreur d ' équa t ion [ K H E L I F 9 4 ] . 
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Physiquement, i l s'agit de modél i se r toutes les informations véhiculées par les données et que 
le seul modè le du processus [B(zA)/A(z~l)]uk n'arrive pas à « expliquer ». La séquence rk doit 
être cons idérée comme résul tant du filtrage (linéaire) d 'un bruit blanc e k : 

rk 
C(z~l) 

(7.65) 

• Moindres carrés général i sés - M o d è l e D A R X 

Le processus est modé l i sé par : 

A(z~l)yk = B{z~X)uk + 

Dans ce cas, le filtre caractér is t ique des résidus rk est auto-régressif : 

1 
rk 

En adoptant le changement de variable défini par : 

ydk = D(z W "dk = D(z l)uk 

L'équat ion du modè le devient : 

Mz~l)y, = B{z-X)udk +ek 

(7.66) 

(7.67) 

(7.68) 

(7.69) 

Le modè le ci-dessus est du type A R X dont les données ydk, udk sont obtenues par le filtrage 

respectif de yk et uk à travers D(zA). La méthode des moindres carrés simples donne le vecteur 
de paramèt res 0 si D{zA) est connu. 

9 - \ H d N

T H d N \ Hd/YdN (7.70) 

avec Hd matrice des observations après N mesures filtrées. 

Pour dé te rminer les coefficients de D , i l suffit d 'écr i re la relation récurrente qui les lie aux rési
dus : 

1c = -d\rk-\ ~ - - dn/k + *k (7.71) 

Soit pour k = (nd + 1 ) N 

et avec : r = [rnd+{...rN]T vecteur des résidus es t imés à partir de 6 et des mesures précé

dentes ; 0d = [ d i . . . d n d ] T ; v = [ e n d + l - - - e N ] 

et Hr = 
rN 

~rN-\ rN-nd 

(7.72) 

on obtient r = Hr0d+v (7.73) 
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L'application de la mé thode des moindres carrés simples permet alors la dé terminat ion du vec
teur : 9d 

9A N N 
1Hr

 Tr {11 A) 
N 

L'algorithme prend donc la forme suivante : 

1. Initialisation : Hd = H et YF = Y 
2. Estimer A et B avec les observations filtrées par D 
3. Calculer les résidus r= Y - HO 
4. Estimer D 
5. Boucler sur 2 tant que ||r|| > seuil 

• Moindres - carrés é tendus - Modè le A R M A X 

Dans ce cas, les résidus sont caractérisés par un filtre auto-régressif à moyenne ajustée 

Soit : A(z~X)yk = B(z~l)uk + C(z~X)ek (7.75) 

Le prédic teur yk (0) se met sous la forme suivante : 

= * * ( » ) • 0 ( 7 - 7 6 > 

avec : hk(0) = [-ykA .~yk-na

 uk - uk-nb

 ek-\ - ek-nc ] et 0 = [av.. ana bQ... bnb c X r cnc] 

L'erreur de prédict ion est donnée par : 
yk~9k = ek (7-77) 

L'expression de yk (0) est une régression non linéaire. En effet hk(Q) englobe des termes (les 
erreurs de prédict ion) qui sont fonction de 0. La déterminat ion de 0 dans ce cas peut se faire à 
l 'aide de mé thodes numér iques itératives similaires à celles présentées au 7.7.3.1. 

L'algorithme peut donc prendre la forme suivante : 

1. Construire : HN et YN 

2. Estimer A et B 
3. Calculer les rés idus e = YN - HN6 
4. Boucler sur 1 tant que ||r|| > seuil 

7.7.3.2.5 Méthode du maximum de vraisemblance 

• Principe 

Cette approche utilise les propriétés statistiques du bruit et plus par t icul ièrement les moments 
d'ordre 2 (voir annexe 3). 

La mé thode [ A S T R Ô M 66] consiste à rechercher le vecteur de paramètres 6 M V qui maximise la 

densi té de probabil i té conditionnelle p(Y\0) appelée « fonction de vraisemblance ». 

Cela revient à dé terminer ÔMV qui minimise - \og(p(Y\6)) [ N A J I M 8 8 ] [ M I L N E 88]. 
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Soit 
de 

\og(p(Y\6)) = 0 

(7.78) 

• Application au m o d è l e A R M A X 

Supposons le p rocédé et ses perturbations représentés par un modè l e A R M A X 

Soit : A(z~l)yk = B(z~X)uk + C(z~l)ek 

où ek est supposé un bruit blanc centré Gaussien d 'écar t type G. 

Si les conditions initiales sont nulles, on peut alors réécrire ces équa t ions pour k variant de nQ 

(7.79) 

+ 1 à na + N sous forme matricielle. 

A N x Y N : " A 0 r 0 + BNUN+ CNEN 

avec : 

ax 

nb 
0 

0 

0 

ci 

0 0 

1 0 

a2 ax 1 0 

0 a„ 

0 

1 

ax 1 0 

... ax 1 0 

0 

¿0 

0 

0 

1 

ax 1 

0 

0 

et YN = 

JNxN Nx\ 

et UN = 

0 K bn 0 

0 b, 
±Nx{N+nb) 

0" 

0 

0 

nn+N 

0 c„ 

1 0 

0 

et E¡ N 

.. c ... cx 1 
NxN 

en„+N Nx\ 
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A) 

~an ... . «l " 

0 a„a . «2 

0 ... . .. 0 a„a 

0 ... . 0 

0 ... . 0 

et Y. 

a Jnnxl 

Nxna 

Dans cette méthode , on suppose que UN est un vecteur déterminis te et que EN est un vecteur 

centré Gaussien. 

Donc YN = AN~L(BNUN - AQY0) + AN~LCNEN est un vecteur Gaussien. 

Soit : 4: Ina la' 
(7.80) 

P(YN) 
1 

\{2n)N d e t ( ^ ) 

On montre facilement que : 

^YNYN = (J2AN~1CNCNT{AN L) 

et 

e x p ( - ^ ( ^ - myNf IYNYN-'(YN - m F j ) (7.81) 

D ' o ù : 
p 0 ' K ) = w k F e x p ( " ^ ( V £ ' ' ) 

(7.82) 

(7.83) 

(7.84) 

et la fonction de vraisemblance : 

7(0,(7) = - l o g p(YN) = + ^ ( E N

T E N ) + tf(log(a) + l o g ( V ^ r ) ) (7.85) 

où 0 = [ f l ] , aHa, b0, c 0 , c n J et a sont les inconnues qui doivent 

minimiser cette fonctionnelle. 

Soit : ^ - = 0 => (7^ = \ - ^ E N

T E N 

et : £ = 0 « " ] £ ^ f l + i = o avec C{z~X)ek = A f e " 1 ) ^ - B(z~X)uk (7.87) 

* 7 

de 

N 
(7.86) 

i=i 
<?0 

(7.87) est une équat ion non l inéaire. Elle se ramène à la recherche du vecteur de paramètres 0 

minimisant : 
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On résoud ce p rob lème par une mé thode itérative de type Gradient ou de Gauss Newton. 

[Foulard 87] a é tudié l 'influence des conditions initiales. I l montre qu'elles ont peu d'influence 
sur le calcul de A et B mais provoquent une mauvaise estimation de C. Pour contourner ce pro
b lème , on peut les cons idérer comme inconnues et les identifier ou amener le p rocédé autour 
d 'un point de fontionnement. 

• Application au m o d è l e d'état 

Cette mé thode peut être adaptée à la recherche des paramèt res d 'un m o d è l e d ' é ta t [ M I L N E 88]. 
I l convient de minimiser un cri tère du type : 

4M = ^0 + M 2 * ) ) + y log(de tZ) + ! J>/ " *) E~l(yi ~ *) (7'89> 

i=i 

où : 

• yi est le vecteur de sortie mesuré 

• yt est le vecteur de sortie du modè le d 'é ta t construit à partir des pa ramèt res es t imés à instant 
i et de vecteur d 'é ta t reconstruit par un filtre de Kalman (voir chapitre 13) 

• Z = - y ^ - p f ) r j de dimension ny x ny 

Cette fonction est min imisée de maniè re itérative. 

1 N T 

Pour Z connu, on minimise : y ^ g j = y ] T ()>; - - 9i) par une m é t h o d e de type 
Gauss-Newton. 2

 i = i 

1 N 

Puis Zes t réinit ialisé avec Z = — ^ [yi - y^yi - yi)T 

N i=\ 

Dans ce chapitre nous avons essentiellement déve loppé les mé thodes réal isant une identifica
tion paramét r ique hors ligne. Certaines ont des variantes récurs ives utilisables en ligne : les 
moindres carrés récursifs et la mé thode du gradient seront exposés au chapitre 15, les filtres de 
Kalman et l 'ut i l isation d'observateurs é tendus seront décrits au chapitre 13. 
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8.1 Introduction 
Bien que la plus ancienne des machines tournantes industrielle, la machine à courant continu 
reste très uti l isée et par t icul ièrement comme actionneur. Ceci tient au fait que son fonctionne
ment est d'une grande simplici té , de m ê m e que sa modél isat ion, mais surtout que ses perfor
mances statiques et dynamiques sont exceptionnelles. En effet le couple est le produit vectoriel 
de deux grandeurs naturellement orthogonales (flux inducteur et courant d ' induit) quasiment 
indépendantes et indépendantes de la vitesse et de la position du rotor. De plus cette machine 
est naturellement autopi lotée c'est-à-dire que l 'alimentation du rotor est asservie à la position de 
celui-ci ce qui l u i évi te tout décrochement . Enfin sa commande en couple, vitesse ou position à 
partir des tensions d'alimentation de l ' indui t ou de l 'inducteur est des plus aisée et les conver
tisseurs statiques nécessaires , redresseurs ou hacheurs, sont éga lement simples et facilement 
contrôlables . De toutes les associations Machine - Convertisseur - Commande, c'est l'ensemble 
le plus simple qui puisse exister avec les meilleures performances. 

En effet : 

• les machines peuvent être : 

- l inéaires ou non. 

- monovariables ou multivariables (systèmes d'ordre plus ou moins é levé) . 

- à grandeurs continues ou alternatives. 

- autopi lotées ou non. 

• les convertisseurs peuvent être : 

- des sys tèmes continus ou échant i l lonnés. 

- à conduction continue ou non. 

- à nombre de phases plus ou moins élevé. 

- révers ibles ou non. 

• les commandes peuvent être : 

- analogiques ou numér iques . 

- scalaires ou vectorielles 

- à bande passante étroite ou large. 

Les ensembles machine à courant continu - convertisseur statique sont couramment : l inéaires, 
monovariables, à grandeurs continues pures et la machine autopi lotée est à commande scalaire, 
év idemmen t en continu, mais par construction de la machine elle est aussi vectorielle ce qui lu i 
confère tous les avantages de performances et de simplicité et donc de coût . 

C'est pourquoi ces ensembles sont apparus historiquement les premiers sur le marché et ne 
cèdent la place que lorsque les limites mécaniques , électriques ou thermiques de l'ensemble col
lecteur - balais sont atteintes. 

Ces ensembles ont permis de poser les problèmes d'asservissement des machines, de définir des 
structures et des stratégies de réglage qui ont été reportées sur les machines à courant alternatif 
pour tenter de retrouver les performances optimales des ensembles simples de départ . En parti
culier sont apparues la nécessi té d'alimentations commandables avec des constantes de temps 
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très faibles et la prise en compte de contraintes sur les grandeurs internes rapidement variables, 
comme les intensités limites, et l 'uti l isation général isée de bouclages internes en position, 
vitesse et courant, les boucles internes étant de plus en plus rapides. L a modél i sa t ion des 
machines et des convertisseurs en rég ime dynamique a été éga lemen t un passage obl igé , que ce 
soit en modè les continus avec fonctions de transfert ou équat ions d 'é ta t , avec recherche de 
réduct ion d'ordre pour la synthèse des régulateurs et des correcteurs ou la dé te rmina t ion des 
algorithmes de calcul en commande numér ique . 

Pour les ensembles étudiés dans ce chapitre l'actionneur à courant continu sera donc monova
riable (une seule entrée, une seule sortie) et moyennant quelques approximations la machine et 
les convertisseurs pourront être considérés comme des sys tèmes l inéaires continus. Les com
mandes seront é tudiées dans les chapitres suivants. 

8.2 Fonction de transfert d'une machine 
à excitation constante 

Les équat ions de la machine à courant continu à excitation séparée dans des axes fixes par rap
port au stator, qui se confond habituellement avec l'enroulement, ou les aimants permanents, 
d'excitation, ont été données à la f in du chapitre trois. Seul ce type d'excitation est retenu pour 
la marche en actionneur compte tenu des performances q u ' i l procure et en particulier de la 
l inéarité des caractér is t iques correspondantes, de la facilité d'alimentation et de rég lage . En 
choisissant de ne conserver que les enroulements qs et dr, les équat ions é lec t r iques (3.46) peu
vent être reprises en notation classique plus simple sous la forme : 

ve = (Re + Les)ie pour l 'excitation (8.1) 

u = Q Lmie + (R + Ls)i pour l ' indui t (8.2) 

et l ' équa t ion mécan ique s 'écr i ra : 

JsQ + kdQ + Tf + 7} = Te = Lmiei (8.3) 

où Tjrest le couple de frottement sec constant. Si l 'excitation est supposée constante, alors ie est 
fixée et le flux d'excitation Lmie = &e = k est lu i aussi constant, dans nos hypo thèses de non 
saturation. Ce mode de fonctionnement à tension d ' induit variable u et à flux constant corres
pond au premier mode de fonctionnement. Les équat ions (8.1) à (8.3) se réduisent alors à 

u = (R + Ls)i + kQ (8.4) 

JsQ + kdQ + T[ = ki (8.5) 

si l ' on admet que le couple de charge est lu i aussi constant. Ce sys tème est donc des plus 
simples puisqu ' i l est l inéaire à coefficients supposés constants avec une seule variable d ' en t r ée 
u et une seule variable de sortie Q • T{ est considéré comme variable de perturbation. 
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fl = | B - r / £ ± H | 2 _ « (8.6) 

En é l iminant le courant d ' induit / des équations (8.4) et (8.5) la vitesse s'exprime sous la forme : 

R + Ls\ k_ 
k J k2 + (Js + kd)(R + Ls) 

de la forme Q = G(s)(u - H(s)) avec G(s) fonction de transfert — et H(s) fonction pertur

batrice due au couple résistant. 

Posons T; = — constante de temps électr ique et 
R 

T m v = — constante de temps mécanique intr insèque 
kd 

i l vient : 
a k 

G 
U k1 + / ? fc d ( l + T / j ) ( l + T m v j ) 

ou encore : G = — = —~ 2~ 
u kL + Rkd(Ti + Tmv)kdRs + T{T mvRkds 

Cette expression peut se mettre sous la forme 

k 

G T k (8.7) 
Rkd Rkd 2 

k + Rkd k + Rkd 

r, k Rkd kd 

Posons Km = - j — - et r m v — — = r m v — = r m 

k> 
avec KD - — + kd coefficient d'amortissement é lec t romagnét ique . 

R 

On appelle r m : constante de temps électromécanique (et par abus de langage constante de temps 

k2 . kd 

mécan ique bien souvent). Le fait que kd soit beaucoup plus petit que — implique que —— 
R KD 

est très faible est que r m est du m ê m e ordre de grandeur que x{ bien souvent. 

La fonction de transfert (8.7) prend alors la forme 

G = Y 9 u e l ' o n a P P r o c n e habituellement par 
1 + (jHZi + Tm)s + T f T m J 

G = - (8.8) 
* a + v )0 + v ) 

du fait que (8.7) présente deux pôles , réels la plupart du temps, et correspondant à deux 
constantes de temps très proches de x[ et rm. Lorsque x{ est très faible on peut m ê m e réduire 
encore (8.8) à : 

190 



Modélisation des ensembles convertisseurs statiques-machines à courant continu 

k \ + T„ 
(8.9) 

0 1 
La position de l'arbre s'obtiendrait facilement par la fonction — = — G(s). 

u p 

À partir des équat ions (8.4) et (8.5), si com est é l iminée, la fonction de transfert - s'obtient de 
m ê m e par : u 

r 
u + 

kTj 

Js + k d 

Js + k d 

kA + (Js + kd)(R + Ls) 
d 'où M 1 + W ) 

kz + Rkd(l + TiS)(l + rmvs) 

que l ' on pourrait simplifier comme précédemment . D'autres fonctions pourraient éga l emen t 
être dédui tes facilement en prenant T\ comme variable d ' en t rée par exemple. La fonction G(s) 
étant la plus intéressante nous ne considérerons que celle-ci par la suite. 

Le sys tème (8.4) et (8.5) peut se mettre sous la forme suivante : 

ki T, u-kQ 
et i = (8.10) 

Js + kd R + Ls 

qui permet de déduire le schéma bloc bien connu de la figure 8.1 en utilisant u comme variable 
d ' en t rée et Î2 et 0r comme variables de sortie 

u + 1 i 
k 

+ ( 
Ì * R+ Ls 

k 

r, 
1 

Js+ kd 

Q 

Figure 8.1. - Schéma bloc de la machine à courant continu à excitation séparée constante 

I l apparaî t que le sys tème est naturellement bouclé par un retour de vitesse sous la forme de la 
f.e.m. E = M2 ce qui l u i confère une grande stabilité, traduite par un fort amortissement é lec
t romagnét ique KD très supér ieur à l'amortissement purement mécan ique kd. 

Pour faciliter l ' introduction d'une telle machine dans un schéma élect r ique, i l est possible de 
faire apparaî t re un schéma équivalent en utilisant l'analogie é lec t romécan ique où : 

• une inertie correspond à une capaci té , 
• une raideur correspond à une inductance, 
• une vitesse correspond à une tension, 
• un couple correspond à un courant, 

dans ce cas, où la machine est a l imentée en tension, ceci est intéressant . La machine apparaî t 
alors sous forme de quadr ipôle selon la figure 8.2 avec une charge qui peut comprendre une rai
deur, une inertie et des pertes. La résis tance R{ correspond alors à la puissance utile réel le . 
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figure 8.2. - Schéma équivalent de la machine à courant continu 
à excitation séparée constante et chargée. 

8.3 Fonction de transfert d'une machine alimentée 
en courant constant 

Pour le second mode de fonctionnement à courant d' induit / = / constant et courant d'excita

tion variable les équat ions (8.1) à (8.3) se réduisent à : 

ve = (Re + Les)ie 

et JsQ + kdQ + Tt = LmIie = Ke • ie  

Ü 
La fonction de transfert principale — s'obtient facilement 

Q_ 

Rekd(\ + xes)(\ + Tmvs) 

Le schéma bloc correspondant est donné figure 8.3. 

r, 
Ve 1 

Re + Les 
\ 1 Q 1 

P 

0r 

) Js+ kd 

1 
P 

(8.11) 

(8.12) 

(8.13) 

Figure 8.3. - Schéma bloc de la machine à courant continu 
alimentée à courant d'induit constant et flux variable. 

D apparaî t que le sys tème n'est plus bouclé et que le seul amortissement existant mécan ique 
ment est kd qui est très faible et rend le système peu stable. La constante de temps électr ique de 
l 'excitation est très grande compte tenu des fortes valeurs usuelles de Le et de m ê m e ordre que 
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la constante de temps mécan ique intr insèque r m v . Le schéma élect r ique équiva len t s'en dédui t 
facilement, i l est analogue à celui de la figure 8.2. où i l suffit de remplacer les valeurs de l ' i n 
duit par celles de l ' inducteur et * par Ke, mais le terme de f.e.m. ayant disparu de l ' équa t ion 
d'excitation le transformateur parfait doit être suppr imé pour être r emp lacé par une simple 
source de courant Ke ie selon la figure 8.4. 

Figure 8.4. - Schéma équivalent de la machine à courant continu 
à excitation séparée variable et courant d'induit constant. 

En fait les trois équat ions de la machine apparaissent comme indépendantes et la seule variable 
d 'en t rée réel le est ie dans ce mode de fonctionnement. 

8.4 Modélisations statique et dynamique 
des convertisseurs statiques d'alimentation 
des machines à courant continu 

I l n'existe que deux types d'alimentation statique qui fournissent des tensions continues 
variables. D'une part les redresseurs qui convertissent l ' énergie é lec t r ique dél ivrée par une 
source de tensions s inusoïdales . Ce sont des sys tèmes à thyristors à commutation naturelle 
assistée par la source, const i tuée le plus souvent par le réseau EDF. D'autre part les 
hacheurs qui convertissent l ' énergie électr ique dél ivrée par une source continue. Ce sont 
des sys tèmes à commutation forcée à thyristors pour les fortes puissances ou à transistors pour 
les faibles et moyennes puissances. La source est const i tuée le plus souvent d'une batterie, pour 
un sys tème autonome, ou du réseau EDF redressé par un redresseur à diodes non comman-
dables. 

Dans tous les cas, on peut représenter le convertisseur comme un amplificateur à une entrée , sa 
tension de commande, et une sortie, sa tension moyenne de sortie. Pour plus de détai ls sur le 
fonctionnement et les diverses montages possibles, le lecteur se reportera aux ouvrages spécia
lisés d ' é lec t ron ique de puissance. 
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8.4.1 Modèle statique et dynamique d'un redresseur 
en conduction continue 

La structure de principe d 'un redresseur et de sa commande est rappelée sur la figure 8.5. On 
reconnait en (a) le bloc de puissance constituant le redresseur proprement dit fournissant la ten
sion continue moyenne ïï = u0 cos y/ en conduction continue. Les chutes de tension internes 
sont considérées incluses dans celles de la charge. Le bloc de commande appelé allumeur est un 
générateur d'impulsions, de commande des thyristors, synchronisé sur le réseau à partir d'une 
tension continue de commande vc issue du régulateur précédent . 

La figure 8.5-b donne le schéma synoptique détaillé de l 'allumeur des thyristors d'une phase 
d'un sys tème tr iphasé qui compare la tension de commande vc à celle de l 'al lumeur v f l syn
chronisée sur cette phase avec un déphasage systématique de 30 degrés par rapport à la phase 
correspondante du réseau et fourni par une transformation auxiliaire étoi le- tr iangle. Cet angle 
correspond à l'angle de commutation naturelle y/ = 0 et à û maximale. 

reseau 

Allumeur 
à commande 
synchronisée 

Redresseur 
u Allumeur 

à commande 
synchronisée 

Redresseur 

(a) Schéma de principe d'un redresseur commandé 

synchroniseur 

Va 

7\ v 
n 

_ r 
monostable 

Ton = Cte 

n 
transformateur 

_ r 
monostable 

Ton = Cte 

transformateur 
TL ¡9 

synchronisée 

(b) Schéma de principe de l'allumeur 

Figure 8.5. - Schémas de principe d'un redresseur et de sa commande 

U n comparateur à seuil fournit alors une impulsion de durée fixée par un monostable et d'am
plitude fixée par un amplificateur. U n transformateur d' impulsion assure l 'isolement galvanique 
entre la commande bas niveau et la puissance. 

Le comparateur détecte l'instant t{ = y//(û où les tensions va et vc sont égales pour générer l ' i m 
pulsion. L'allumeur est choisi de façon à fournir soit une tension en dents de scie : v f l = A(S- œt) 

avec S = — pour une tension symétr ique et un système réversible , on dit alors que la com¬
2 

mande est l inéaire, soit une tension cosinusoïdale va = A' cos cot. On dit alors que l ' on a une 
commande cosinus. 
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La figure 8.6 représente ces deux cas de figure 

• cot 
(a) 

cot 
(b) 

Figure 8.6. - Commande linéaire (a) et cosinus (b) d'un redresseur à thyristors. 

E n rég ime permanent et conduction continue la tension moyenne de sortie de l 'onduleur 
û~ = UQ COS y/ s'exprime en fonction de v : 

\ A 
soit par u - u0 cos| - S | pour une commande linéaire 

cos — - 8 \ 
i , v u l A ) 

d ou — = u0 ce qui correspond à un gain statique : 

UQ S Ìn (v c /A) 

et à GQ = — pour de petites valeurs de v . 

(8.14) 

• SOlt par U = UQ — = UQ — pour une commande cosinus 
a max 

ce qui correspond à un gain statique : 

quelle que soit v 

UQ 
constant (8.15) 

195 



ACTIONNEURS ÉLECTRIQUES 

Cette commande l inéarise donc la fonction de transfert statique du convertisseur ce qui en fait 

tout son intérêt. 

E n rég ime dynamique, le sys tème est bien év idemment échant i l lonné et non linéaire. 
Cependant si l ' on admet que le fonctionnement est continu, que les durées de commutation des 
interrupteurs sont négl igeables vis-à-vis de la pér iode des tensions d'alimentation, que les cou
rants sont suffisamment lissés pour que leur valeurs instantanées restent proches des valeurs 
moyennes et que la bande passante de la régulation est faible vis-à-vis de la fréquence de com
mande, alors le sys tème peut encore être assimilé à un amplificateur de gain G 0 dé terminé en 
rég ime permanent. Lorsque celui-ci n'est pas constant une l inéarisation autour du point de fonc
tionnement peut s'imposer comme dans le cas de la commande linéaire précédente . Le gain est 
alors défini par 

Au = -uQ sin y/ • Ay/ d ' où Gd = — sin y/ 
A 

avec pour la commande l inéaire 

Avc = - A • Ay/ d 'où Gd = ^ - s i n y/ (8.16) 
A 

Ce gain varie avec le point de fonctionnement entre les valeurs 0 et u0/A . I l faudra choisir une 
valeur intermédiaire , ou la valeur maximale, pour fixer le correcteur en fonction de la plage de 
tension util isée effectivement. Dans le cas de la commande cosinus le p rob lème n'existe pas 
puisque la l inéarisat ion est déjà opérée. 

Cependant le sys tème étant échant i l lonné, i l existe un retard entre l'instant où la tension vc varie 

et celui où son effet se fait sentir. Ce retard est variable de 0 à Tq, pér iode de l 'ondulation de la 

tension de sortie du redresseur. On définit alors un retard moyen r = Tq/2 ou constante de 

temps statistique que l ' on introduit dans la fonction de transfert, qui devient alors : 

G(s) = (8-17) 
1 + TS 

8.4.2 Modèles statique et dynamique d'un hacheur 
en conduction continue 

Quel que soit le type de hacheur, qui comprend toujours un bloc puissance et un bloc commande 
comme pour les redresseurs, la tension va de l'allumeur, du ou des interrupteurs, est synchronisée 

sur une horloge externe qui fixe la fréquence de commande fc = — . La durée de conduction 

de l'interrupteur principal vaut aTc si a est le rapport cyclique. Elle est généra lement imposée 
en faisant varier a et en maintenant Tc constante. 
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E n conduction continue et en rég ime permanent la tension moyenne de sortie du hacheur 
série par exemple vaut û = aE si E est la tension de la source d'alimentation. La tension de 
sortie de l 'allumeur déc lenchée par l 'horloge est de la forme : 

va = va m a x — en dent de scie sur chaque pér iode Tc. 

Lorsqu ' i l y a égali té de vQ avec la tension de réglage vc alors vc = va m a x • a fixe le rapport a 
et la f in de conduction 

u = aE vc d ' où G0 constant (8.18) 

La figure 8.7 montre le début des impulsions à va = 0 + nTc et la f in de celles-ci aux instants 
t — aTc + nTc tels que vc - va(aTc). 

E n rég ime dynamique dans les m ê m e s hypothèses que pour les redresseurs cette caractér is
tique de transfert est toujours valable ; i l suffit d 'y ajouter la constante de temps statistique r, 
comme pour les redresseurs, pour obtenir la fonction de transfert complè t e . 

G u = (8.19) 

L'exemple donné sur le hacheur série s 'é tend facilement à tous les autres types de hacheurs. 

(a) 

(b) 

Figure 8.7. - Tension d'allumeur d'un hacheur et impulsions de l'interrupteur principal 
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8,4,3 Modélisation des ensembles convertisseurs, 
Machines à courant continu en conduction discontinue 

Les modè les simples précédents ne sont plus valables si les hypothèses simplificatrices admises 
jusqu ' ic i ne sont plus just if iées. En particulier dans le cas de fonctionnement haché , les sys
tèmes sont fortement non linéaires et ne peuvent être représentés convenablement par les 
modè les précédents . I l est possible cependant d'obtenir des modè les plus fins et plus réalistes 
en prenant en compte les phénomènes discontinus qui apparaissent et en définissant un modè le 
aux petites variations autour d'un point de fonctionnement de l'ensemble du sys tème. 

Pour le moteur i l convient d 'écr i re les équat ions différentielles dans les deux rég imes de fonc
tionnement conduction et roue libre. L' intégration peut être simplifiée en admettant que la 
vitesse est constante sur une pér iode électrique. Le modè le obtenu est complexe et n'est bien 
souvent traitable que numér iquement . 

Par ailleurs i l est souvent nécessaire de prendre en compte les grandes variations de vitesses 
imposées aux actionneurs, l'effet des protections et des limitations (butées) de fonctionnement 
des convertisseurs, si bien q u ' i l est préférable d'avoir recours aux logiciels de simulation n u m é 
rique qui peuvent intégrer actuellement l'ensemble de ces contraintes et m ê m e donner accès à 
la synthèse des régulat ions nécessaires . 
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9,1 Machine asynchrone alimentée en tension 
Le modè le des machines à courant alternatif est beaucoup plus complexe que celui des 
machines à courant continu, et leur commande se verra complexif iée de m ê m e du fait que : 

- les grandeurs deviennent alternatives, à fréquence fixe ou non, 

- le degré du sys tème é lec t romécanique est généra lement plus é levé, 

- le sys tème est non l inéaire à coefficients variables et à entrées et sorties multiples. 

Selon l 'application et les performances étudiées, on pourra adopter l 'une ou l'autre des deux 
méthodes d'analyse à notre disposition : soit la méthode fréquentielle des fonctions de transfert, 
soit la mé thode temporelle, plus moderne et plus puissante mais plus complexe, des variables 
d 'é tat . 

Par cont inui té avec l ' é tude précédente des machines à courant continu et pour profiter des 
m ê m e s méthodes et résultats nous allons aborder la machine asynchrone par la première 
mé thode qui ne cédera le pas que lorsque la seconde offrira plus d'avantages. 

Or cette mé thode est bien adaptée aux systèmes l inéaires, continus, à coefficients constants, 
mono-ent rée , mono-sortie ce qui n'est pas du tout le cas des machines asynchrones. Cependant 
en se plaçant dans un sys tème d'axes adéquats on a vu au chapitre 3 que l ' on pouvait é l iminer 
la dépendance des inductances de la position du rotor et si on négl ige la saturation et la varia
tion de la résis tance rotorique avec la fréquence, on obtient des équat ions à coefficients 
constants. Par ailleurs si l 'alimentation est discrète ou c o m m a n d é e numér iquement , on peut 
considérer cependant que les grandeurs de la machine sont continues du fait de ses fortes 
constantes de temps vis à vis du pas de discrétisation. Enfin les équat ions de Park deviennent 
l inéaires si la vitesse est constante, ou si l ' inertie totale de la partie tournante est é levée . Si ce 
n'est pas le cas, i l convient alors de linéariser autour d'un point de fonctionnement et alors la 
notion agréable de fonction de transfert et la facilité d'analyse qu'elle offre en particulier pour 
la stabilité peut être util isée en ne considérant comme variables qu'une entrée et qu'une sortie. 

Pour simplifier notre approche nous admettrons donc que l ' on peut utiliser les équat ions d ' é ta t 
d 'un sys tème l inéaire, continu, à coefficient constant mais multivariables de la forme : 

— = A • X(t) + B • U(t) 
dt 

équat ions différentielles du premier ordre que l 'on appelle encore forme canonique du sys tème 

é lec t ro-mécanique , associé à : 
Y(t) = C • X(t) + DU(t) 

équat ions a lgébriques scalaires définissant les flux ou Te par exemple en fonction des courants. 

Pour trouver une fonction de transfert en supposant un état init ial nul X(0) = 0 on transforme le 
sys tème précédent par la t ransformée de Laplace sous la forme : 

sX(s) = AX(s) + B • U(s) 

et Y(s) = CX(s) + D • U(s) 

d ' o ù X(s) = (si - A ) " 1 B • U(s) 
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et Y(s) = [C(sl - AYXB + Dp(s) = G • U(s) 

G est dite matrice de transfert correspondant aux variables multiples. Pour trouver une fonction 
de transfert i l suffit de particulariser une entrée et une sortie en gardant les autres constantes. 

Pour une machine asynchrone les variables d 'en t rées habituelles sont les tensions (ou les cou
rants) statoriques, la f réquence fondamentale de ces grandeurs et le couple de charge. 

Les variables usuelles de sorties sont la vitesse, la position, le couple é lec t romagné t ique , le flux 
principal et les courants (ou les tensions) statoriques ou rotoriques. 

À titre d'exemple la figure 9.1 donne le schéma bloc d 'un moteur asynchrone t r iphasé à 
cage (Vdr = Vqr = 0) dans des axes fixes par rapport au stator et correspondant aux cinq 
équat ions (3.10) et (3.8) q u ' i l est facile de retrouver par les cinq comparateurs. 

Comme pour la machine à courant continu on constate la p résence d 'un bouclage interne par la 
vitesse com correspondant aux quatre termes de f.e.m. de rotation (un par enroulement), mais en 
plus de multiple couplages entre les deux axes, au niveau électr ique et au niveau de l ' équa t ion 
mécan ique par les différents courants. 

Comme grandeur de sortie, autres que celles incluses dans les équat ions p récéden tes , on peut 
faire apparaî t re le couple et le flux principal d'entrefer y/ tels que : 

Te = P ' Lm(iqsidr - idsiqr) 

Wl = ¥qm + ¥dm 

a v e c Vqm = Lm(iqs + iqr) et V dm = Lm^ds + ldr) 

Le sys tème étant non l inéaire peut se linéariser comme on va le voir mais i l faut signaler que 
l ' expér ience montre que les résultats obtenus par l'analyse en petits signaux sont tout à fait 
valables pour de grandes variations d ' où leur double intérêt. 

9,2 Fonctions de transfert en petits signaux 
Dans le sys tème d'axes lié au champ tournant et en prenant comme variables d ' en t r ée les ten
sions, la fréquence d'alimentation statorique et le couple de charge, i l vient : 

~Vds~ 

qs — 

-Vdr_ 
(Û>. 

avec 

Rs + sLs 

(ûeLs 

'e ) 

di2 

-œeLs 

Rs + sLs 

-(coe-cûm)L„ 

-coeLm sL„ 

coeLm 
sL 

Rr+sLr (coe -com)Lr 

-(coe-com)Lr Rr+sLr 

lds 
lqs 
lqr 

idr 

(9.1) 
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ou 7 ^ c i r + k d C ° m + = p l L m ^ s i d r ~ îdJqr) 

SOlt PLm îqr'PLm [dn °> °> s (9.2) 

Pour de petites variations AVds, AVqs, AVqr, AVdr, Aœe, AT{ autour du point de fonctionnement, 
i l vient, en regroupant les cinq équat ions et en prenant com comme c inqu i ème variable d ' é ta t et 
en indiçant 0 les valeurs des variables au point d 'é ta t ini t ial : 

vdsO + AV, ds 

VqsO + AVqs 

VqrO + AVqr 

Vdro + AVdr 

Tlo + AT, 

Rs + sLs 

(coeo +Aœe)Ls 

(coeo + Acoe)Lm 

sLm 

-PLm(iqr0 + Aiqr) 

-(œeo + Aœe)Ls -(œeo + Aœe)Ln 

Rs + sLs 

-(œeo +Aœe)Lm 

PLm^dro + ^*</r) 

si 

-(coeo + zlf t)^)L r 

0 

s L m 0 

(œeo + Aœe)Lm 0 

+ Aœe)Lr -Lm(idso + ^ ) - Lr(idro + 

/?r + sLr 

0 

^m\'qso ~*~ ^ # y ) + Lr(iqro

 A^qr) 

dso + Ai ds 
qso ~*~ AigS 

qro A^qr 

dro + AL dr 

(9.3) 

P P 

En déve loppant ces équat ions en négl igeant les termes en A2 et en retranchant l 'é ta t ini t ial 
obtenu à partir de (9.3) dans laquelle on annule les termes en A et ceux en s, et en séparant aussi 
les termes en Ame, i l vient : 

~RS + sLs -®eoLs -CûeoLm 

Mqs 

à\r 

Mdr 

œeoLs Rs + sLs sLm coeoLm 

Mqs 

à\r 

Mdr 

— Lmi^eo ~ œmo) si Rr + sLr Lr(œeo -como) 
Mqs 

à\r 

Mdr 
sLm -Lm^eo °>mo) -Lr(coeo -como) Rr + sLr 

A T l . ~PLmiqro PLmidro ~PLmidso PLmiqso 

Lr(coeo -

Rr + sLr 

pLmiqso 

0 

0 

mo) Lrîdro ^m^dso 

Lmiqso Lriqro 

Js_ 

P 
KL 
P 

'Aids~ ~^s^qso ~ Lmîqro 

Aiqs Lsi dso Lmidro 

Aiqr + Acoe ^m^dso Lridro (9.4) 
Aidr ~Lmiqso ~ Lriqro 

_Acom_ 0 
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que l ' on peut noter en notation globale : 

AV = (R + G)AI + LsAI + AcoeK 

d ' o ù sAI = -L~l(R + G)AI + L~l(AV - AœeK) 

de la forme sAI = A • AI + £ ¿ £ 7 

forme canonique du sys tème pour de petites variations, avec 

' h 0 0 0 " 

0 L m 
0 0 

L = 0 L r 0 0 et AU = 

Aco„ 
L m 

0 0 L r 0 
J Aco„ 

0 0 . 0 0 
p. AT, 

(9.5) 

d ' o ù en posant a = LsLr - L n 

RsLr 

acoeo + Lmcomo 

~LsLmcûmo 

-RsLm 

~a j Lmigro 

-acoeo - L2

mcomo 

RsLr 

~RsLm 
LsLmcomo 

n P2]Lm • 
a :— ldro 

LmLrcomo 

~RrLm 

RrLs 

-acoeo + LsLrœ„ 

n P2lm : 
~a —J— ldso 

aco 

~LmRr 

LmLrû)mo 

?o ~ LsLrcomo 

RrLs 

qso 

Lm iqso L m L r iqro 

2 

—LsLridro — LsLmidso 

LsLmiqSO + LsLriqro 

L~lAV 

LrAVds - LmAVdr ' 

LrAVqs - LmAVqr 

lqso 
ldso 

-LmAVqs + LsAVqr et -L lKAcoe = Acoe îdro 
-LmAVds + LsAVdr ~lqro 

-a — ATi + 0 
J 1 

0 
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d ' o ù B 

r 
r 

a 
0 0 _ m 

a 
lqso 0 

L r 
j 

0 r _ m 0 ldso 0 
a a 

ldso 
j L ç 0 — m s 0 îdro 0 
a a 

j 
m 

a 
0 0 s 

a 
~lqro 0 

0 0 0 0 0 _p_ 

(9.7) 

Pour une machine à cage Vdr - Vqr = AVgr = AVdr = 0 et pour une alimentation normale équ i -
\ibréeAVds = OetAVqs = AVs. 

I l est facile de retrouver 

en petits signaux (9.5) : 

2 

Acùn 

AT 
ou 

AZ 
grâce à la c inquième équat ion de la forme canonique 

sA(ûm = - — Lm(i Aids - i d r o Ai + i d s o Ai j m ^qro ^"ds *dro *-**qs 1 Ldso ^qr Lqso 
Aidr) 

P A T j - K t A ( 0 n 

d 'où 

= j[pLm(idro Aiqs ~ ìqro Aids ~ ^so Aiqr + ìqso Aidr)\ ~ J A T l " y 

PATe-PATt-^-AcD» 
J 6 J 1 J 

Aco„ 

AT 
et 

Aœ„ 

sJ + kd ATe sJ + kd 

Ce qui suggère le s chéma bloc global suivant figure 9.2 où l ' on suppose la f réquence œ fixe 

comme dans la machine à courant continu. 

modèle petit 
signal électrique 

Ai* 

Au 

AL 'qr 
AL 'dr 

modèle petit 
signal de ATe 

Figure 9.2. - schéma bloc global linéarisé de la machine asynchrone en petits signaux. 
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Le retour de vitesse imposé par les termes de la c inquième colonne de A est semblable à 
celui d'une machine à courant continu. La constante de couple est complexif iée et dépend du 
point de fonctionnement, de m ê m e la constante de temps électr ique et la fem de rotation sont 
quadruples ic i et imbr iquées selon les équat ions électr iques. Si coe est variable i l suffit d'ajou
ter la grandeur d ' en t rée Acoe en parallèle avec AVs au schéma précédent . Alors ATe -
Fj(s) - AVs + F2(s)Aœe, F{ et F2 s'obtiennent à partir de (9.5) et (9.8) q u ' i l faut résoudre . Si la 
machine est autopi lotée Acom remplace alors Acoe comme variable d ' en t rée . 

Pour trouver —ï- à AM - Acoo = 0, en admettant une forte inertie 7, i l suffit de faire appa-
AVs m e 

raître AT comme variable de sortie utilisée p récédemment mais mis sous forme matricielle : 

ATe = PLm[-h qw 
ldrt iso ' lqso ,0} 

Aids 
Aiqs 
Aiqr 
Aidr 

0 

(9.8) 

soit ATP = C • AI + D • AU avec D = 0 

d 'où ATe = [c(sl- ArlB\AU (9.9) 

avec AU1 réduit à [0, AVs, 0, 0, 0 ] ' et A étant réduite à la partie électr ique. On peut alors tirer la 
fonction cherchée après quelques calculs. On pourra se reporter à l 'article de B . de Fornel dans 
Les techniques de l'ingénieur (référence D 3621 Volume D 3 I I I ) pour l ' é tude de la stabil i té. 
Mais celle-ci est assez complexe et i l est préférable d'utiliser les techniques de la C A O à l'aide 
de logiciels adaptés tels que EMPT, A C S L ou autres. 

Dans tous les schémas blocs d'asservissement toutes les grandeurs utiles sont remplacées par 
des tensions continues proportionnelles aux grandeurs alternatives réelles, et ce d'autant plus 
facilement que l ' on se place dans ce référentiel fixe par rapport au champ tournant et les 
méthodes util isées sur les machines à courant continu peuvent s'appliquer sans restriction avec 
les m ê m e s schémas d'asservissement et de réglage. 

9,3 Machine asynchrone alimentée en courant 
Si la machine est a l imentée par des courants sinusoïdaux d'amplitude et de f réquence variables 
les deux dernières équat ions du système (9.1) donnent les courants rotoriques et les deux pre
mières équat ions donnent les tensions statoriques. Tous les courants étant connus, le couple s'en 
dédui t facilement. 

De plus si la machine est autopilotée, c'est-à-dire si la pulsation rotorique gcoe est fixée alors les 
équat ions deviennent l inéaires ce qui autorise la déterminat ion des fonctions de transfert sans 
avoir à linéariser. 
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À titre d'exemple on peut chercher Te(Is) en résolvant d'abord les deux dernières équa t ions de 
(9.1) qui deviennent, en admettant Vdr = Vqr = 0: 

~0~ sLm Rr + sLr gcoeLr ' 

0 sLm -gcoeLm -gcoeLr Rr + sLr 

en séparant données et inconnues i l vient 

Rr + sLr gcoeLr 

-gcoeLr Rr + sLr 

lqr ~80)eLn 

— SLyyj 

sLm 

8®eLm 

lds 
lqs 
lqr 

idr 

lds 
lqs 

d 'où 
lqr 

}dr. 

1 

(Rr + Lrs)2 + g2(o2

eL2

r 

Avec 

-{Rr + sLr)g(oeLm - sLmgœeLr -(Rr + sLr)sLm + g2co2LrLm 

g2co2LrLm - (Rr + sLr)sLm sLmgœeLr + (Rr + sLr)gcoeLm 

Te - pLfn[-ids, i q s \ et i: I2 + J2 

Lqs lds 

i l vient tous calculs faits 

lds 
lqs 

T = pLmg(Oe s(2Lr + Rr) / 2  

6 (Rr+sLr)2 +g2co2L2 s 

auquel on peut faire correspondre un schéma bloc suivi de l ' équat ion mécan ique . 

A l 'aide des deux premières équat ions de (9.1) on trouvera de m ê m e Vds et V d ' o ù Vs. 

Si gcoe n'est plus constant le sys tème redevient non linéaire et i l faut alors utiliser à nouveau la 
technique des petites perturbations. 

9.4 Machine synchrone avec et sans aimants 
A u chapitre 3 nous avons vu les équat ions électr iques (3.23) qui régissent le fonctionnement de 
telles machines avec excitation, tout à fait semblables à celles de la machine asynchrone, mais 
avec un degré de plus et une expression du couple (3.24) qui fait apparaî t re la contribution du 
flux d'excitation et celle de la saillance si elle existe. 
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Par conséquent l 'obtention de fonctions de transfert avec alimentation en tension ou en 
courant re lève de la m ê m e démarche que celle utilisée pour la machine asynchrone. 
Habituellement, ou dans le cas de machine sans amortisseur et à entrefer lisse, on négl ige 
ceux-ci et l'effet de saillance si bien que l'ordre du système s'abaisse et rend la tâche plus 
aisée. 

Dans le cas d'excitation par aimants le flux d'excitation est considéré comme constant. 

Par ailleurs l 'aimant est considéré comme un enroulement sans résis tance n i inductance propre 
ni mutuelle et comme source de flux uniquement donnant donc des fem de rotation. 

À titre d'exemple, cons idérons une machine biphasée, donc déjà repérée dans les axes d et q, 
sans amortisseurs et à aimants montés en surface c'est-à-dire sans saillance. 

Le sys tème d ' équa t ions électr iques (3.23) se réduit à celui des trois équat ions correspondant aux 
enroulements F, d, q mais où VF = RF = L F = MF = 0. Seul le terme de rotation -MFcomiF sub
siste dans l 'axe q ce qui est normal puisque le flux 0fl crée par les aimants se trouve par défini
t ion dans l'axe d. Ce terme doit donc apparaître sous la forme <¡>a(Om = -MFœmiF. On peut donc 

l ' introduire dans la matrice Zd sous la forme ^-com.Pax ailleurs la saillance n'existant pas 
L . = L , d ' o ù les équat ions : l p 

Cl Cf 

" o " 

= <t>a 
0 0 

0 

Rr + sLd -Ldcom 

Ldœm Rr+sLd 

Le couple é lec t romagnét ique est donné normalement par l ' équat ion Te = pP GcomI si la machine 
possède 2/7 pôles . 

D ' o ù Te = [ i > , iq, id\ 

0 

0 

0 

0 

0 

0 [d 

Te = p<paiq ce qui aurait pu s'obtenir directement par la formule déve loppée dans laquelle on 
aurait remplacé le terme -MFiF par 

L 'équa t ion mécan ique avec amortissement s 'écrit : 

P 
d * m + T l = p K i 

p 

et le schéma bloc de la machine s'en déduit directement selon la figure 9.3. 

Le couplage des deux axes est évident. Mais i l est très simple i c i d ' opé re r un découplage en 
annulant id en injectant une tension Vd égale à Ldœmiq et le schéma restant pour l 'axe q s'iden
tifie alors tout à fait à celui d'une machine à courant continu avec ses deux constantes de temps, 
sa constante de couple et sans bouclage de fem. 

208 



Fonctions de transfert des machines à courant alternatif • Modulation de largeur d'impulsion 

\ 1 
) Rr+Lds 

Rr+Lds P 2 ^ 
PL 1 

Js + kd 

PT, 

Figure 9.3. - Schéma bloc d'une machine synchrone biphasée à aimants permanents. 

9,5 Modulations de largeurs d'impulsions 
9,5.1 Introduction 
Les grandeurs de sortie des commandes analogiques ou numér iques représentent les tensions ou 
courants désirés aux bornes de la machine. La technique de modulation de largeur d'impulsions 
( M . L . I . en Français et P.W.M. pour Puise Width Modulation en anglais) permet de reconstituer 
ces grandeurs à partir d'une source à fréquence fixe et tension fixe (en généra l une tension 
continue) par l ' in te rmédia i re d 'un convertisseur direct. 

Celui-ci réalise les liaisons électr iques entre la source et la charge. Le réglage est effectué 
par les durées d'ouverture et de fermeture des interrupteurs et par les séquences de fonctionne
ment. 

Dans la majori té des cas, l 'onde idéale est s inusoïdale. La M . L . I . permet de se rapprocher 
du signal désiré. Cependant, cette technique est imparfaite. Le contenu harmonique généré par 
une onde M . L . I . entra îne des pertes dans le réseau (pertes fer dans le transformateur, pertes 
Joule dans la ligne et le convertisseur), dans la charge (pertes Joule, fer et par courants de 
Foucault). Elles génèrent dans les machines tournantes des oscillations de couple, des bruits 
acoustiques et des résonances é lec t romécaniques . Elle injecte du bruit sur la commande et intro
duit des non l inéari tés qui peuvent déstabil iser le sys tème. I l faut donc minimiser ces harmo
niques. 
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Trois critères sont utilisés pour spécifier la M . L . I . : 

1 l 'amplitude du fondamental et sa valeur relative par rapport à celle qui serait obtenue avec 
LF 

une onde pleine : — î - a v e c U\ valeur efficace du fondamental et Ul0 la valeur efficace 
en onde pleine. ^10 

2 un spectre fréquentiel (compte tenu des caractérist iques de la charge et de l 'uti l isation, du 
dimensionnement des filtres et du respect des normes C E M en conduction). 

3 une grandeur représentat ive de la distorsion harmonique : le taux global de distorsion harmo-
nl /2 

|2 

nique ci = k=2 ou plus généra lement la puissance réact ive déformante (dûe aux 

harmoniques). 

Ainsi lorsque les M . L . I . discrétisent un signal pér iodique ( M . L . I . vectorielle, M . L . I . précalcu
lée.. .) , une analyse fréquentielle [FAUCHER 93] montre a isément que le spectre du signal obtenu 
est const i tué de groupes de raies centrés autour des harmoniques de la fréquence de modulation 
f. Les raies sont distantes entre elles de la fréquence du fondamental f0 (figure 9.4). 

f 

Figure 9.4. - Allure typique d'un spectre de M.L.I.. 

Quatre catégories de M . L . I . ont été développées : 

• les modulations sinus-triangle effectuant la comparaison d'un signal de référence à une por
teuse, en général , triangulaire. 

• les modulations précalculées pour lesquelles les angles de commutation sont calculés hors 
ligne pour annuler certaines composantes du spectre. 
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• les modulations pos tca lculées encore appelées M . L . I . régul ières symét r iques ou M . L . I . vec
torielles dans lesquelles les angles de commutation sont calculés en ligne. 

• les modulations stochastiques pour lesquelles l 'objectif fixé est le blanchiment du spectre 
(bruit constant et minimal sur l'ensemble du spectre). Les largeurs d'impulsions sont répar
ties suivant une densi té de probabil i té représentant la lo i de commande. En d'autres termes, 
la probabi l i té d'occurrence de l 'é tat haut est proportionnel à la valeur de la variable codée . La 
réalisation peut être en t iè rement intégrée dans des circuits dédiés ( A S I C ) . Une présenta t ion 
détail lée en est donnée dans [ R É T I F 9 2 ] [ R É T I F 93]. Malheureusement, elles requièrent des 
fréquences d ' échan t i l lonnage élevées incompatibles avec des puissances c o m m u t é e s supé
rieures au kW. 

9,5,2 Modulation sinus - triangle 
9.5.2.1 Principe 
La M . L . I . sinus - triangle est réal isée par comparaison d'une onde modulante basse fréquence 

(tension de référence) à une onde porteuse haute fréquence de forme triangulaire. Les instants 

de commutation sont dé terminés par les points d'intersection entre la porteuse et la modulante. 

La fréquence de commutation des interrupteurs est fixée par la porteuse [SEGUIER 89]. En t r i 

phasé , les trois références s inusoïdales sont déphasées de — à la m ê m e f réquence f. 

TJe\Tx sont complémentaires 

Figure 9.5. - M.L.I. sinus-triangle. 

Les instants d ' échan t i l lonnage ne sont pas répartis à des intervalles équidis tants contrairement 
à la M . L . I . vectorielle. 

La porteuse étant triangulaire, i l y a proport ionnal i té entre Vrej et le temps t+ de fermeture de 
l'interrupteur Tx

+. 
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Figure 9.6. - Moyenne instantanée. 

a = — = 0.5 
T 

Vref 
1 + E 

V 2 ) 

avec sur la figure t = ^ + t\ + 
(9.10) 

Pour V r £ ,y= 0, on a a = 0.5. 

La valeur moyenne du signal modulé sur une demi-pér iode de la porteuse est égale à la valeur 
instantanée au point d'intersection entre la modulante (référence) et la porteuse. On définit ainsi 
la valeur moyenne instantanée. 

9.5.2.2 Propriétés 
Si la référence est s inusoïdale, on définit trois grandeurs : 

• l ' indice de modulation m égal au rapport de la fréquence de modulation sur la fréquence de 
référence, 

• le coefficient de réglage en tension r égal au rapport de l 'amplitude de la tension de référence 
à la valeur crête E/2 de l 'onde de modulation, 

• L'angle de calage 5 (pour une M . L . I . synchrone). 

La modulation est synchrone si m est entier. La tension de sortie est pér iodique de pér iode 

. La modulation est asynchrone dans le cas contraire, en particulier, lorsque la tension 
f"éférence 

de référence varie cont inûment (commande vectorielle...). 

Pour une modulation synchrone suffisamment importante (m > 15), les raies se répart issent par 
groupe aux rangs [SEGUIER 89] : 1, (m - 2, m, m + 2), (2m - 5, 2m - 3, 2m - 1, 2m + 1, 2m + 3, 
2m + 5)... 
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L'augmentation de m rejette les premiers harmoniques non nuls vers les f réquences é levées et 
facilite donc le filtrage. Mais, m est l imité par les temps de commutations des interrupteurs du 
convertisseur et donc par la largeur minimale des impulsions. 

En particulier, pour une modulation asynchrone, la minimisation des sous-harmoniques 
implique un indice de modulation élevé incompatible avec une fréquence de référence é levée . 
I l est donc nécessai re de changer de mode lors d'une montée en f réquence. 

Si m est assez grand (> 6), la valeur efficace de la tension de sortie est pratiquement éga le à la 
tension de référence pour r - 1 : 

_ L H 
4 ï r 2 

(9.11) 

Par action sur r, on peut théor iquement faire croître l 'amplitude du fondamental de 0 jusqu'au 
maximum. En pratique le déchet de tension est augmenté par le respect des temps de conduc
tion min imum et maximum. 

En rég ime tr iphasé, les raies d 'un rang multiple de 3 sont naturellement é l iminées . L' injection 
d'un harmonique 3 dans la référence permet de diminuer le déchet de tension sans polluer le 
spectre [SEGUIER 89]. 

Figure 9.7 - Injection d'un harmonique de rang 3. 

Cette M . L . I . est par t icul ièrement bien adaptée à l ' é lec t ronique analogique mais est difficilement 
utilisable en numér ique . 

9,5*3 Modulation précalculée 
9.5.3.1 M.L.I. monophasée 
Cette technique de M . L . I . consiste à calculer les instants de commutation des interrupteurs de 
manière à répondre à certains critères portant sur le spectre fréquentiel de l 'onde résul tante 
[SEGUIER 89]. Ces séquences sont alors mémor i sées et rest i tuées cycliquement pour assurer 
la commande des interrupteurs. 
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E/2 ( = ) TA+ TB+ 

U 

charge 

E/2 TB-

Figure 9.8. - Onduleur monophasé. 

Les critères usuellement retenus sont : 

- é l iminat ion d'harmoniques de rangs spécifiés, 

- é l iminat ion d'harmoniques dans une bande de fréquence spécifiée, 

- minimisation d 'un critère harmonique global. 

La modulation est caractér isée par M angles électriques notés ak. 

Ces M angles permettent : 

- soit d'annuler M harmoniques 

- soit d'annuler M - 1 harmoniques et de fixer l 'amplitude du fondamental. 

A V 

-E 

a2 

« 3 

« 1 

a2 

« 3 

a2 

3/r 
2 

« 3 

a2 

\2K 
cot 

Figure 9.9. - M.L.I. monophasée. 
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La tension aux bornes de la charge est pér iodique de f r é q u e n c e / Q . Elle admet donc, une d é c o m 
position en série de Fourier. 

s(t) = Y + X * " cos(27mf0t) + ^ b n sin(2TO/ 0 i) (9.12) 

n-\ n=\ 

72 77 2 

J* s(t) cos(270)dt et bn = — J s(t) s i n ( 2 ^ ) d i (9.13) 

772 77 2 
2 f < 2 

avec an = y J -KO c o s ( 2 ^ ) d i ti bn = — 

-772 hf> -T/2 
À l'aide d 'un changement d'origine, la fonction est rendue4f«pai re et les termes b sont annu
lés. 

Moyennant quelques calculs, on obtient l 'amplitude des harmoniques de tension : 

M 2F 
U = — 

m 
s i n ^ ) + 2 ^ ( - l / f s i n ( n a , ) 

k=\ (9.14) 

La résolut ion des M équat ions Un - 0 permet de dé terminer les combinaisons ak annulant les 
harmoniques. 

=> M - 2 é l iminat ion des harmoniques 3 et 5 

=> M = 4 é l iminat ion des harmoniques 3, 5, 7, 11 

I l n 'y a pas de solution analytique pour M > 1. Les angles sont calculés numér iquemen t . 

La mémor i sa t ion peut se faire sous deux formes : 

- valeurs des angles de découpage , 
- mot i f du découpage . 

Les états des interrupteurs sont s tockés dans les registres d'une m é m o i r e parcourue en boucle 
infinie. 

TA+ TB+ TA- TB-

1 0 0 0 
1 0 0 0 
1 1 0 0 
1 1 0 0 
1 0 0 0 

1 0 0 0 

0 0 1 0 

Figure 9.10. - Génération d'une M.L.I. précalculée. 

Mais, l 'erreur de quantification conduit à une él iminat ion incomplè te des harmoniques et la dis
crétisation et le blocage du mot i f se traduisent par une répéti t ion et une superposition du spectre 
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ini t ial et donc à un repliement possible du spectre. Enfin, pour éviter la mise en conduction 
s imul tanée des deux interrupteurs d'une m ê m e branche, la commande doit assurer un temps 
mort qui influe sur l 'amplitude du fondamental et des harmoniques. 

Pour contrôler l 'amplitude du fondamental, i l faut rajouter un degré de l iberté et mémor i se r un 
groupe d'angles ou un mot i f par amplitude. 

Une deux ième mé thode consiste à séparer l 'é l iminat ion des harmoniques et le rég lage de l ' am
plitude du fondamental. Une onde M . L . I . précalculée est définie pour l 'amplitude maximale. U n 
hachage à fréquence fixe et rapport cyclique variable assure le réglage de l 'amplitude du fon
damental. C'est la technique de la double modulation [FAUCHER 93]. 

9.5.3.2 M.L.I. triphasée 
La machine est connectée à un onduleur triphasé à commutations c o m m a n d é e s (figure 9.11). Le 
point mil ieu de la source de tension est fictif. Les commandes des interrupteurs d'une m ê m e 
branche sont disjointes (et complémenta i res pour l 'onduleur monophasé ) . 

E/2 

- 0 

E/2 

TA+ TB+ 1 TC+ 

| 7/4- TB-

N 

Figure 9.11. - Onduleur triphasé. 

La décomposi t ion en série de Fourier donne : 

AO 

TC-

A 

^ 3 

f \ M 

sinl Y ) + 2 ^ ( - 1 ) M sm(nak) 

¿=1 

Dans ce cas aussi, on cherche à annuler les harmoniques sachant que ceux d'un rang multiple 
de 3 sont naturellement él iminés. 
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9,5,4 Modulation vectorielle 
9.5.4.1 Principe 
Cette modulation est util isée dans les commandes modernes des machines asynchrones pour 
obtenir des formes d'onde arbitraires non nécessa i rement s inusoïdales . Elle sera é tudiée sur un 
onduleur t r iphasé (voir figure 9.11). 

Les tensions de référence sont les tensions simples désirées V .. 

Cette technique de M L I suit les principes suivants [ H O L T Z 8 7 ] [ B R O E C K 8 8 ] [ F A U C H E R 93] 

[ V O L L A I R E 93][JORDA 94] : 

- le signal de référence est échant i l lonné à intervalles régul iers T ( M L I régul ière) , 

- pour chaque phase, réal isat ion d'une impulsion de largeur T centrée sur la pér iode ( M . L . I . 
symétr ique) dont la valeur moyenne est égale à la valeur de la tension de référence à l 'instant 
d 'échant i l lonnage , 

- tous les interrupteurs d 'un m ê m e demi-pont ont un état identique au centre et aux deux extré
mités de la pér iode (Pour une M . L . I . discontinue, l 'é tat d 'un des interrupteurs de chaque demi-
pont reste constant ce qui diminue les pertes de commutation mais augmente les harmoniques). 

Cette modulation est conduite en synchronisme sur les trois phases. Elle est appelée M . L . I . vec
torielle. 

9.5.4.2 Calcul des temps de commutations 
Les tensions de références sont les tensions simples désirées Vs -
port au point neutre. 

VBN 
VCN) 

référencées par rap-

Or les tensions générées par une M . L . I . sont référencées par rapport au point mi l ieu f i c t i f O de 
la source de l'onduleur. 

E12 
A VM

 o u ŝo o u
 vco 

( /C+1)7 

-E/2 7-, ou T2 ou T3 

Figure 9.12. - Créneau de tension VA0, VB0 et VCQ. 

Les tensions entre phases sont données par : 

VAB = VA0-VB0> VBC = VB0~VC0 e t V C A = V C 0 ~ VA0 
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Si la charge est équi l ibrée : vAN + vBN + vCN = 0 

D ' o ù : VAN M ( V A B - V C A > 

VBN ~ 1 / 3 ( V B C - V A B ) 

1 / 3 ( v « - v f i c ) 

et donc : Vnl = VAN ~ 1 / 3 ( 2 ^ - ^ - vc0> 

Vn2 = V = BN 1 / 3 ( 2 v f i 0 - v d ) - VA0> 

v «3 = V — CN 1 / 3 ( 2 V C 0 - v A 0 - VB0> 

et le potentiel du point neutre est donné par : = 1/3(V a 0 + v f i 0 + 

Pour simplifier les calculs et réprésenter ces tensions, appliquons la transformation t r iphasée/ 
d iphasée respectant le transfert de puissance : 

1 1 

2 ~ 2 

A 
2 2 

Vnl 

Kl 

%3 

(9.15) 

U n analyse combinatoire de tous les états possibles des interrupteurs permet de calculer les vec

teurs de tensions 
"sa correspondants : 

7 > VA0 ê0 Vn2 Vn3 Va 

0 0 0 -E/2 -E/2 -E/2 0 0 0 0 0 

0 0 1 -EI2 -EI2 E/2 -E/3 -E3 2E3 - E 
V6 

- E 
V2 

0 1 0 -EI2 E/2 -E/2 -E/3 2E/3 -E/3 - E 
V6 

E 
V2 

0 1 1 -E/2 E/2 E2 -2e3 E3 E/3 
-V2E 

V3 
0 

1 0 0 E/2 -E/2 -B2 2 E/3 -E/3 -E3 V2E 
V3 

0 

1 0 1 E/2 -E/2 E/2 E/3 -2E/3 E3 E 
V6 

- E 
V2 

1 1 0 E/2 E/2 -E/2 E3 E/3 -2E3 E 
V6 

E 
V2 

1 1 1 E/2 E/2 E2 0 0 0 0 0 

Tableau 9.1. - Calcul des vecteurs de tension. 

218 



Fonctions de transfert des machines à courant alternatif • Modulation de largeur d'impulsion 

Vsa et Vsp prennent un nombre f in i de valeurs définissant les limites de 6 secteurs dans le plan 
a, p (figure 9.13). . . . 

TT V7 = 0 V0 

010 110 

- II -

011 / 
^ 

/ \ 3 
m \ 
v* \ 

V \ 

/ I 
/ ^ \ 100 « 

\ IV / \ V I 

T7 V 77' 

001 101 

Figure 9.13. - Représentation de polygone de commutation. 

I l s'agit alors de dé te rminer la position du vecteur de consigne dans ce repère a, ¡5 et le secteur 
dans lequel i l se trouve. Celui-ci est l imité par deux des vecteurs Vt et Vi+l définis dans le 
tableau 9.1 . Les tensions de référence sont reconst i tuées en effectuant une moyenne temporelle 
de ces vecteurs. 

En utilisant les notations ci-dessous, i l faut évaluer Vsa = Vs sin(60° - f) et Vsp = Vs sin(>) en fonc
tion des temps d'application des séquences définies p récédemment (T{ pour Vx et f2 pour V2 ) : 

Dans le secteur 1 : 

Vs s in(y) - V2 ^ - c o s ( 3 0 ° ) = V 2 ^ — s z T

 2 T 2 

Vs s in(y) 

42 
donc T2 = — Vs ûn(y)T 

V2 E T 2 V3 V3 T 2 
E T2 

72 Y 

Vs s in(60° - y) = cos(30°)V 1 - ± 

Figure 9.14. - Calcul de Va et Vp. 
donc 7] = — Vs s in(60° - y)T 

E 

En effectuant le m ê m e calcul pour chaque secteur, la construction suivante est obtenue : 
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1 

+ h-

I 

I 

h* 
I 

h? 

s a n 3 i 0 3 S 

H 
+ 

1^ 
1-

9 Hn3103S 

1CM 

KT|CM 

II 

I 

LU , 

II II 

1-

\ 

+ h-

II 

I 

i— _ f 

UJ + 
<M « 

ICO 

I 

z tinaiOBS 
H 

+ 
1 ^ 

h-

9 a n 3 i 0 3 S 

1^1 CM I 

I 

I 

t . 
a." 

h-

\ 

\ 

\ 

\ 

+ 1-

LU 

|CM 

ICÛ 

V Hn3103S 

II 

1-

+ 1-

K ^ I C M 

UJ 

II 

>|c\l + 

f|cM, 

I 

LU K 

I 

VHn3103S 

II 

220 



Fonctions de transfert des machines à courant alternatif • Modulation de largeur d'impulsion 

Le choix des séquences s'effectue suivant l 'algorithme décri t sur la figure 9.16. I l peut être 
traité par une routine d'interruption act ivée en synchronisme avec une horloge de pér iode T. 

Si Vsp>0 alors 

Si 

Sinon 

Vsa > 0 alors 

Si Vsp>j3VS0 

. calcul des temps . calcul des temps 
A L 0 F S A O S l n ° n jx 1 

du secteur 2 du secteur l 

Si TT /y 1 7 , calcul des temps calcul des temps V l o > - N / 3 V alors , „ sinon , „ r 

P U du Secteur 2 H n ç p r t p n r ^ du secteur 3 
Fin si 

Sinon 
Si 

Sinon 

Vsa > 0 alors 

Si T 7 1 / , calcul des temps . calcul des temps 
Vsp<-\/3 Vsa alors A + _ c

 r sinon ^ r

 v 

du secteur 5 du secteur 6 

Si - ^ > - / 3 V M alors 
calcul des temps . calcul des temps 
du secteur 5 sinon du secteur 4 

Fin si 
Fin si 

Figure 9.16. - Algorithme de la M.L.I. vectorielle. 

Pour une référence s inusoïdale , un tel algorithme donne les tensions suivantes : 

(Volts) 400 
VAQ 

(Volts) 

0 0,002 0,004 0,006 0,008 0,01 0,012 0,014 0,016 0,018 0,02 
Temps (s) 

Figure 9.17. - M.L.I. Vectorielle. 
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Temps minimal de conduction tmin 

L'impulsion minimale est 2t- ce qui donne l'amplitude de réglage de la tension simple : 

V3 

T - 2t • 

Cette expression ne prend pas en compte les temps morts. 

Influence du temps mort 

i i 
L 

commande logique 

commande réelle 

Figure 9.18. - Influence du temps mort. 

L'extinction est immédia te et l ' amorçage est retardé de tm par rapport à l 'ordre de commande. 

Lors du temps mort tm : Vx = - E/2 si / > 0 et Vx = + E/2 si / < 0 

Dans le pire des cas, l 'amplitude de réglage de la tension simple est donnée par : 

E ( T - 2 t ^ - 2 t m 

M T 
(9.16) 

Propriétés complémentaires 

Ajouter un harmonique de rang 3 à la tension de référence permet de gagner environ 15 % sur 
la zone de linéarité. Cet harmonique est naturellement é l iminé. 

La procédure de blocage-échant i l lonnage amène un retard qui peut être a t ténué par une tech
nique de double échant i l lonnage (la largeur de l ' impulsion est modif iée en cours de pér iode) . 
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10.1 Introduction 
La recherche de performances doit être adaptée à l 'application et aux possibi l i tés techniques. 
Dans une majori té des cas, la variation de vitesse n'est requise que sur une plage l imitée . De 
plus, les techniques de commandes avancées (scalaires et vectorielles) nécess i tent des conver
tisseurs à commutations forcées dont les fréquences de travail sont mal adaptées aux fortes puis
sances et qui utilisent des interrupteurs statiques coûteux. 

Ce chapitre présente les techniques permettant de faire varier la vitesse des machines asyn
chrones tr iphasées à fréquence statorique constante. I l s'agit donc de modifier le glissement : 

= œe -pQ ( 1 ( U ) 

Reprenons br ièvement l ' é tude de la machine asynchrone en rég ime permanent pour en déduire 

les caractér is t iques couple/vitesse. 

— — 

9 

Figure 10.1 - Schéma équivalent de la machine asynchrone. 

Notations : N' -> inductance totale de fuite ramenée au stator 

N'= N 
\LmJ 

avec N = 
2^ 

V J 

R' résis tance rotorique ramenée au stator 

A2 

R'r 

V —> courant rotorique ramené au stator 

i\= i r 

KLs J 

Pour les démonst ra t ions , nous négl igerons la résistance R modél i sant les pertes fe r romagné
tiques et nous noterons cosl la pulsation des courants rotoriques. Dé te rminons l'expression du 
couple de cette machine tr iphasée à partir d'un bilan de puissance. 
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Puissance fournie au rotor : 

• Pertes Joules au rotor : 

• Puissance utile théor ique : 

3 ^ / ' r

2 = 3 ^ / r

2 

8 8 

Pjr = 3*V I'/ = 3RrIr

2 

et : 

Pu* = 3 ^ - - 3 / ? V / V 2 = 3 ^ / ? V / V 2 = 3 ^ / ? r / r

2 

8 8 8 

p _ Te<°m _ Te(l ~ 8)Oe 

(10.2) 

(10.3) 

(10.4) 

(10.5) 

De (10.4 ) et (10.5), on dédui t l'expression du couple : 

= o PR'r t'r2

 = 3 pRrI> T„ = 3 
g(oe 

En négl igeant les pertes au primaire (R = 0) : 

d ' où : Te = 3 

coe

2(Nf + 

pR\ 

V 8 J 

2\ 

8COe 
( 

COe2N>2 + K_ 

tir ^ 
A partir de (10.8), en écr ivant | — 
sèment : 

(10.6) 

(10.7) 

(10.8) 

0 , on montre que le couple est maximal pour le glis-

+ R'r = ±

 Rr 
coeN' œeN 

et le couple maximal vaut : 

T = lJL 
*max 2 N' 

Le couple devient en fonction de T et g : 
emax a m 

T = T -
8 _j_ 8m 

y 8m 8 

(10.9) 

(10.10) 

(10.11) 
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0 

Frei! nage Mo teur Géné rateur 

1 - 1 - 0 , 5 0 0^5 1 1,5 2 2,5 3 

2 1 0 - 1 0 

Figure 10.2. - Caractéristique Couple/Fréquence rotorique. 

Cette caractéris t ique met en évidence trois zones de fonctionnement : 

Glissement Fonctionnement Couple exercé par le rotor 

0 < f í f < 1 moteur moteur 

0 > 1 freinage par contre-courant résistant 

g<o freinage par récupération 
générateur asynchrone 

résistant 

Tableau 10.1. - Description des zones de fonctionnement. 

10.2 Variation de la tension statorique 
L'équat ion (10.8) donne les caractérist iques couple/fréquence rotorique pour plusieurs valeurs 

de tension (tension nominale V^Q = 220 V ) . 

0,5 

0 
0 0,2 0,4 0,6 0,8 

Figure 10.3. - Caractéristique Couple/Vitesse - Variation de tension statorique. 
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Pour les faibles glissements, les parties stables des caractér is t iques (pentes négat ives) sont 
approximativement des droites. Pour augmenter la plage de réglage , i l faut choisir des moteurs 
présentant un glissement nominal important et donc des rendements faibles. 

Figure 10.4. - Réglage de vitesse par variation de tension. 

L'équat ion 10 .8 et la figure 1 0 . 4 montrent qu'une diminution de la tension à couple constant 
provoque bien une chute de vitesse mais aussi une diminution du flux et une augmentation du 
courant statorique (et donc une augmentation des pertes Joules). Le domaine de variation de 
vitesse sera nécessa i rement l imité. 

La variation de tension est généra lement obtenue par un gradateur [ D E F O R N E L 9 0 ] [ C H A U P R A D E 
9 0 ] [ C L E R C 8 9 ] . 

A 

B 

C 

Figure 10.5. - Alimentation par gradateur. 

La figure 1 0 . 6 représente les formes d'ondes obtenues. Ces convertisseurs génèren t beaucoup 
d'harmoniques sur le réseau et dans la machine. Cela pose de gros p rob lèmes de compat ib i l i té 
é lec t romagnét ique . 
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Figure 10.6. - Courant et tension du gradateur symétrique (simulation sur charge R-L). 

Cette mé thode est surtout util isée dans les démarreurs progressifs économiques pour lesquels i l 

n'est pas indispensable de fournir un fort couple à basse vitesse. 

10,3 Variation du courant statorique 
A partir du schéma équivalent (figure 10.1), on peut calculer le courant statorique en fonction 

du courant rotorique : 

ls ^sm I r ~ l'r • 

R 

8 
- + jO>eN' 

jG>eLs 
-l'r 

R\ 

\ 8 
+ jû)e(N'+Ls) 

jû)eLs 

•l'r 

(10.12) 

Soit : 

( M 2\ M —r- + jœeLr 

g 
V ) 

j«>eLs 
t ' r = -

R'r + j(OeL'r 

l'r (10.13) 

D ' o ù l'expression du couple en fonction du courant statorique 

Te = 3 pR'r 
8<oe 

K M 
8 j 

{œeL'rf 

i s

2 = ip y R ' r L : . , 2 i > 2 

R'r

2 +{(OegL'r) 
(10.14) 
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Soit : 

Te = 3/7 Megrim2 j 2 
Rr

2 +{coegLr) 2 *s (10.15) 

L 'équat ion (10.15) permet de tracer la caractéris t ique couple é lec t romagnét ique / f réquence roto-
rique pour plusieurs valeurs de courant statorique (le courant nominal est Is0). 

r„ 0,6 

1 o)e 

Figure 10.7. - Caractéristique Couple/Vitesse -
Variation de courant statorique. 

Lorsque le courant est régulé et l imité, le couple est très faible au démar rage . Pour les faibles 
glissements, un accroissement de courant et donc de tension peut provoquer la saturation de la 
machine. Cette saturation entra îne des pulsations de couple indési rables . Aussi, est-il préférable 
pour un m ê m e couple résistant de travailler sur la partie instable de la caractér is t ique où le glis
sement est plus fort et ce en dépit de pertes Joules rotoriques plus é levées [ B O S E 86]. La com
mande assure, dans ce cas, la stabilité de la machine. 

À 
zone instable 1 zone stable 

PI J \ PS 
couple 

PI J \ PS 
couple 

' 1 • g 

résistant 

T, 

Figure 10.8. - Point de fonctionnement en régulation de courant. 
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10.4 Variation de la résistance rotorique 
L'équa t ion (10.10) montre que le couple maximum est indépendant de la rés is tance rotorique. 
Par contre, d ' ap rès (10.9), le glissement pour lequel cette valeur est obtenue, augmente si Rr 

croît. 

0,5 

2 R l \ ^ ^ 

0,2 0,4 0,6 0,8 1 a>e 
'm 

Figure 10.9. - Caractéristique Couple/Vitesse -
Variation de résistance rotorique. 

Cette proprié té est utilisée pour donner du couple à l 'arrêt ou aux faibles vitesses de rota

tion. 

Dans les machines à cage d 'écureui l , les encoches offrent une résis tance apparente qui croît 
avec la fréquence des courants rotoriques (effet Field). 

Dans les machines à rotor bobiné , cette variation de résistance peut être obtenue par l ' in te rmé
diaire d 'un rhéostat ou d'un convertisseur statique : 

S A A 

A A A 

L 

R 

Figure 10.10. - Variation de la résistance rotorique 
par convertisseur statique. 

T dés igne un interrupteur c o m m a n d é à l ' amorçage et au blocage. 
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10,5 Contrôle du glissement par redresseur-onduleur 
Dans le montage précédent (figure 10.10), la puissance rotorique est d iss ipée dans une résis
tance. Cette énergie est donc perdue. La cascade hyposynchrone (figure 10.11) permet de la 
récupérer. Or les tensions rotoriques n'ont ni la m ê m e pulsation ni la m ê m e amplitude que les 
tensions de ligne. 

Pulsation rotorique : gœe 

Pulsation des tensions de ligne : œe. 

Le convertisseur doit donc faire une conversion de tension et de f réquence. Dans le cas du 
schéma de Kramer, on utilise une conversion indirecte (redresseur + onduleur). 

mT 

transformateur 
triphasé 

redresseur onduleur 

Figure 10.11.- Contrôle du glissement par redresseur/onduleur. 

mMAS d é s i ê n e le rapport de la tension rotorique sur la tension statorique lorsque la machine est 
à l 'arrêt . mT est le rapport de transformation du transformateur. 

La figure 10.12 donne la tension Ud en sortie du redresseur et le courant au rotor en supposant 

— très supér ieure à la pér iode du courant rotorique. 
R 

La figure 10.13 représente la tension Ui en entrée de l 'onduleur et le courant de ligne / h en sor
tie de ce convertisseur. 

L'onduleur fonctionne avec un retard à l ' amorçage a compris entre n/2 (fonctionnement en 
onduleur) et 5n/6 (pour assurer un temps minimal d'application d'une tension inverse aux 
bornes des thyristors et donc éviter un court-circuit onduleur). 

• É tud ions les caractér is t iques des convertisseurs. 

La tension en sortie du redresseur est : 

Ud = — [gVr) = ~--rnmasgVs 

7 1 " ' ' 71 

avec mmas le rapport de transformation tension stator/tension rotor et Vs tension de ligne. 

(10.16) 
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2K 

Figure 10.12.- Courant et tension du redresseur. 

2K 

Figure 10.13.- Courant et Tension de Vonduleur. 

Une décomposi t ion spectrale de Ir donne le courant fondamental au rotor : 

L = — I c (10.17) 

La tension en entrée de l 'onduleur est : 

U = ¿ 2 / 6 y c o s ( a ) = hHmTvs œ s ( a ) (10.18) 
n n 
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avec mT rapport de transformation — . 

• Calculons la loi de variation de vitesse. 

Les tensions Ui et Ud sont liées par la relation Ui + Ud = 0 donc en utilisant 1 0 . 1 6 et 1 0 . 1 8 : 

_ m T - cos(a) ( 1 0 . 1 9 ) 

a permet de contrôler le glissement et donc la vitesse à œe constant. 

Í 3 = ^ 1 + m j cos(a) ( 1 0 . 2 0 ) 

• Calculons le couple. 

En appelant PQ la puissance absorbée au stator, la puissance transmise au rotor est g.P . 
3 A / 6 G 

Donc d'une part Pr= g.Te.œe et d'autre part Pr = Udlc = " W g V s / c d ' o ù : 

3V6 1 
( 1 0 . 2 1 ) 

• Caractér is t ique couple vitesse : 

A partir du schéma équivalent, on peut déterminer les caractéristiques du couple en fonction du 

glissement [BOSE 8 6 ] [ D E FORNEL 9 0 ] . L'expression de Te en fonction de l c est donnée par ( 1 0 . 2 1 ) . 

Ic dépend de la tension aux bornes de L (soit Ud- i / z ) . Or U- est constant à a constant et Ud varie 

proportionnellement à g. Donc, pour les faibles glissements, les caractérist iques Couple/Glis

sement paramétrées en a sont des droites parallèles. Elles coupent l'axe en ga = m j cos (a ) . 

Figure 10.14. - Caractéristique Couple/Glissement - Cascade hyposynchrone. 

Un rhéostat inséré au rotor est parfois utilisé pour fournir le couple de démarrage . Cela évite 
d'avoir à surdimensionner les interrupteurs statiques pour les très forts glissements. Le rhéostat est 
shunté lorsque la vitesse entre dans la plage de réglage pour laquelle sont définis les composants. 
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10,6 Contrôle du glissement 
par cycloconvertisseur 

La conversion de fréquence est assurée par un convertisseur direct réversible (figure 10.15). 

I l permet un transfert de puissance dans les deux sens (du réseau vers le rotor et vice versa). 

La machine asynchrone peut avoir un fonctionnement hyposynchrone (co < coe) ou hypersyn¬

chrone (co > coe). Elle peut absorber (en moteur) ou fournir (en générateur) de la puissance au 

réseau. 

R —| 1 1—I—I 1 1—I—I 1 1—I—I 

S 

Figure 10.15.- Contrôle du glissement par cycloconvertisseur. 

En supposant un fonctionnement à puissance Pa constante, les différents modes de fonctionne

ment peuvent être mis sous la forme suivante : 

Puissance 
mécanique 

Puissance 
au stator 

Pa 

Puissance 
au rotor 

pr=gpa 

Mode Fonct ionnement 

> 0 
fournie 

à la charge 

> 0 

Pm<Pa 

> 0 
fournie par le 

rotor au réseau 

hyposynchrone 

0 < g < 1 

Moteur 

> 0 
fournie 

à la charge 

> 0 

Pm >Pa 

< 0 
fournie par le 

réseau au rotor 

hypersynchrone 

-oo < g < 0 

Moteur 

< 0 
fournie 

par la charge 

< 0 

Pm >Pa 
\Pa\ > \Pm\ 

< 0 
fournie par le 

réseau au rotor 

hyposynchrone 

0 < g < 1 

Générateur 

< 0 
fournie 

par la charge 

< 0 

Pm<Pa 
\Pm\ > \Pa\ 

> 0 
fournie par le 

rotor au réseau 

hypersynchrone 

- oo < g < o 

Générateur 

Tableau 10.2. - Description des modes de fonctionnement. 

234 



Réglage de vitesse des machines asynchrones à fréquence statorique fixe 

Le tableau précédent repose sur les conventions suivantes : 

• une puissance mécan ique fournie à la charge par la machine est c o m p t é e positivement, 
• une puissance électr ique absorbée par le stator de la machine est c o m p t é e positivement, 
• une puissance électr ique fournie par le rotor au réseau est comptée positivement. 

• Remarque : le cas g = 0 correspond au fonctionnement d'une machine synchrone. 

Ces dispositifs sont en général réservés aux fortes puissances (pompes, souffleries...) de l 'ordre 
du M W . 
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Nous avons décrit au chapitre précédent les lois de commande permettant d'assurer la régula
tion de vitesse des machines asynchrones à fréquence statorique constante. Le contrôle de la 
tension statorique, du courant statorique ou du glissement permettait d'effectuer une variation 
de vitesse sur une plage l imitée de fonctionnement. Cependant, dans tous les cas de figure, 
l 'amplitude du flux variait. Cela pouvait entraîner la saturation de la machine ( d ' o ù des pulsa
tions sur le couple...) ou une augmentation des pertes (pour un m ê m e couple, à flux réduit , le 
courant absorbé par la machine augmente). Le rendement et la « quali té » du couple fourni en 
étaient donc affectés. Ce chapitre présente des lois de commande dites « scalaires ». Elles sont 
caractér isées par un contrôle du module des grandeurs d 'é ta t (et en particulier du f lux) . Dans le 
chapitre suivant, nous présenterons les commandes vectorielles où le contrôle porte sur la valeur 
instantanée des grandeurs d 'é ta t (donc sur le module et la phase). 

11,1 Autopilotage de machines synchrones 
La caractér is t ique couple-vitesse d'une machine synchrone a l imentée à fréquence statorique coe 

constante est représentée sur la figure 11.1 où Temax dés igne le couple maximal. La vitesse 
d'une telle machine est f ixée-uniquement par sa fréquence d'alimentation et son nombre de 
pôles . Elle est telle que com = pQ - œe. 

Cette caractér is t ique pose donc les problèmes classiques, dans ce type de fonctionnement, de 
démar rage (pas de couple à Î2 = 0), mais surtout, en actionneur, de réponse oscillatoire à des 
variations du couple résistant avec risque de décrochage. 

En effet le couple é lec t romagnét ique , hors couple de réluctance, résulte de l ' interaction de deux 
champs tournants fondamentaux, créés l ' un par le stator Bs et l'autre par le rotor Bj. 

Te À 

^emax — 

Figure 11.1.- Caractéristique couple-vitesse d'un moteur synchrone à œe constante. 

Ce couple est constant et non nul si les vitesses des deux champs sont identiques et si leurs vec¬

teurs représentatifs offrent un déphasage y/1 = y/ non nul (voir au chapitre 3, la position 
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respective des champs Bf por té par •fy et Bs porté par Is sur le diagramme de Ben-Eschenburg 
par exemple). 

Ce couple est proportionnel à Bs.BjS\n y/'. Le champ rotorique créé par l 'inducteur, au rotor 
généra lement et a l imenté en courant continu est fixe par rapport au rotor et tourne donc à la 
vitesse angulaire électr ique de celui-ci com = pQ. Le champ statorique créé par l ' indui t , généra
lement au stator, est produit par une suite, po lyphasée dans le temps, de courants s inusoïdaux 
de pulsation coe parcourant des enroulements polyphasés , de m ê m e ordre, dans l'espace et de 
m ê m e polari té que le rotor. 

D ' a p r è s le théorème de Ferraris le champ créé ainsi tourne éga lemen t et à la vitesse é lec t r ique 
(ûe = com en rég ime permanent. 

Si, pour une raison quelconque le synchronisme des champs n'est plus respec té com * œ , leur 
angle de déphasage devient une fonction du temps et le couple est alors proportionnel à Bs.Bf 

sin [(œe - (Dm)t+ y/'] de valeur moyenne nulle. 

La machine ralentit, sous l'effet du couple résistant, j u s q u ' à l 'arrêt où elle fonctionne en court-
circuit, puisqu' i l n 'y a plus de f.e.m. Efdue au mouvement pour s'opposer à la tension stato
rique. On dit que la machine a décroché . 

Cette perte de synchronisme peut provenir des variations possibles de com sous l 'effet d 'un 

changement brutal de couple résistant ou de l 'inertie entra înée modifiant ainsi la solution de 

l ' équat ion mécan ique . Elle peut aussi résulter, à vitesse constante, d'une surcharge en couple 

résistant qui devient supérieur à T e m a x , lorsque y/' devient supér ieur à — , provoquant un ralen

tissement inévi table et donc une variation de œm. Elle peut provenir aussi de variations brutales 

sur œe lorsqu'une modification de vitesse est souhai tée et que l ' on dési re translater la carac té

ristique couple-vitesse para l lè lement à e l l e -même. 

Les changements de com sont plus lents généra lement que ceux de œe compte tenu de ce que les 
constantes de temps mécan iques sont souvent très supérieures à celles é lec t r iques des sources 
d'alimentation qui fixent coe. 

Le synchronisme est donc difficile à maintenir pour un fonctionnement stable à f réquence 
variable en boucle ouverte s ' i l faut faire face à des variations brusques de couple résis tant ou 
de vitesse souhai tée . 

Pour éviter ces inconvénients on pratique sur les machines synchrones à champ tournant ce 
que la machine à courant continu opère spontanément par construction, c 'es t -à -d i re que l ' on 
impose la lo i œe = œm = pQ en asservissant la fréquence d'alimentation coe à la vitesse Î2 du 
rotor. I l y a donc translation automatique de la courbe couple-vitesse de la figure 11.1 en fonc
tion de œe. On peut noter que la machine à courant continu peut être cons idérée comme une 
machine synchrone inversée et donc à fréquence nulle et champ fixe par rapport à l ' inducteur 
qui est devenu stator. Le champ correspondant est réglable par le courant d'excitation s ' i l n'est 
pas fixé par des aimants permanents. L'ensemble balais-collecteur maintient le champ induit 
fixe dans l'axe des balais donc fixe par rapport au champ inducteur, la pulsation des courants 

induits œe = com = pQ quelle que soit la vitesse du rotor. L'angle des deux champs est de — 

donc le couple est toujours maximal si les balais sont calés sur la ligne neutre et la réac-
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t ion d ' induit compensée ou nulle. L'amplitude du champ induit est fixée par le courant de 

l ' indui t . 

Pour la machine synchrone normale l'angle y/' peut devenir une variable de réglage supplé
mentaire du couple si on asservit la position du champ stator à celle du rotor en imposant 
le déphasage des grandeurs de sortie de la source d'alimentation Vs ou Is par rapport à la posi
tion du rotor. Ce fonctionnement impose la détection de cette position, avec déphaseur associé , 
et une source à fréquence variable qui peut être synchronisée par rapport à un signal de réfé
rence. 

Ces capteurs de position utilisent divers procédés de détection, optoélec t roniques , é lec t roma
gnét iques ou effet Ha l l . Cependant l'angle de calage rotorique fourni par ce capteur peut être 
obtenu à partir de la détect ion des tensions aux bornes de la machine ou des interrupteurs des 
convertisseurs d'alimentation. 

La résolut ion obtenue dans ce cas est meilleure que celle amenée par un capteur de position qui 
fournit un angle à convertir en unité de temps fonction de la vitesse de la machine, alors qu'un 
déphasage entre tensions se mesure directement en unité de temps et reste constant quelle que 
soit la vitesse, à condition cependant que celle-ci ne soit pas trop faible pour que les amplitudes 
des tensions soient suffisantes. 

Pour atteindre des performances dynamiques élevées, en plus de l'autopilotage qui supprime 
toute instabilité, le couple est l 'objet de réglages des amplitudes de l ' un ou l'autre des deux 
champs interagissant ou des forces magnétomotr ices correspondantes et donc finalement des 
courants Is et lj. 

Ces trois réglages a priori indépendants , et indépendants de la vitesse de rotation et de la fré
quence d'alimentation œe, sont réalisés par une commande adéquate des divers convertisseurs 
statiques qui peuvent alimenter, en courant ou en tension, les machines synchrones. 

11,2 Autopilotage des machines asynchrones 
Dans la machine asynchrone les champs stator et rotor restent synchronisés du fait que, par 
induction, la f réquence des courants rotoriques varie automatiquement avec la vitesse du rotor 
pour compenser cette variation. 

Le champ rotorique est mobile par rapport au rotor à la pulsation œsl, contrairement au cas des 
machines synchrones où la fréquence du courant d'excitation reste constante et nulle quelle 
que soit la vitesse du rotor et où, par conséquence , le champ rotorique est fixe par rapport à 
celui-ci. 

Dans les machines asynchrones i l n 'y a donc pas de risque de décrochage par couple moyen nul 
mais seulement de blocage par couple résistant excessif, supérieur au couple maximal, qui pro
voque un arrêt et un fonctionnement en court-circuit puisqu'i l n 'y a plus de f.e.m. de rotation 
pour s'opposer à la tension statorique. 
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Lors d 'un transitoire de vitesse a>m seules les constantes de temps é lect r iques entrent enjeu pour 
compenser la f réquence et l 'amplitude des courants rotoriques et par conséquen t celle des cou
rants statoriques. 

Cependant comme détai l lé au chapitre 9, les machines asynchrones présentent des instabi l i tés 
en rég ime transitoire. C'est le cas lors d'une alimentation directe en tension lorsque le filtre 
d ' en t rée présente des valeurs d'inductance et de capaci té é levées . C'est aussi le cas lors d'une 
alimentation directe en courant avec fréquence statorique imposée . 

Comme pour la machine synchrone on utilise donc deux modes de commande des machines 
asynchrones, soit une commande directe avec réglage de la f réquence statorique œe et de la ten
sion statorique Vs ou du courant statorique Is, soit une commande avec autopilotage qui asser
vi t la f réquence statorique coe et V. ou / à la vitesse de rotation CD en réal isant œ = co + co , 
v u - j j , , . r ^ m e m si 
a 1 aide d un capteur de vitesse. 
La pulsation cosl devient alors la variable d 'en t rée . I l n'intervient pas de p r o b l è m e de synchro
nisation de Vs ou Is par rapport à la position du rotor, car pour ces machines, les pa ramè t re s qui 
fixent le couple, amplitude des deux champs et leur déphasage , ne sont plus indépendan t s et 
dépenden t aussi de la vitesse. 

En fait ces paramèt res se réduisent à deux puisque les champs induit et inducteur sont l iés, par 
induction, on garde par exemple le champ ou le flux stator et la pulsation de glissement. 

Par extension on parle cependant d'autopilotage de ces machines puisque la f réquence d 'a l i 
mentation est encore dans ce cas asservie à la vitesse du rotor. On parle aussi de commande sca
laire dans ce cas puisque hormis, la pulsation coe, seule l 'amplitude d'une grandeur est cont rô
lée, Vs ou y/s par exemple. Par opposition on définit la commande vectorielle lorsque l ' on 
contrôle l 'amplitude et la phase d'une grandeur vectorielle. C'est le cas lorsque pour découp le r 
les actions sur le couple et le flux, qui sont très in terdépendants i c i , on cont rô le sépa rément les 
composantes Ids (qui contrôle le f lux) et Iqs (qui contrôle le couple) du courant stator ls pour 
agir séparément sur ces deux quant i tés comme on le fait dans le cas d'une machine à courant 
continu avec le courant inducteur et le courant induit. 

Le contrôle de la vitesse et de la position du rotor exige celui du couple et par conséquen t celui 
du flux stator et de cosl (voir équat ion 11.10). Ces grandeurs ne sont malheureusement pas faci
lement mesurables. 

De plus la mesure de com nécessi te une grande précision, pour son addition à cosl qui est très 
faible, si on ne veut pas introduire une forte erreur sur la dé terminat ion de coe. I l est alors pré
férable de les estimer à l 'aide d'observateurs. 

Cet autopilotage peut être associé indifféremment à une alimentation en courant ou en tension. 
Mais s ' i l supprime les instabil i tés dans le premier cas, i l ne fait que les réduire dans le second. 

Certaines mé thodes de commandes vectorielles, dites indirectes, reconstituent le vecteur uni té , 
utilisé pour les transformations des coordonnées d'un repère fixe à un repère tournant à co , à 
partir de la position ins tantanée 0r du rotor. Dans ce cas un capteur de position est nécessa i re et 
on retrouve l'autopilotage complet des machines synchrones. 

Les paragraphes et le chapitre suivants vont mettre en application ces m é t h o d e s maintenant lar
gement répandues pour les deux types de machines. 
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113 Commande scalaire des machines asynchrones 
11.3,1 Introduction 
Étudions le comportement de la machine en régime permanent. Pour al léger les notations, 

posons X = Xd + jXq 

En rég ime permanent et dans un repère lié au rotor, l ' équat ion du circuit rotorique s 'écri t : 

0 = Rrlr + M / V r + J^slLmh 

où cosl est la pulsation des courants rotoriques. 

Le flux statorique est donné par ses composantes dans les axes d et q du repère précédent : 

— Lsls + LmIr 
(11.2) 

À partir des équat ions ci-dessus, on en déduit : 

et : Ws = L s 

Rr + jLrcosi 

Rr + jLraœsl -

Rr + jLr(ûsl 

(11.3) 

(11.4) 

D ' o ù l'expression du flux en fonction du module du courant statorique [ P I E T R Z A K - D A V I D 8 8 ] 

[ B A C H 8 3 ] : 

I 

1 + 
V R r J 

1 + 
/ \ 2  

™ s l L r 

(11.5) 

avec y/s la norme du flux statorique dans le référentiel d, q et Is celle des courants statoriques. 

Cette relation est la base des lois de commande à flux constant des machines a l imentées en 

courant. 

• Rappelons qu'en rég ime sinusoïdal équil ibré, la norme d'une grandeur t r iphasée X (soit : 

X = X 

cos(ior) 

COS(ÛJT — — ) 

cos(û# + — ) 
3 

représentée dans un référentiel d, q par est Jxd

2 +xq

2 = J-X. 
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• Les transformations de coordonnées adoptées conservent le module du f lux . L a relation 
reste identique, dans le référentiel lié au stator ou au champ tournant. 

Le couple é lec t romagnét ique est donné par : 

Te = pLm(idriqs - idsiqr} = PLm lm(ls • Ir * ) ( 1 1 . 6 ) 

d ' où à partir des équat ions 1 1 . 3 , 11 .4 , et 1 1 . 6 : 

Soit : 

(»sl 

R, 1 + 

J 

3p 
V Ls J 

f 2 

R, 1 + 
' L ^ 

(11.7) 

(11.8) 

Cette équat ion montre clairement que lorsque le module du flux est constant, le couple ne 
dépend que de a>sl. La valeur du couple est fixée par (ûsl et par le module du flux. En fonction
nant au flux nominal, pour un couple donné , on peut dé terminer le glissement donnant le couple 
maximal pour lequel la réac tance de fuite et la résis tance rotorique sont éga les : 

R, 
pour û)sl 

3p 
Lm_\ u/ 2 1 

2oLr 

(11.9) 

Si le glissement est suffisamment faible, on peut écrire : 

(Osl permet donc de régler le couple. 

En rég ime permanent et dans un repère lié au stator : 

% = RJs + j<»eLsïs + jû)eLmIr 

D ' o ù R, 

Kr 

RsRr 

+ j 
Rr

 s l Rs e 

( 1 1 . 1 0 ) 

( 1 1 . 1 1 ) 

( 1 1 . 1 2 ) 

En reportant 11.5 dans 1 1 . 1 2 , la tension statorique doit suivre la lo i suivante [ H A P I O T 7 5 ] : 

RsRr 

f (L L ^2 

tosile + -^œsl^-^COe 

J \ K r Rs 

1 + 
(o~coslLr^2 

R, 

( 1 1 . 1 3 ) 

r J 
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Cette relation reste valable entre les valeurs efficaces des tensions et flux statoriques. Elle 
constitue le principe des lois de commande à flux constant des machines a l imentées en tension. 
On choisit de maintenir, si possible, le flux à sa valeur nominale. 

Compte tenu des dispositifs utilisés, deux modes de commande sont possibles : 

• une commande par contrôle de la fréquence statorique a>e et du courant ou de la tension sta-
torique, 

• une commande avec autopilotage et contrôle de la pulsation des courants rotoriques œsl. 

Mais, des considérat ions de stabilité et l 'application des lois précédentes montrent nettement 
l'avantage de la deux ième approche. 

\\M Alimentation en tension 
11.3.11 Introduction 
Une é tude [ D E FORNEL 9 0 ] des pôles de la fonction de transfert reliant les tensions aux courants 
(ou au couple) montre que, lors d'une variation de couple à vitesse a>m constante, l'autopilotage 
(0) = com + cosl avec œe variable et œsl constant) donne à la machine un plus grand amortisse
ment que dans le cas d 'un fonctionnement à fréquence statorique constante. U n faible amortis
sement se traduit par des oscillations de courant et de couple. Ce p h é n o m è n e est surtout sen
sible à basse vitesse. Cependant, dans tous les cas, le sys tème reste stable. Les deux modes de 
commande sont donc envisageables. 

La l o i de commande 11.13 permet de maintenir le flux constant. Mais elle est trop complexe 
pour être exploi tée sans moyen de calcul puissant. Elle doit être simplifiée. 

• Si la pulsation rotorique est très faible, alors : 

• Si, de plus, Rs est négl igeable , alors : 

Vs = f > e (11.15) 

ce qui caractér ise une lo i en VJfe = este. 

Si la f réquence statorique diminue, les réactances de fuite décroissent . Par contre les résis tances 
demeurent à peu près constantes. Le terme RJS n'est pas négl igeable . Une régulat ion en V/fe 

conduirait à de fortes variations de flux. Les pertes statoriques doivent être compensées par 
une augmentation de tension Avs par rapport à *FS • coe. 

Ces lois simplifiées ne suffisent donc pas à réguler le flux pour les faibles valeurs de œe et les 
forts glissements. On ajoute souvent un terme correctif pour prendre en compte la pulsation 
rotorique [ H A P I O T 7 5 ] : 

1 + *5 (11.14) 
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Vs = Vs (<»e + k(0sl) (11.16) 
RsLr 

avec k = . 

Pour amél iorer le comportement à basse fréquence [ H A P I O T 7 5 ] [ D E F O R N E L 9 0 ] , on peut u t i l i 
ser la lo i suivante : 

i Rs^r 

avec A: -

( 1 1 . 1 7 ) 

Les lois précédentes assurent seulement le maintien du module du flux statorique en r ég ime per
manent. En transitoire, elles provoquent des oscillations du flux et donc du couple. [ P I E T R Z A K -
D A V I D 8 8 ] propose des lois scalaires permettant un contrôle du module du flux en r ég ime tran
sitoire. 

Dans un sys tème d'axes liés au champ tournant tel que l 'axe d soit por té par la tension stato
rique (v 5 = vds et vqs = 0 ) , on écrit que : 

&Vds ^ „, dVV 0 

On reporte les équat ions décr ivant le comportement dynamique du flux dans 1 1 . 1 8 : 

Rs ^Sréféwce 2 + aLs2{ids2 + iqs2) 
vds 

ds L , ( 1 + CT) 

( 1 1 . 1 8 ) 

( 1 1 . 1 9 ) 

avec vds = rE OÙ E dés igne la tension en entrée de l 'onduleur et r i e rapport cyclique de modu
lation (l 'onduleur étant c o m m a n d é par une M L I ) . 

Cette commande nécessi te la connaissance des composantes du courant statorique et l 'estima-

« 1 , cette commande se simplifie en : 

œslLr 

t ion du flux *¥ d 

Dans le cas où G 
(°>slLr^ 

V 2 f 
/? s référence 

vds 
ds 

1 + 
1 + CT 

1 + 2 
Rr 

( 1 1 . 2 0 ) 

Les lois précédentes assurent un maintien du flux, j u s q u ' à la vitesse nominale. Au-de là la ten
sion ne peut plus évoluer. Elle est maintenue égale à Vmax = Vn. 

Cons idérons les différents types de fonctionnement lorsque V est maintenue constante. 

• Si le courant est régulé (et donc si le glissement est variable) : 

Teœe = este 

L = este 
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• Si la pulsation œsl est donnée et suffisamment faible (le glissement est nécessa i rement l imité 
dans ce mode de fonctionnement), les équations 11.5, 11.7 et 11.13 montrent que : 

Teœe

2 = este 

xi,

s(Oe = este 

Isœe = este 

En général ces trois modes opératoires sont successivement utilisés (figure 11.2). 

J u s q u ' à la f réquence nominale (œe = œn), la lo i de commande assure un fonctionnement à flux 
constant et donc, pour une pulsation rotorique donnée, à couple constant. 

Au-de là de cette fréquence, la commande commute sur le mode à puissance constante puis 
à partir de c.con (avec c en général compris entre 1.5 et 2.5) sur celui à Tecoe

2 = este . Ce der
nier mode de fonctionnement correspond à celui d'une machine à courant continu à excitation 
série 

! v 
vs 

/ 0 

compensation 
z — des pertes statone ues 

V/L = este P = este TecOg = este 
ù)n ccon 

Figure 11.2. - Autopilotage et commande scalaire 
Modes de fonctionnement. 

11.3.2.2 Commande scalaire avec contrôle de la fréquence statorique 
Le schéma de principe de cette commande est représenté sur la figure 11.3. 

La machine asynchrone, nécessi tant une absorption de puissance réact ive, est a l imentée par un 
onduleur à commutation forcée (contrairement au cas de la machine synchrone). Le dispositif 
de commande [BOSE 86] fixe la fréquence à partir de l'erreur de vitesse et la tension à partir 
d'une lo i en V/ f . Une seconde boucle interne assure la l imitation de courant. Elle présente le 
désavantage de nécessi ter un capteur de courant. 
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L'onduleur peut effectuer à la fois le réglage de fréquence et de tension. Dans ce cas, le redres
seur est un pont de diodes. 

redresseur onduleur 

commande scalaire 

contrôle de vitesse 

Figure 11.3. - Commande scalaire avec contrôle de cop. 

11.3.2.3 Commande scalaire avec autopilotage 
et contrôle de la fréquence rotorique 

La variation de vitesse est obtenue par une variation de cosl directement liée au couple comme 
le montrent les équat ions déve loppées au chapitre 11.3.1.1. I l s'agit donc d 'un cont rô le indirect 
du couple. Le régula teur CQ é labore cosl à partir de l'erreur de vitesse. 

La fréquence statorique est obtenue par la loi d'autopilotage œe - œsl + œm. Son réglage est 
confié à l 'onduleur. L'autopilotage nécessi te une mesure précise de la vitesse. 

La tension est donnée par une lo i en « V/f». Elle est fixée soit par le pont redresseur (dans le 
cas d 'un pont redresseur c o m m a n d é ) soit par l 'onduleur (dans le cas d 'un pont redresseur non 
c o m m a n d é ) . 
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Figure 11.4. - Commande scalaire avec contrôle de cosl. 

Lorsque l'ensemble convertisseur-machine fonctionne en génératr ice (phase de récupérat ion, 
freinage), un dispositif doit assurer la réversibilité de la source. On utilise alors une résistance ou 
un dispositif de récupérat ion monté en parallèle sur le condensateur ou un pont de Graëtz réver
sible en courant dans le cas des dispositifs « de grandes puissances ». Si la source continue est 
une batterie (en traction électrique automobile...), ce problème est automatiquement résolu ! 

Cette commande nécessi te la connaissance des paramètres de la machine pour obtenir un calage 
optimal des régulateurs . La phase d'initialisation peut être automat isée [ G A S T L I 92]. 

11.3.2.4 Commande scalaire avec autopilotage et régulation de flux 
et de couple 

Dans le cas précédent , une variation des paramètres de la machine en cours de fonctionnement 
provoque une dér ive de flux. Une augmentation de flux peut entraîner la saturation de la 
machine. U n affaiblissement du flux est compensé par un accroissement du glissement (pour un 
couple donné ) . Le couple maximum disponible diminue. U n cont rô le direct du f lux 
[ K A T A O K A 93] [ D E FO R N EL 90]et du couple [BOSE 86] évite cela. 
L'estimation du flux et du couple est présentée au chapitre 13. 
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Figure 11.5. - Commande scalaire avec régulation de flux et de couple. 

11.3,3 Alimentation en courant 
Une é tude [ D E FORNEL 9 0 ] des pôles des transmittances reliant la vitesse au courant statorique 
et au couple résis tant met en év idence une zone d ' instabi l i té de fonctionnement (pour les fré
quences rotoriques élevées) lors d'un contrôle direct de la f réquence statorique. Le cont rô le 
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avec autopilotage est donc indispensable en boucle ouverte. Aussi, allons-nous en présenter le 
principe dans ce chapitre [BOSE 8 6 ] [ P I E T R Z A K - D A V I D 88] [CHAUPRADE 9 0 ] . 

Nous avons mont ré au paragraphe 11.3.1 (équation 11.5) que la lo i suivante permettait de main
tenir le module du flux statorique constant : 

1 + 
f T \2 

1 + 
(GCÛslLr^ 

(11.21) 

avec ¥ ^ le flux désiré (flux nominal en fonctionnement normal). 

L 'équat ion (11.5) associée à l'autopilotage permet effectivement de réguler le flux statorique. 
Cependant, elle assure un contrôle indirect du flux sensible aux variations des paramèt res . 

redresseur commutateur de courant 
à diode d'isolement 

Figure 11.6. - Autopilotage et commande scalaire avec alimentation en courant. 

[ B A C H 83] propose une commande scalaire sans capteur de vitesse (figure 11.7). 
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redresseur commutateur de courant 
à diode d'isolement 

PI 

K 

3V2 

k = (1 

kvH, calcul 
de vds et vqs 

*qs 

Ftr(vds- RJ%) 

1-rVqs 

r —- \ - m r —- \ 

Figure 11.7. - Commande scalaire avec alimentation en courant de [BACH 83]. 

Les consignes (pulsation des courants rotoriques cosl et le module du flux statorique *F5) sont 
calculées à partir de la mesure du courant ld et des tensions aux bornes de la machine asyn
chrone. Les lois de commande sont établies dans un sys tème d'axes d et q lié au champ tour
nant tel que l 'axe d co ïncide avec le vecteur courant Is (Ids = Is et / = 0). Elles expriment le 
maintien du module du flux statorique en rég ime permanent : 
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W

2 = c s t e o ^ % + V , à ¥ ' qs 
dt ' qs dt 

Les lois de commande sont alors données par : 
Cûe = kvqs + Ac0e (11.22) 

avec 

Ame = œsl(l - oLsIsk) - avec ux = Vds - R/, et k = — = ' - ^ 

1 «• 

1 + 
f r * \ 2 

Lr®sl 
Rr 

1 + 
f r * \ 2 

°Lr®sl 

(11.23) 

(11.24) 

où les grandeurs JC* dés ignent des consignes. 

En fait, pour amél iorer le freinage récupératif, l'auteur de cette thèse modifie expér imenta le 
ment la lo i de commande : 

• kvqs + GAcoe avec G > 1. (11.25) 

En effet, lors d 'un changement de signe de (ûsl (fonctionnement en génératr ice) , vqs augmente 
et s'oppose à l'effet de Aœe. G permet de compenser cet effet. 

Dans la thèse de [ B A C H 83] cette commande est insérée dans une régulat ion de vitesse sans cap
teur mécan ique . Le lecteur pourra se reporter au chapitre 13 pour une brève présentat ion des 
estimateurs de vitesse et de position. Cette méthode n'est envisageable que dans le cas où l 'ap
plication ne requiert pas une grande précision de réglage. 

Le contrôle scalaire peut aussi maintenir constant le flux rotorique [Boidin 83]. Les auteurs pré
sentent, sur ce principe, une commande en couple dans le m ê m e sys tème d'axe que p récédem
ment et sans capteur mécan ique . Elle assure le contrôle du flux rotorique et de la pulsation des 
courants rotoriques en imposant le courant Id et la pulsation des courants statoriques œe. 

Compte tenu du fait que le couple électromagnét ique, en rég ime permanent, s'exprime en fonc
tion de œsl, sous la forme : 

KR 

(11.26) 

la régulat ion de couple, à flux constant, se fait par la pulsation rotorique. Nous allons en expo
ser le principe. 

I l s'agit de dé terminer les lois de commande : 

<°sl = f^Te^u

W^dr^qr) e t lds = Ku^Uy^dr^qr) (11.27) 

telles que uT^ fixe le couple sans modifier le flux et i n f i x é le flux sans changer le couple. 
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En considérant les équat ions décr ivant le comportement du module f lux rotorique et du couple 
(voir chapitre 13.1.2.1 par exemple) : 

avec ç r 

2Rr dt + (Pr = UIL (11.28) 

Rr 

(vu \ Y, dr 

V Lr J 

1 dTe 

(Pd dt (11.29) 
on montre que, dans un fonctionnement à flux constant (uy, - (pr), les lois de découp lage peu
vent s 'écr i re : 

lds 

L r 

¥dr 
(11.30) 

avec uu 

r * \ 2 

\ L r J 
et W* f lux rotorique désiré, 

(11.31) 

\ R r J 

avec a 
2Lruw 

et uT couple désiré . 

Pour un flux rotorique et un couple désirés , on évalue uTe et On en dédui t cosi (qui doit 
donc être imposé) . 

À partir de la mesure de deux courants et deux tensions statoriques, les composantes du flux 
statoriques sont es t imées par intégrat ion (voir chapitre 13). On en dédui t alors : 

{rds-çjLrids) 
dr 

xi/ _ Qs 

Lr 

(11.32) 

(11.33) 

Ces valeurs peuvent aussi être directement obtenues en résolvant les équa t ions décr ivant leur 
évolut ion dans le repère d, q (voir chapitre 13). 

On peut alors éva luer ids et donc le courant ld désiré. 

La pulsation statorique est donnée en sortie d 'un correcteur minimisant l ' éca r t entre la puisa¬
i ^ tion rotorique es t imée ^ - et la pulsation rotorique dés i rée cos[. 
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11,4 Commande scalaire des machines synchrones 
11,4,1 Introduction 
La variation de vitesse d'une machine synchrone est obtenue par le réglage de la fréquence 
d'alimentation. La fréquence de commutation du convertisseur statique assurant l 'alimentation 
de la machine est asservie à la vitesse du rotor. De plus, les impulsions des convertisseurs sont 
synchronisées sur la position du rotor. Cette commande constitue l'autopilotage (voir chapitre 
1 1 . 3 ) . Cela assure la stabilité et donne à l'ensemble du sys tème convertisseur-machine, un fonc
tionnement proche de celui d'une machine à courant continu [ JAKUBOWICZ 7 8 ] [ B O S E 8 6 ] 
[ C H A U P R A D E 9 0 ] [ L A J O I E M A Z E N C 9 1 B ] . 

La machine synchrone peut être a l imentée par un convertisseur de tension ou de courant 
(tableau 1 1 . 2 et 1 1 . 3 ) . La source doit être réversible pour un fonctionnement dans les quatre 
quadrants (moteur/ générateur dans les deux sens de rotation). 

Dans le cas d'une alimentation en courant, la commutation peut être naturelle ( le courant doit 
alors être en avance sur la tension. Pour faciliter ce mode de fonctionnement, la machine doit 
être surexci tée) . Elle peut être aussi forcée. Par exemple, au démarrage , les f.e.m. ne sont pas 
suffisantes pour permettre l 'extinction des thyristors. 

L'alimentation de la machine doit être adaptée aux caractérist iques de celle-ci. Ains i , i l sera pré
féré une alimentation en créneaux de courant dans le cas d'une machine qui, lorsque deux de 
ses phases sont a l imentées en série par un courant constant, possède une courbe Te(6m) de forme 
trapézoïdale (moteur synchrone à aimants sans pièces polaires). Cette alimentation minimise les 
ondulations de couple (la superposition des courbes Te(Gm) lors des différentes séquences de 
fonctionnement donne une courbe de couple pratiquement constant). 

Le tableau 11 .1 rappelle les différents types de machines concernées par ces applications et 
leurs caractér is t iques essentielles. Pour clarifier l ' exposé , nous nous restreindrons à ces seuls 
actionneurs. 

Cette liste n'est pas exhaustive. En particulier, nous avons volontairement écar té les machines 
à ré luctance variable dont la commande a été br ièvement présentée au chapitre 4 et font encore 
l 'objet de travaux de recherche dont on trouvera quelques exemples dans la bibliographie. 

Ces machines sont associées à des alimentations. Le choix des sources et des convertisseurs 
dépend des performances désirées et de l'actionneur. Elles nécessi tent la mise en place de lois 
de commande spécifiques (contrôle du déphasage courant / f.e.m. pour une alimentation en cou
rant...). Nous allons présenter les différentes alimentations en courant, possibles (tableau 1 1 . 2 ) . 

Le tableau suivant ( 1 1 . 3 ) présente les alimentations en tension réalisées à l 'aide d'une conver
sion indirecte (redresseur+onduleur). L'onduleur est fait à partir d'interrupteurs statiques com-
mandables à l'ouverture et à la fermeture ( G T O , I G B T , transistors...). 

Le réglage de l 'amplitude de tension peut être effectué au niveau du redresseur (l 'onduleur per
met celui de la fréquence) . 
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Type Caractér ist iques Descr ip t ion 

Machine 
synchrone 
Machine 

synchrone 
Machine 

synchrone 

à rotor bobiné 
et entrefer lisse 

/ / / ' "® 

r 
® " \ \ \ 

; : \ \ \ 
\ \ \ 

S" o ( s 

\ \ \ ® 

\ \ V ® 

®y / / 

y / 

Machine L-ds > Lqs 
synchrone 

à rotor bobiné 
et pôles saillants 

L-ds > Lqs 
synchrone 

à rotor bobiné 
et pôles saillants 

effet de saillance 
=> augmentation de Temax 

Br II ̂ ^ J ^ ^ j B-

Er 

Machine 
synchrone 

à aimants montés 
en surface du rotor 
sans pièce polaire 

grand entrefer 

Pour un angle polaire Ô = 120° 
(électrique), lorsque deux des 

phases de la machine sont 
alimentées en série 

par un courant constant, 
Te(0m) a une forme 

trapézoïdale [Lajoie-Mazenc 95]. 

/ \ / << l lj|jBÌ>i^>. \ ' y \ \ 
' 7 fi/ s T x ^ x X \ 

S | ( N N j l s b D e 

\ >v s , < < 7 /' ' 
\-'-<rJ\ X ^ M S Ç ^ X A T X / / 

V î \ / i \ — / \ \ / 7 / 

V / r - ^ N ^ - , < \ ~ / / 

Machine 
synchrone 

à aimants enterrés 
au rotor 

Machine 
synchrone 

à aimants enterrés 
au rotor 

Saillance inversée 

Possibilité de vitesses 
de rotation élevées 

Machine 
synchrone 

à aimants enterrés 
au rotor 

Saillance inversée 

Possibilité de vitesses 
de rotation élevées 

\ \ N r 

N \ Y _ \ 

Tableau 11.1. Machines synchrones. 
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Al imenta t ion Commande Descr ip t ion 

Conver t isseur 
de courant 

Onduleur de courant 
(commutateur) 

D C ^ AC 
Alimentation réseau 
Redresseur naturel 
ou commandé et 

Inductance de lissage et 
Commutateur de courant 

redresseur 

L L 

commutateur de courant 
à diodes d'isolement 

2 + ^ \ 3 + ^ \ 

Commutation assistée L'allumage 
est commandé 
et l'extinction est 
naturelle 

Commutation forcée 

le L 

¥ 5 
5 

1 + I 2* l 3* I 

t I 3 I 1 I X-

120° 

i r 
r-t=r i—i 

commutateur de courant 
à diodes d'isolement 

œet 

Tableau 11.2- Alimentation en courant des machines synchrones. 
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Al imenta t ion Commande Descr ip t ion 

Conver t isseur 
de tens ion 

Onduleur 
D C ^ AC 

Onduleur 
à commutation forcée 

redresseur naturel 
ou commandé 

redresseur / L onduleur 

Réglage de la tension 
et de la fréquence 

Commande 180° 
réglage de l'amplitude 
au niveau du 
convertisseur d'entrée 

Commande 120° 
réglage de l'amplitude 
au niveau du 
convertisseur d'entrée 

coj 

(extrait de [Lajoie-Mazenc 91 A] avec l'aimable 
autorisation de M. Lajoie-Mazenc 
© Techniques de l'ingénieur 91 ) 

Modulation de largeurs 
d'impulsions 
Permet le réglage de la 
tension, de la fréquence 
et la réduction du taux 
d'harmoniques. 

i 
^120° 60° 

i 

M. ^ ^ 
1 + L _ H 

coj 

pour une charge ayant un cosq> = 1. 
(extrait de [Lajoie-Mazenc 91 A] avec l'aimable 

autorisation de M. Lajoie-Mazenc 
© Techniques de l'ingénieur 91 ) 

Voir chapitre 9 
Ces modulations peuvent être associées à 
une commande sur 120° ou 180°. Elles 
peuvent être du type sinus-triangle, 
précalculées ou vectorielles. 

Tableau 11.3 - Alimentation en tension des machines synchrones. 
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L'alimentation de la machine synchrone peut aussi être réalisée à l 'aide d 'un cycloconvertis
seur. Mais celui-ci est utilisé en général pour des fréquences de l 'ordre de 0 Hz à 10 Hz. Elle 
est surtout adaptée pour les machines de forte puissance présentant une faible vitesse de rota
tion (broyeurs, malaxeurs...). Ces applications s 'é loignent du cadre de notre exposé et ne seront 
donc pas traitées. 

Le contrôle du couple est directement lié à celui des courants. Les alimentations en tension (et 
donc les cycloconvertisseurs) peuvent être associées à des régulat ions de courant effectuées par 
des comparateurs à hystérésis ou par des régulateurs l inéaires (voir figure 11.8). Les interrup
teurs sont c o m m a n d é s de manière à assurer les courants désirés dans les phases de la machine. 

Comparateur à hystérésis 

Uréf 

Ibréf 
+ i 

Icréf 

t État 
1 

e 
0 

Eta t ; 

A État 
Etat/ 

k É ta t 
1 

e 
0 

Etat, 

w tr o c E 

CD E 
O S 

co 
CD 

"O 

Ti 

T3

+ 

TT 

T2~ 

- 7V 

Uréf 
+ i 

'bréf 

Urèi 
+ î 

Régulateurs l inéaires 

régulateur 
L modulante 

régulateur 
lb modulante 

régulateur 
L modulante 

"S ^ 
S E? 

CD 
"O 

• TV 

TT 

T3-

Figure 11.8. - Régulateurs de courant. 

Lors de l 'uti l isation d'un comparateur par hystérésis, la fréquence de commutation est libre, elle 
est fixée par la charge. Ce mode de contrôle assure un excellent suivi des consignes mais génère 
un large spectre de bruits et des pertes. 
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Le contrôle par régula teur l inéaire et M L I est plus délicat. Mais l 'ut i l isat ion des techniques 
modernes de commande et l ' amél iora t ion des convertisseurs (augmentation de la f réquence de 
travail) amél iorent notablement ses performances. 

Deux stratégies de commande sont envisageables : 
• à couple maximal, 
• à facteur de puissance unitaire. 

Pour étudier ces deux modes de fonctionnement, rappelons l'expression du couple et de la puis
sance (en négl igeant les résis tances statoriques) déve loppés par une machine synchrone. 

Pour ce faire, représentons le diagramme vectoriel de la machine (figure 1 1 . 9 ) , en convention 
récepteur et en rég ime permanent, dans un repère lié au flux ^ [JONES 6 7 ] [ H O U N K P A T I N 7 1 ] 
[ B O S E 8 6 ] . Nous négl igeons la résis tance Rs. 

Machine à pôles l isses 

Fonctionnement moteur Fonctionnement génératrice 

en notant : 
Vf : force électromotrice induite dans 
les enroulements statoriques 

Machine à pôles sai l lants 

Vf t 
axe d 's 

axe d 
Fonctionnement moteur Fonctionnement génératrice 

En notant : 
Xds = i-dsœe 
*qs = Lqs^e 
& désigne aussi l'angle entre y^et y/s 

¥f valeur efficace du flux à vide 
(créé par l'inducteur) 

Figure 11.9. - Diagramme vectoriel d'une machine synchrone en régime permanent. 
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À partir de ces schémas équivalents , on peut établir les caractérist iques de la machine synchrone 
en rég ime permanent (expr imées pour les valeurs efficaces des flux et des courants). Elles ont 
été démont rées au chapitre 3.2. Elles sont résumées dans le tableau 11.4. 

• Remarque : le lecteur observera que le choix des orientations angulaires dans ce chapitre 
explique les quelques différences de signes dans les expressions des couples et des puissances 
démont rées au chapitre 3.2. 

Dans le cas d'une alimentation avec courant imposé (soit par commutateur de courant soit par 
onduleur de tension avec contrôle du courant) et un flux à vide donné (machine à aimants perma
nents...), les variables de contrôle sont l'angle f entre Is et Vf, le courant et la pulsation statoriques. 

Couple max 

Dans le cas d'une machine à pôles lisses, i l est obtenu pour ¥*= 0. Mais dans ce cas, la réac
tion d ' induit interdit un fonctionnement à cos<p = 1. L 'équat ion 11.40 montre que Q est non nul. 

Dans le cas de la machine à pôles saillants, le couple maximum disponible augmente (pour un 
/ donné) . Le fonctionnement à couple maximal est donné par l ' équat ion 11.40 [LEICHTER 80] : 

y/ = arcsin 
Wf y/f

2+%(Lds-Lqs) Is 

(11.47) 

Facteur de puissance unitaire 

On désire cos<p = 1 soit Q = 0. Dans ce cas *F = arcsin 

tionne pas à couple maximal. On a : 

est non nul. La machine ne fonc-

( V . f 

Dans le cas de la machine à pôles saillants, le fonctionnement à facteur de puissance unitaire 

est obtenu pour [LEICHTER 80] : 

arcsin 
V / - ^Vf1 - A(Lds - LqsYqsh 

(11.48) 

Si le rotor est bobiné , le flux f^-peut être réglé par le courant d'excitation. Le flux résul tant est 
maintenu autour de la valeur nominale *Fn. I l est alors possible de satisfaire aux deux objectifs : 

• cos(p= 1 

On obtient des lois de commande [ L A J O I E M A Z E N C 91B] du type * ^ ( / 5 ) et *F(IS) prenant en 
compte r é c h a u f f e m e n t de la machine dû au passage du courant inducteur et à la non linéarité 
du circuit magné t ique . 
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Type Machine D iagrammes 

Machine 
à pôles lisses 

(en supposant la 
machine 
alimentée par 
des courants 
sinusoïdaux => il 
ne faut garder 
que le 
fondamental des 
autres grandeurs) 

Expression du couple 
Te = 3p Yf ls cos y/ (11.34) 

utilisée pour le contrôle en courant 

(11.35) 
1 7 e = 3 p V J V i r s i n (S) 

avec Xs = Ls coe réactance synchrone 
=> utilisée pour le contrôle en tension 

Expression de la puissance absorbée 

P=3Vslscos<p (11.36) 

P=3Vflscosy/ (11-37) 

P = 3VsVf ^-s\n ô (11.38) 

et 

Q=3Vslss\r\(p (11.39) 

0 = 3 Vfls sin y/ + 3XSIS
2 (11.40) 

avec TeQ = 3prfls 

avec T6Q = 3p VF % 

Machine 
à pôles saillants 

(en supposant la 
machine 
alimentée par 
des courants 
sinusoïdaux => il 
ne faut garder 
que le 
fondamental 
des grandeurs) 

Expression du couple 

Te = 3px¥f / s c o s y -

3j(Lds-Lqs)l2s\n(2¥) (11.41) 

utilisée pour le contrôle en courant 

Te = 3prfrs-l-s\n (5) + 
Lds 

3 ^{Lds_Lqs\lJJ2 
2 V LdsLqs 

¥5 sin (2 Ô) (11.42) 

•1 L_f 
- 1 8 0 ° 0° 

avec T =3pVfls 

> utilisée pour le contrôle en tension 

Expression de la puissance absorbée 

P=3Vslscos(p 

P=3Vflscosif/ -
(11.43) 

(11.44) J (Xds-Xqs)ls
2 sin (2y ) 

P=3VsVf — sin ô + 

3V2(ff*qs)s\n2ô (11.45) 
V ^ds *qs J 

et 

Q = 3 \ / S / S s i n ç > (11.46)1 

+—If 
180° 

avec Ten = 3p Yf «Pa 

Le couple maximal est obtenu pour 
un angle de décalage interne 8 

71 
inférieur à — . 

2 

Tableau 11.4. - Caractéristiques des machines synchrones. 
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Dans le cas d'une machine a l imentée en tension, les variables de contrôle sont l 'angle de déca
lage interne 5, la tension et la pulsation statorique. Mais la démarche reste la m ê m e . 

11.4,2 Alimentation en tension 
11.4.2.1 Contrôle en V/f d'une machine autopilotée 
Le principe reste le m ê m e que celui décrit avec les machines asynchrones. L'autopilotage assure 
com = cog. Pour une machine à pôles lisses et pour laquelle on négl ige Rs, reprenons l'expression 
du couple. 

1 . „ Vv Vf . 
Te = 3pVfVs—sm{8) = 3p-S--±- sin(<5) (11.49) 

Or Vjrtt Xs varient en œe. Donc pour un 8 donné (voir figure 11.10), le couple est constant. 

Vp Vs et Xs étant proportionnels à œe, pour que l'angle de décalage interne 8 reste constant, le 
courant / doit l 'ê t re aussi. 

Figure 11.10. - Diagramme de Behn Eschenburg 
(convention récepteur). 

On en déduit les caractérist iques du courant Is et du couple en rég ime permanent [ JAKUBOWICZ 
78] : 

A 7 * 

sin ô 
f 

sind 

Figure 11.11. - Caractéristiques en régime permanent. 

Le couple est maximal pour 8 = ± 90° . 
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La lo i en = este est util isée j u s q u ' à la vitesse nominale. Au-de là , la tension ne peut plus 

évoluer. On passe alors en fonctionnement à puissance constante. La machine est déf luxée. 

Cette commande est souvent utilisée avec les machines synchrones à aimants ou à ré luc tance 
variable. 

11.4.2.2 Alimentation par onduleur de tension régulé en courant 

11.4.2.2.1 Principe 

Une commande en tension est tributaire des paramètres de la machine. U n cont rô le du courant 
permet une meilleure régulat ion du couple. 

Or nous avons vu au chapitre 3 que, dans le référentiel d, q lié au rotor, le couple est donné par : 

Te = P((ids ~ Lqs^dsîqs + Mfifiqs + MDiDriqs - MQiQrid^ (11.50) 

• Attention aux conventions de signe retenues dans ce paragraphe pour le calcul de T 

Avec une machine sans amortisseur (iDr et i Q r sont nuls) et telle que le f lux d'excitation ne varie 
pas (le terme À f ^ e s t invariable), le couple peut être maintenu constant en r ég ime permanent et 
transitoire par un contrôle de ids et iqs. Ces hypothèses sont en particulier satisfaites pour une 
machine avec des aimants. Ces commandes permettent alors d'excellentes dynamiques. 

Cependant, dans le cas d'une machine à rotor bobiné , la réact ion d ' induit rend cette commande 
plus dél icate. On abordera ce sujet avec la commande vectorielle. 

Comme nous l'avons vu p récédemment , la régulat ion de courant peut être confiée à des com
parateurs de courant à hystérésis ou à des correcteurs associés à des M . L . I . 

Pour un contrôle scalaire, deux références de courant sont habituellement adoptées : 
• référence s inusoïdale , 
• référence rectangulaire. 

La nature de ces références dépend essentiellement de la répart i t ion du champ dans l'entrefer. 
Elle doit assurer un couple indépendant de la position du rotor. 

On associera un courant s inusoïdal avec une machine présentant une f.e.m. s inusoïdale et un 
courant rectangulaire avec une machine ayant une f.e.m. t rapézoïdale (machine à aimants mon
tés en surface sur 120° électr ique et sans pièce polaire). 

11.4.2.2.2 Alimentation en courants sinusoïdaux 

Pour réaliser une référence s inusoïdale , la machine synchrone est équ ipée d 'un capteur de posi
tion possédant une très bonne résolut ion. Le déphasage des courants par rapport aux f.e.m. •F 
est reconst i tué à l 'aide d 'un sommateur/soustracteur m i c r o p r o g r a m m é ou réal isé plus simple
ment à l 'aide d'une logique câblée . Les consignes de courant / f l * , Ib* et ïc* sont é laborées à par
tir d'une transformation t r iphasée/diphasée pour laquelle i^* = 0 et / * = V3 / (figure 11.12). 
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redresseur onduleur 

capteur 
de position 

Figure 11.12. - Alimentation en courants sinusoïdaux. 

Ces références de courant peuvent aussi être réal isées à l 'aide de tables des sin 0, 

sin^g _ et sin^e + -y-j s tockées dans des mémoi res adressées en sortie de l 'addit ion

neur/soustracteur numér ique , de convertisseurs numér iques analogiques dont la référence est 

ajustée en fonction de Is [ L A J O I E - M A Z E N C 95]. 

CNA 

données 
sin 6 

données données 

CNA 

CNA 

adresses 

données 

s i n ( * - f ) 

données données 

données 
f 

s in ( * + f ) 

données 
f 

données 
f 
i i 

e ±w 

Figure 11.13. Réalisation des références de courant. 
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Le réglage de ^ p e r m e t soit d'assurer un couple maximal pour un courant d o n n é soit un fac
teur de puissance unitaire. I l a été décrit au paragraphe 11.4.1. 

11.4.2.2.3 Alimentation en courants rectangulaires 

La machine à f.e.m. t rapézoïdale est a l imentée par des c réneaux de courant répart is sur 120° 
(figure 11.14). Deux phases sont s imul tanément a l imentées . La t ro is ième est ouverte. 

ib A 

120° 60° 

coj 

1 

coj 

coj 

Figure 11.14. Alimentation par des courants rectangulaires. 

Le couple présente alors l 'allure suivante : 

couple pour deux phases alimentées 
m 

7V 

coj 

Figure 11.15. Couple développé par une machine alimentée 
par des courants rectangulaires. 

11 A 3 Alimentation en courant des machines synchrones 

11.4.3.1 Caractéristique de la machine autopilotée 
Le couple é lec t romagné t ique produit par la machine dépend directement de l ' in tens i té du cou
rant statorique. Une alimentation de ce type permet donc une meilleure régula t ion de couple. 
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Te = 3plFfIscosxF ( 1 1 . 5 1 ) 

En reprenant la commande décrite au chapitre 1 1 . 4 . 1 , la valeur efficace Is du fondamental du 

courant statorique est donnée par : 

¡6 
( 1 1 . 5 2 ) 

K 

avec Id valeur moyenne du courant délivré par la source. 

Le convertisseur en entrée permet le réglage de Id et donc de Is. 

En commutation naturelle, ce sont les tensions entre phases qui assurent l 'ouverture des thyris¬
tors. Ce mode de fonctionnement diminue sensiblement les pertes du convertisseur (l 'ouverture 
se fait au zéro de courant et les thyristors présentent une faible tension de déchet) . Cependant, 
ce mode de fonctionnement impose un certain nombre de contraintes. 

Les temps d'application de la tension inverse tinv sur les interrupteurs statiques doivent être suf
fisants pour éviter une remise en conduction lors de la réapplicat ion d'une tension positive à 
leurs bornes. 

À faible vitesse (typiquement inférieure à 1 0 % de la vitesse nominale) et au démarrage , les 
f.e.m. déve loppées par la machine synchrone ne sont pas assez grandes pour assurer l 'ouverture 
des thyristors. Ce p h é n o m è n e est accentué par l'influence des résis tances statoriques et par l 'on
dulation du courant d'alimentation. De plus à l 'arrêt , la position du rotor peut être quelconque 
et le capteur de position inopérant . A u démarrage , un dispositif auxiliaire doit permettre le fonc
tionnement du sys tème. Deux méthodes sont c o m m u n é m e n t appl iquées : 

• utiliser des circuits auxiliaires de commutation au démarrage et donc travailler en commuta

tions forcées, 
• interrompre le courant de ligne Id en utilisant un thyristor en paral lèle sur l'inductance L 

(figure 1 1 . 1 6 ) et une commande appropriée [ L A J O I E - M A Z E N C 9 1 B ] [ V I A R O U G E 7 9 ] . 

convertisseur-1- convertisseur - 2 -

Figure 11.16. - Dispositif de démarrage. 

À l'instant de la commutation, le convertisseur 1 relié au réseau doit fonctionner avec un retard 
à l ' amorçage supérieur à 9 0 ° pour annuler le courant d'alimentation et court-circuiter l ' induc
tance L par le thyristor auxiliaire Ta (lorsque Vx < 0 , la tension aux bornes de Ta é tant positive, 
i l peut s'amorcer). Ce type de démarrage entraîne des pulsations de couple qui interdisent son 
utilisation dans certaines applications. 
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11.4.3.2 Étude des stratégies de commande à (//constant 
pour les machines à pôles lisses autopilotées 

Régulation de courant à y constant 

Le couple é lec t romagnét ique déve loppé par la machine en rég ime permanent (en négl igeant ses 
pertes) est donné par : 

Te = ïpYfls cos«F = 3p / r fcostf ' [ROJAT 74] (11.53) 

On en déduit les caractér is t iques couple/vitesse (en supposant ^ c o n s t a n t ) : 

COS f 
4 

cos *F constant 

ld constant 

Figure 11.17. - Caractéristiques couple/vitesse. 

Supposons la régulat ion de courant effectuée au niveau du redresseur en ent rée et le rég lage de 
*Feffectué sur l 'onduleur relié à la machine. 

L=>a 
capteur 

de position 

Figure 11.18. - Commande en courant. 

En considérant les valeurs moyennes des grandeurs lentement variables et les valeurs efficaces 
des composantes fondamentales des grandeurs alternatives, la mise en équat ion de la machine 
autopi lotée donne : 

JsQ + kdQ = Te (11.54) 
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W 3 T 7 r 1 
TE = p V , ID—cosyA 

e n J m a x (Ûe 

rlA + LSIa = 
3^3 

7T 
V m a x c o s a 

3^3 
y f cosw avec V> = 

ymax 1 ./max 

( 1 1 . 5 5 ) 

( 1 1 . 5 6 ) 

avec : 

• r, L les caractér is t iques de l'inductance de ligne, 
• Vmax tension crête du réseau en entrée du redresseur, 
+ Vf = k\Q f.e.m. induite dans les enroulements statoriques. 

La dernière équat ion ( 1 1 . 5 6 ) suppose le redresseur représenté par un gain pur. 

Si on adopte une commande linéaire du redresseur d 'en t rée : 

a = k2 ' w ( 1 1 . 5 7 ) 

où w dés igne la grandeur de commande. 

On en dédui t le schéma bloc [JAKUBOWICZ 7 8 ] représentant la machine synchrone autopi lotée 

et son alimentation : 

k2 

a 3V3 
— Vmax cos (a) k2 

3V3 
— Vmax cos (a) 

non linéaire 

1 
r+ L s 

3V3 
p Vf cos ( f ) 

1 
kds + J 

3<3 
Vf cos ( f ) 

7C 'max 

'max 
n 1 

~i2 

Figure 11.19. - Modélisation de la machine synchrone autopilotée 
alimentée en courant. 

On peut alors effectuer la synthèse d'une régulation de vitesse par retour d 'é ta t (voir cha

pitre 1 4 ) . [ J A K U B O W I C Z 7 8 ] a effectué les réglages pour Y= 1 4 5 ° . Le schéma de commande 

retenu est : 

3V3 
— Vmax (<*) r+ Ls 

3^Î3 
p V, c o s («F) 

3V3 
V, c o s («F) *1 

gain 
capteur 

i2 

Figure 11.20. - Régulation de vitesse par retour d'état à y/constant. 
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11.4.3.3 Contrôle du temps d'application de la tension inverse t 
pour les machines à pôles lisses 

Comme nous l'avons p r é c é d e m m e n t remarqué , si le courant est en avance sur la tension 
(machine surexci tée) , l 'alimentation peut travailler en commutation naturelle. Or, la condition 
d'extinction des thyristors est double : 

• l 'annulation du courant à leurs bornes, 

• l 'application d'une tension négat ive pendant un temps tinv supér ieur à t (caractér is t ique du 
thyristor). 

Dans ce cas, le fonctionnement à ¥*= 0 (donnant le couple maximal) n'est plus réal isable . Pour 
que l 'extinction soit possible i l faut que : 

Unv * Cûetq (11.58) 

soit p > œ e t q + n (11.59) 

où : 

• /? angle d'avance ou de garde, 

• ju angle d ' empié t emen t , 

• / angle durant lequel une tension inverse est appl iquée aux bornes du thyristor qui s'ouvre, 

• Eca la f.e.m. de la machine entre les phases c et a ( ramenée en tension simple, elle est no tée 
sur les schémas équivalents) . 

A 

Figure 11.21. - Description des angles. 
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La loi de commande doit tenir compte de deux paramètres supplémenta i res : t et LI. Le but est 
de rechercher l 'angle *Fminimum compatible avec la commutation des thyristors. 

Explicitons la nature de cet angle d ' empié tement LI. 

Le courant n'est pas imposé sur l'ensemble de la pér iode. Durant les intervalles de commuta
tion, son évolut ion ne dépend que des caractérist iques de la machine ( L c ) et du point de fonc
tionnement. 

L ' empié tement représente la conduction simultanée de deux thyristors qui commutent (un à 
l 'ouverture, le second à la fermeture). I l est décrit dans la figure suivante : 

Figure 11.22. - Description de Vempiétement. 
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L'angle d ' emp ié t emen t augmente lorsque la vitesse diminue. 

La mise en équat ion de la machine durant la conduction s imul tanée de TB+ et T + permet d ' éva 
luer l 'angle JJ : 

cos(j8 - LI) - cosQ3) = 2Lc-fId (11.60) 

avec : 

• Id courant c o m m u t é (on modél i se l 'alimentation par une source de courant idéale) , 

• U0 amplitude de la tension entre phases (U0 = V 3 V m a x ) , 

• Lc inductance de commutation (L£ = oLs pour une machine à pôles lisses) c 'es t -à -d i re l ' i n 
ductance totale par phase vue du redresseur d ' après [ V I A R O U G E 7 9 ] , 

La figure 1 1 . 2 1 permet en outre d ' éva luer le déphasage du fondamental de la tension par rap
port au fondamental du courant : 

Des équat ions 1 1 . 5 9 , on peut en déduire l'expression du / î minimal assurant la commutation : 

L'angle d ' e m p i é t e m e n t peut être calculé par 1 1 . 6 0 ou mesuré [BOSE 8 6 ] à partir du temps d'ap
plication de la tension inverse et des ordres de commande des interrupteurs. 

Pour assurer un couple maximal, deux stratégies de commande sont possibles [ V I A R O U G E 8 3 ] : 

• imposer Is et *F(Is9 œm) de manière à respecter 1 1 . 6 3 . L'autopilotage et la commande de V 
sont réal isés en déphasan t les commandes des thyristors par rapport à la position du rotor don
née par un capteur mécan ique 

• imposer Is et régler j8 à partir de l'observation des tensions statoriques (voir chapitre suivant). 
Le fonctionnement avec un /? minimal assure un *F minimal et donc un couple maximal. 

Une seconde application, avec optimisation du facteur de puissance, est p résen tée au para
graphe suivant. 

11.4.3.4 Autopilotage sans capteur de position 
Lorsque la machine est a l imentée en courant (avec onduleur de courant ou onduleur de tension 
régulé en courant), l 'autopilotage peut être assuré à partir des tensions aux bornes de la machine 
ou des thyristors. U n tel dispositif procure une grande résolut ion dans la commande de l 'angle 
d ' a m o r ç a g e des interrupteurs statiques à un moindre coût. 

Ains i dans le cas d'une alimentation par des créneaux de courants répart is sur 1 2 0 ° , le passage 
par zéro des f.e.m. aux bornes des phases non al imentées permet de synchroniser l ' a m o r ç a g e 

( 1 1 . 6 1 ) 

( 1 1 . 6 2 ) 

( 1 1 . 6 3 ) 
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des interrupteurs statiques correspondants. La machine est alors autopi lotée sans capteur de 

position [CARTIGNIES 9 0 ] [ C A R D O L E T T I 9 1 ] . 

Sur un principe similaire, [ L E H U Y 8 2 ] présente une commande autopi lotée par l 'observation 

des tensions aux bornes de la machine. 

tension aux bornes signaux de 
de la machine référence 

vbc 

o 

compteur 
avec 

• cik| préchargement 

compteur 
avec 

»~cik] préchargement 

compteur 
avec 

préchargement 

multiplieur 
de fréquence 

T 

D Q D Q 

"cik] Q "cik] Q 

CD 
*CD 
J Z 

D Q 

"cik] Q 

O 
D Q 

"cik] Q id
e 

ra
pp

 D Q 

"cik] Q i_ 
co 
E E 
o 

D Q 
o 

D Q 

"cik] Q "cik] Q 

TB+ 

T; 

valeur initiale chargée 
dans le compteur (réglage de/?) 

Figure 11.23. - Autopilotage sans capteur mécanique de position. 

Les compteurs permettent de déphaser les signaux de commande par rapport aux signaux de réfé
rence générés par les détecteurs de zéros et donc de contrôler l'angle cf avance j3. Ce dernier est 
fixé de manière à optimiser le facteur de puissance en respectant les contraintes de commutation. 

Compte tenu de l'expression de l'angle de recouvrement LI : 

(00 

cos(p - LI)- cos(j3) = 2L{ 

e t 
Un 

et de la valeur approchée du facteur de puissance : 

COS<p = COS^/î -

la lo i de commande optimisant le facteur de puissance est donnée par : 

P = arceos 
i/o 

+ AP 

( 1 1 . 6 4 ) 

( 1 1 . 6 5 ) 

( 1 1 . 6 6 ) 
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où (ûjU0 dépend du flux ¥^.et AfXp,, tq) assure le temps min imum d'application de la tension 
inverse. 

Le détecteur de zéro doit garantir une isolation galvanique et supporter les pics de tension. 
[ L E H U Y 82] [BOSE 86] proposent un tel montage à base d'optocoupleurs. 

m 
Uca : signal de référence 

incrémentation 
du compteur 

sortie retardée : O 

Figure 11.24. - Description des différents signaux 
(extrait de [LE HUY 82] avec Vaimable autorisation de © IEEE 1982). 

entrée 

+ v c c 

sortie 

r u 

Figure 11.25. - Détecteur de passage par zéro 
(extrait de [LE HUY 82] avec l'aimable autorisation de © IEEE 1982). 
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11,4,4 Synthèse des résultats sur la commande 
des machines synchrones 

La figure suivante r é sume les différentes combinaisons entre : 

• les lois de commande, 

• les autopilotages, 

• les alimentations, 

• les machines. 

Machine 

Machine synchrone 
à rotor bobiné 
et pôles saillants 

Machine synchrone 
à rotor bobiné 
et pôles lisses 

Machine synchrone . 
à aimants en surface 
à fem trapéroïdale 

Al imentat ion 

Machine synchrone 
à aimants enterrés 

# • Alimentation en courant 
avec créneaux de courant 
(commutation naturelle 
sauf démarrage) 

Alimentation par onduleur 
de tension et ondes 
pleines ou 120° 

Alimentation par onduleur 
de tension avec régulation -

de courant 

références rectangulaires 

références sinusoïdales 

Var iables de réglage 

f e t / d 

Possibilité 
d'autopilotage 

par capteur 
de tension 

fonctionnement 
à cos (ç) maximal 
ou TP = maximal 

Figure 11.26. - Synthèse des résultats sur la commande scalaire des machines synchrones. 
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Les machines à courant continu (MCC) occupent encore de nos jours la majeure partie du mar
ché de la variation de vitesse et de la robotique. On utilise les machines à excitation série pour 
la traction électr ique et à excitation séparée pour la robotique. Ces dernières ont une qual i té 
in t r insèque : elles permettent un contrôle séparé du flux et du couple. 

Te=k¥fIa=k'IaIf (12.1) 

avec : 

• flux imposé par le courant d'excitation lj ( indépendant de la si la réact ion d ' induit est 
négl igeable) , 

• la courant induit. 

À flux constant, le couple peut être régulé par IQ. 

couple 

Figure 12.1. - Machine à courant continu. 

La production de couple et la création de flux sont indépendantes . Nous avons l 'object i f d 'un 
pilotage vectoriel. 

Cependant cette machine sensible nécessi te un entretien relativement lourd et possède une puis
sance massique inférieure et un prix supérieur aux autres technologies de moteurs. On a donc 
cherché à les remplacer par des machines synchrones ou des machines asynchrones. 

En particulier, nous avons vu au paragraphe précédent que la machine synchrone autopi lotée à 
aimant permanent et f.e.m. t rapézoïdale possédait les m ê m e s quali tés . Mais son utilisation reste 
l imitée pour des puissances inférieures à 50 k W et ne permet pas une réduct ion du flux d'exci
tation (sans un contrôle vectoriel). 

Cependant ces dernières années ont favorisé le déve loppement des nouvelles technologies de 
semi-conducteurs et de convertisseurs permettant une augmentation des fréquences de commu
tation et par conséquence une meilleure maîtr ise de la conversion d 'énerg ie . Paral lè lement , les 
moyens de calcul ont cons idérablement évolué. Tous ces progrès ont permis l 'application de 
nouveaux algorithmes de commande assurant un découplage du flux et du couple dans les 
machines à courant alternatif, en régime transitoire et permanent. 

Cette maîtr ise indépendante du couple et du flux rend possible l 'uti l isation de ces machines sur 
des marchés traditionnellement occupés par les moteurs à courant continu. Le pilotage vecto
riel respecte un certain nombre de contraintes spécifiques à ces applications : 
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Tract ion é lect r ique Robot ique 

• Minimiser les ondulations de couple 
(pour diminuer les vibrations), 

• Fournir un couple d'appel important 
(pour le démarrage du train), 

• Assurer un contrôle rapide du couple en cas 
de perte d'adhérence, 

• Autoriser une reprise de l'onduleur avec une 
machine déjà magnétisée [Bavard 93]. 

• Dynamique élevée, 

• Fournir un couple de maintien à vitesse nulle : 
positionnement, 

• Permettre un asservissement de position 
sans dépassement pour les machines outils. 

Tableau 12.1. Objectifs recherchés en traction électrique et en robotique. 

Nous allons présenter l 'application de ces nouvelles techniques de pilotage sur les machines 
asynchrones et synchrones. 

111 Commande vectorielle des machines asynchrones 
12,1.1 Principe 
La commande par orientation de flux consiste à régler le flux par une composante du courant et 
le couple par l'autre composante. Pour cela, i l faut choisir un sys tème d'axe d, q et une lo i de 
commande assurant le découplage du couple et du flux. 

Or le couple est donné par : 

Te = P(Vdsiqs ~ V * ) = ^ ( V , , ~ V * ) d 2 ' 2 ) 

Donc si le flux rotorique est or ienté sur l'axe d ( H0^ = x¥r et H* = 0) d 'un repère lié au champ 
tournant, [ — ^ = (ùp ] alors le couple devient : 

\dt e ) 

T e = P^(Vriqs) (12.3) 

et l ' évolu t ion du flux est donnée par : 

T r ^ f + V>r = Lmids (12.4) 
dt 

avec Tr constante de temps rotorique. 
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Découplage du flux et du couple Couplage du flux et du couple 
avec une commande vectorielle. avec une commande scalaire. 

Figure 12.2. - Découplage du couple et du flux. 

Le courant ids fixe le flux et le courant / , le couple. On retrouve le comportement d'une 

machine à courant continu. La liaison du repère d, q avec le champ tournant (^^- = coe ] est 
assurée par l'autopilotage de la machine. ^ ^ ' 

La régulat ion de flux peut être soit directe soit indirecte. 

• contrôle direct : le flux est régulé par une contre-réaction. I l doit donc être mesuré (rarement) 
ou es t imé (voir chapitre 13). La pulsation statorique coe est directement éva luée à partir de la 
position du flux dans le repère lié au stator. 

• contrôle indirect : le flux n'est ni mesuré ni reconstruit. I l est fixé en boucle ouverte. Les ten
sions ou les courants assurant l 'orientation du flux et le découplage sont évalués à partir d 'un 
modè le de la machine en rég ime transitoire. 

Toutes ces techniques, a priori attractives, possèdent un inconvénient majeur. Le comportement 
de la machine et de sa commande vectorielle est fortement dégradé par variation des paramètres 
liée à la température , à la fréquence (résistance rotorique), à la saturation (inductance, cou
plage)... Souvent, une adaptation en ligne de ces paramètres (voir chapitres 13 et 15) est néces
saire pour maintenir un niveau de découplage et de performance acceptable. 

Le choix des variables de commande, du repère et du flux (rotorique, statorique ou d'entrefer) 
fixe : 

• les coefficients dépendant du temps (pulsation œe, cosl ou œm) dans la matrice d 'é ta t décr ivant 
la machine et son alimentation, 
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• les paramèt res susceptibles de varier avec la température , la f réquence ou la saturation dans 
les lois de commande obtenues à partir de l 'exploitation du modè le de la machine... 

I l résulte aussi du type d'alimentation retenu et des possibil i tés de mesure ou d'estimation. 

La synthèse d'une commande vectorielle se déroule en plusieurs phases : 

• choisir la machine et son alimentation (source et convertisseur), 

• choisir la nature des consignes ( flux et couple, flux et glissement...), 

• déterminer le repère d, q et la nature de l'orientation (du flux rotorique sur l 'axe dpar exemple), 

• en déduire les variables de commande (courants ids, i pulsation œsl...) adaptées au type 
d'alimentation, un modè le d 'é ta t de la machine faisant apparaî t re la variable intervenant dans 
l'orientation (le courant, le f lux. . . ) , 

• déterminer, à partir du modè le d 'état , la lo i de commande assurant le découp lage du flux et 
du couple et l 'autopilotage réalisant l 'orientation du repère . 

Ce dernier peut être lié au stator 
d e s n d°sl — - = 0 et — - = -co„ 
dt dt 

au rotor : 

ou au champ tournant : 

—- = œm et — — = 0 
dt 

dO 

dt 
s _ = coe et 

dt 

dt 
co» 

En général , cette dernière solution est retenue pour réaliser le pilotage vectoriel du fait que les 
grandeurs de réglage deviennent continues dans ce référentiel comme i l a été vu au chapitre 3. 
Pour agir sur les grandeurs réel les , i l faut alors opérer un changement de référentiel c ' es t -à -d i re 
la transformation inverse de Park et de Clarke. 

De m ê m e à partir des grandeurs saisies pour l 'estimation ou le contrôle , i l convient pour passer 
dans ce repère , d ' opé re r les 2 transformations abc -> a/5 et a/3 -> dq . Si bien qu'une com
mande vectorielle comprendra souvent cette double transformation. 

Cependant le repère lié au stator est aussi utilisé pour l 'estimation des flux (voir chapitre 13) 
dans les commandes directes. 

Dans le cas de l'utilisation de repère lié au champ tournant, la machine est modé l i sée par : 

(12.5) 

(12.6) 

A partir de ce sys tème d ' équa t ions et des relations liant les flux et les courants (voir chapitre 3), 
nous pouvons mettre en équat ion la machine et son alimentation [Fu 91] : 

Dans le cas d'une alimentation en courant, les variables de commande sont ids, iqs, (Oslo\x coe. 
Le tableau 12.2 donne les modè les les plus f réquemment rencontrés . 

~vds~ 0 " ids d ^ds " 0 -coe~ ^ds 
= + — 

1 qs 
+ 

-coe~ ^ds 
v qs 0 Rs_ lqs dt 1 qs 

+ 
coe 0 * qs 

~vdr~ "0" -Rr 0 " îdr d " 0 -<»*/" 
— = + — + 

-<»*/" 
0 0 Rr_ >_ dt Psi 0 
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M o d è l e Variables d'état É q u a t i o n d'état 

12.7 

12.8 

dX 

dt 
AX + BU 

on pose X 

et U = 

dr 
Y, 

avec A -
lds 
lqs 

1 

T 
et B = lr 1 
et B = r 

L m -®sl T 
r _ 

T 
r 

util isées pour orienter Wr 

Te - ^J^frdriqs ~ ^qAds) 

™=AX + BlU + B2™ 
dt ^ 2 dt 

on pose X -
lds 
lqs 

et U = 
lds 
lqs 

1 
T 

avec A = 
lr 

1 

T 
r _ 

-<»sl 
1 

T 
r _ 

'm 
u 

o <»sl 
et B2 

Te = PLm^dAqs ~ 'lqAds) 

- ^ < o s l 0 

12.9 

on pose X 

et 17 

— = AX + Ä£7 + B2 — 
dt 1 2 dt 

avec A 
lds 
lqs 

î 

1 

(TL, 0 

0 aU 
et 

util isées pour orienter VS T 
-oLsœsl 

Te ~ Pfrdsiqs ~ ^qsUs] 

Tableau 12.2. - Modélisation des machines asynchrones alimentées en courant. 
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Dans le cas d'une alimentation en tension, les variables de commande sont vds, v et œ ou 
œsl. Les tableaux 12.3 et 12.4 décr ivent les modèles les plus courants. q S 

M o d è l e 

12.10 

Variables d'état 

lds' *qs> V' ^ 

on pose X 

et U = 
vds 

Equation d'état 

dX 
— = AX + BU 
dt 

avec 

1 

1 " C T 
CÛ„ 

oLJs 

œ„ 

a 
1 

—— (û 

oLrTs 

co„ 

oLsTr 

œ„ 

1 

1 

oLsTr 

CO„ 
C I 

1 

et B = 

o~Lç 

oLsLr 

0 

0 

oLsLr 

T P^rn^dr' qs îqrlds) ~ ^T^^dAqs ~ ^qr^ds) 

Tableau 12.3. - Modélisation des machines asynchrones alimentées en tension. 
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M o d è l e 

12.11 

Variables d'état 

^ds' Yqs* ^dr* ^qf* ß 

on pose X = 

^ds 

1 qs 

et U = 
vds 

v 
} uti l isées pour 

orienter *Fr 

Équat ion d'état 

dX 

dt AX + BU avec 

1 
0 

<7LRTS 

0 

-œe 

1 
0 L M 

oLJs 

0 
1 

oLsTr 

0 
ö T r 

0 L m 
1 

0 
oLsTr 

et ß = 

1 Ol 

0 1 

0 0 

0 0 

oLsLr 

frqs ^dr ^ds ^qr ) 

Tableau 12.3. - Modélisation des machines asynchrones alimentées en tension (suite). 

M o d è l e 

12.12 

Variables d'état 

on pose X 

et U 

^ds 

1 qs 

lds 

lqs 

vds 

vqs 

> uti l isées pour 

orienter *F„ 

Équat ion d'état 

0 

1 

&rrLs 

(Dm 

dX 

dt 

0 

AX + BU avec 

oLs cfTrLs 

et B 

0 

-*s 

1 ( 1 
+ — 

T 
Ls ) _ 

0 
1 

CTL5 

0 

0 

1 

0 

1 

<7LÇ 

Te ~ Pi^dsiqs ~ ^qsids) 

Tableau 12.4. - Modélisation des machines asynchrones alimentées en tension. 
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M o d è l e Variables d'état É q u a t i o n d'état 

12.13 

on pose X = 

[_rqr_ 

* il Vds~ 
et U = v \_ qs 

=> util isées pour 

orienter xFr 

dX 
— = AX + BU avec 
dt 

f 1 1 l - a ï 
-coe + 

A= V Tso~ Tr a J 

0 ^ 

L J r 

1 - CT 1 1 - ( J 1 1 
a L m r r a L m

œ m 

1 - C T 1 1 - G 1 
û ) m  

° Lm o LmTr 

1 
1 
i J 

[ — ° 1 
<JLS 

et fi = 0 - | -

0 0 

0 0 J 

Ce modè le est dédui t de 12.10 avec : 

i d r = T ^ d r ~T~r

ids e t ^ = i ; ^ 

et de 12.11 avec 

V * = rt-sids +~^dr et V V = + V 

Te ~ T i^drlqs ^qrlds) 

Tableau 12.4. - Modélisation des machines asynchrones alimentées en tension (suite). 
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On remarque que l 'ordre de la matrice d 'é ta t A pour une alimentation en tension a été doublé 
par rapport à celui pour une alimentation en courant. La complexi té de la commande en est 
cons idérab lement accrue. 

La deux ième étape du raisonnement consiste à fixer l 'orientation du flux. Trois choix sont pos

sibles : 

• Flux rotorique : 

¥dr=¥ret¥qr=0, (12.14) 

• Flux statorique : 

^ = ^ « ¥ ^ = 0, (12-15) 

• Flux d'entrefer : 

^ V 1 ^ 0 - ( 1 2 1 6 ) 

L'orientation du flux rotorique permet d'obtenir un couple de démar rage important mais néces
site une adaptation des paramètres rotoriques. Celle du flux statorique et du flux d'entrefer ne 
donne pas d'aussi bonnes performances mais requiert des lois d'adaptation moins complexes. 

À partir de l 'orientation retenue, i l faut réécrire les équat ions d 'é ta t de la machine associée à 
son alimentation pour obtenir les lois de commande et d'autopilotage. 

Nous illustrerons notre propos par la synthèse des lois vectorielles effectuant une orientation du 
flux rotorique mais d'autres choix sont possibles. Pour simplifier l ' exposé , nous n'aborderons 
pas la discrét isat ion des commandes. Celle-ci doit cependant être faite avec soin. Une fréquence 
d 'échant i l lonnage trop grande peut provoquer l ' instabil i té du sys tème [ P I E T R Z A K - D A V I D 93]. I l 
est préférable de découper l 'algorithme en tâches rapides et en tâches lentes. La commande 
M L I , les transformations de coordonnées et le calcul de l 'orientation des repères constituent les 
tâches rapides. 

12.1.2 Machine asynchrone alimentée en courant 
12.1.2.1 Commande indirecte 

Principe 

Dans un repère lié au champ tournant, reportons les conditions 12.14 dans le modè le 12.7 : 

^ - - j r * * « * <. - Tm{T^^') <,l,7> 

T, = P^f,i„ <>218> 

On peut alors évaluer les courants ids nécessaires pour créer le flux x ¥ r et le courant i q s pour pro

duire le couple Tg. 
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L i * , ir/ lqs 
1 r lr 

La pulsation de glissement est obtenue à partir de l ' équat ion : 

= " i ^ ~ + s o i t ^ = 7 ^ ^ ' , 

En complé tant avec la lo i d'autopilotage 

Cûe = (ùsl + pQ 

on dé termine complè t emen t le pilotage vectoriel. 

(12.19) 

(12.20) 

La composante directe du flux rotorique est dé terminée à partir de la vitesse de rotation du 
moteur. 

Figure 12.3. - Calculée *Fr. 

Au-de là de la vitesse nominale, le flux de la machine est réduit . On retrouve un fonctionnement 
à flux réduit déjà rencont ré avec les commandes scalaires. 

Le schéma complet d'une régula t ion de vitesse est donné sur la figure 12.4. 

À partir des consignes de flux *F* et de couple Te* les composantes i d s et / sont ca lculées . 
L'orientation du repère lié au champ tournant est donnée par l ' in tégra t ion de la pulsation stato-

rique coe^0s = j coet + 0 O j obtenue par la lo i d'autopilotage (œe = œsl + pQ). 

On peut alors calculer les composantes tr iphasées des courants après une rotation de 0S et une 

transformation diphasée/ t r iphasée dans le repère lié au stator. Les courants sont alors reconsti

tués par un onduleur associé à une M L I . 

1 
Le filtre passe bas permet de rendre les blocs physiquement réal isables (le degré 

T0s + 1 

du numéra teur d'une fonction de transfert doit être inférieur ou égal à celui du dénomina 
teur). 

Le couple étant directement lié à la pulsation cosl, on peut adopter cette dernière comme réfé

rence en lieu et place de Te. La consigne i q s est donnée par cosl = — i q s . On obtient alors 

le schéma de la figure 12.5 [Fu 91] . 
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régulateur 

J 
contrôle de flux 

Trs+ 1 

Q (mesuré) 

I 

m 
¥ ¥ ¥ 

ï ï 
MLI 

transformation 
a,B-*~a,b,c 

'qs la 

'ds 

IP 
transformation 
d, q a, p 

ft 

+ 

MAS 

Figure 12.4. Commande vectorielle indirecte d'une machine alimentée en courant • 
Référence T£et *Fr. 

Dégradation des performances et limites de fonctionnement 

L'évolut ion du flux rotorique est décrit par l ' équat ion 12.4. Le flux évolue en réponse à une 
variation de courant. La dynamique de réglage est fixée par la constante de temps rotorique Tr 

Dans le cas d'une méthode directe, les composantes du courant ids et i sont évaluées à partir 
du flux rotorique et du couple désiré par une exploitation des équat ions d 'é ta t décr ivant la 
machine. Cette commande dépend donc fortement des paramètres de celle-ci. 

Un changement de température ou de fréquence provoque une modification de la rés is tance 
rotorique et statorique. Un déplacement du point de fonctionnement sur la courbe B(H) entraîne 
un changement de l'inductance rotorique. Le couple é lec t romagnét ique s 'écar te alors de la 
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T U 
MAS 

H s 

régulateur 

J 
contrôle de flux 

Q (mesuré) 

T, 

Trs+1 

¥ ¥ ¥ 
z MU 

transformation 
or, /? a, b, c 

'qs 

'ds 

'fi 
transformation 
d, q a, ¡3 

0* 

+ 

Figure 12.5. Commande vectorielle indirecte d'une machine alimentée en courant -
Référence xFr et (ûsJ. 

valeur désirée. Une erreur sur la position du flux entraîne une perte du découp lage d ' o ù une 
altération de la réponse en rég ime transitoire et en rég ime permanent. Elle conduit à une dégra
dation notable de la réponse pour les faibles vitesses de rotation, elle a m è n e des oscillations sur 
la vitesse et réintroduit une non-l inéar i té (sur le réglage du couple). 

12.1.2.2 Commande directe 
Dans un schéma de commande par orientation du flux rotorique, ce dernier peut être régulé . I l 
faut alors estimer ou plus rarement mesurer sa valeur. La précis ion et la robustesse (vis-à-vis 
des variations de paramètres) de l'estimateur de flux influe sensiblement sur les performances 
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de cette mé thode [PIETRZAK D A V I D 93]. Les estimateurs de flux et de couple seront présentés au 

chapitre 13. 

Le schéma suivant donne le principe de cette commande. 

* \ 
T'e 

régulateur 

contrôle de flux 

K+ K* 

régulateur 

'cfe 

transformation 
a, b,c 

îa 

transformation 

d,q 

Me 
+ 

«>sl 

Q (mesuré) 

Figure 12.6. Commande vectorielle directe d'une machine alimentée en courant avec régulation de flux. 

[Fu 91] propose une estimation du flux rotorique à partir de ids, i et cosl. 

Tr + Y* = Lmids + TrCDslVqr et Tr + V v = Lmiqs - Trœsl*Fdr (12.21) 
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On peut comme au chapitre suivant estimer le flux statorique dans un repère lié au stator. On en 
déduit le flux rotorique. On calcule alors l 'orientation du repère lié au champ glissant à partir 
des composantes du flux rotorique dans ce repère, en utilisant la relation : 

arctan 
V ra ) 

(12.22) 

avec Wra et *Fr les composantes du flux rotorique dans un repère lié au stator. 

Figure 12.7. - Calcul de F orientation du repère d, q. 

On obtient alors un schéma de commande directe par orientation du flux rotorique. 

Cependant, cette mé thode peut donner un résultat fortement en taché d'erreurs si la machine est 
saturée. 

Les performances de l'estimateur se dégradant à haute fréquence cette m é t h o d e ne peut être ut i 
lisée sur cette plage de fonctionnement. 

12.1.3 Machine asynchrone alimentée en tension 
Les remarques, faites au chapitre précédent , sur la sensibili té de ces commandes vis-à-vis des 
variations de paramèt res gardent toute leur justesse. L'augmentation de l 'ordre des sys tèmes 
avec l ' introduction des transferts tensions/courants accroît cette dépendance pa ramét r ique . 

Cependant, les onduleurs de tension ne nécessi tent pas d'inductance lourde et coû teuse indis
pensable pour réaliser une source de courant. On préfère souvent ces dispositifs en traction é lec
trique ( T G V Transmanche, voiture électr ique à moteur asynchrone...). 

12.1.3.1. Commande vectorielle 
Comme précédemment , les lois de commande sont obtenues en exprimant que *¥dr = xFr et 
•F = 0 dans les équat ions d 'é ta t de la machine représentée dans le repère lié au champ tour
nant rotorique. 
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La position ds de l 'axe d par rapport au stator est obtenue soit par intégrat ion de œe = cosl + pQ 
dans le cas d'une commande indirecte ou à partir de l ' équat ion 12.22 si l ' on dispose d'une esti
mation du flux rotorique (comme c'est le cas sur les schémas de commande directe 12.9). La 
vitesse Q peut être mesurée ou est imée. 

Reprenons le modè le 12.13 : 

dX 

di 
= AX + BU avec : 

_ L 1 1 - y 
{Tsa + TR G 

0 

(ù0 

1 1 1 

yTSG TR 

0 

1 1 

G LMTR 

1 - C J 1 œ„ 

_J_ 

~T~r 

1 - C J 1 

G L M 

\ - G 1 

G LMTR 

<*>sl 

T 

et B 

Avec : X -

1 

GLS 
0 

0 
1 

0 
GLS 

0 0 

0 0 

*ds 
lqs 

Vdr 
et U 

Jqr _ 

vds 
vqs 

Injectons les conditions 12.14. On obtient : 

vds 

vqs 

G L S ^ + 
S dt 

2\ 
- ®eoLsiqs ~ ~T2 Rr^r 

Mas f 

GLS - f - + coEGLsids + 
dt 

2\ Rs + Rr 
lqs ^ j 1 r 

(12.23) 

(12.24) 

dWr 

dt 

®sl = 

Lmids 

T 
lqs 

(12.25) 

(12.26) 

Ces expressions peuvent être exploitées telles quelles pour réaliser la commande vectorielle 
mais elles ont un gros inconvénient : vds influe à la fois sur i d s et i q s donc sur le flux et le couple. 
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I I en est de m ê m e pour v . On est alors amené à réaliser un découp lage . Cela revient à définir 

deux nouvelles variables vdS] et vqS] telles que vdS] n'agisse que sur ids et vqSx sur i Une 

telle méthode sera présentée au chapitre 12.3. 

K 

1 + 7s 

K 

1 + 7s 

'ds 

'qs 

Figure 12.8. - Commande découplée. 

Ces méthodes admettent de multiples variantes. Citons, à titre d'exemple, une approche or ig i 
nale p roposée par [ C A S A D E I 93]. Le schéma de principe est donné sur la figure 12.10. 

I l réalise la commande vectorielle dans un repère lié au champ tournant dont l 'axe d est lié au 

flux rotorique et adopte pour variable de commande U 

Le modè le 12.11 permet alors d 'écr i re : 

ds 

qs_ 

dY dr 
dt oLsTr 

^ds ~ Ydr + G>S1% qr 

Te ~ P g I ^ l (^qs^dr ~ ^ds^qr) 

Soit compte tenu de *Fdr = y¥r et = 0, on obtient les lois de commande 

L m dt L m L m \ dt 

qs 
oLsLr Te 

~pL^Vr 

(12.27) 

(12.28) 

(12.29) 

(12.30) 

* ¥ d s permet de fixer le flux rotorique xFr avec une constante de temps oTr « Tr Y permet de 
régler le couple. 

Le flux statorique Ws peut être es t imé dans un repère fixe par rapport au stator (voir chapitre 13). 
Le flux rotorique dans ce m ê m e repère est alors donné par : 

L'i 
(12.31) 

On peut donc en déduire l 'orientation 0S de Yr par rapport au repère lié au stator et donc de 
l 'axe d (du repère lié au champ tournant) par rapport au stator : 
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commande par 
hystérésis 

v; v; 

transformation 
d, q a, b, c 

découplage 

K * "s" 

régulateur 
flux 

transformation 
a, b, c d,q 

'qs 

9 2 S 

régulateur 
couple 

transformation 
a, b, c d, q 

¥qs 

estimateur - œe ou œsl 

' e r 

+ 

J 
contrôle de flux 

Figure 12.9. - Contrôle vectoriel direct du flux 
d'une machine alimentée en tension. 
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6S = arc tan 
fin \ 

V ra J 
(12.32) 

avec YTa et ^ les composantes du flux rotorique dans un repère lié au stator. 

y? : variable représentée 
dans un repère lié au stator 

Xe : variable représentée 
dans un repère lié au 
champ tournant 

6S : orientation de Taxe d d u 
repère lié au champ 
tournant par rapport au 
repère lié au stator 

Figure 12.10. - Contrôle vectoriel direct du flux rotorique par le flux statorique. 

À partir des consignes de couple et de flux rotoriques, les lois de commande donnent les coor

données ^ et Y du flux statorique désiré Y* dans le repère lié au champ tournant. 

L'estimateur fournit le flux statorique Ys dans un référentiel fixe par rapport au stator. À partir 

de ce flux et du courant statorique, on en déduit l 'orientation de l 'axe d lié au champ tournant. 

On peut donc calculer les composantes de Ys dans le repère lié au stator. L'erreur entre la 

consigne Ys et la valeur es t imée permet l 'évaluat ion de la tension à appliquer au pas d ' é c h a n 
tillonnage suivant. 
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Cette commande est très sensible à une variation de Rs et de o~Ls. L'auteur [ C A S A D E I 9 3 ] pro

pose une adaptation de ce dernier paramètre . 

Toutes ces mé thodes admettent des versions directes ou indirectes. 

12.1.3.2 Commande directe du flux et du couple 
Souvent, la commande vectorielle ne peut être maintenue en survitesse. La fréquence des com
mutations devient trop importante. On adopte alors une commande directe en couple et en flux 
[ A N D R E S E N 9 3 ] [ B O L D E A 9 2 ] . Le schéma de principe est donné sur la figure 1 2 . 1 1 . 

tabulation de 
l'état des interrupteurs 

transformation 
a, b, c a, p 

*V n uTe 

estimateur 

calcul calcul 
secteur du mode 

4 f c 

X 8 : variable représentée 
dans un repère lié au stator 

AL 1 

• U 
- 1 
• U 
- 1 "Te 

Figure 12.11. - Commande directe du flux et du couple. 
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Dans un repère lié au stator, le flux y/s

s et le couple Te sont es t imés. Un algorithme é lémenta i re 
(similaire à celui introduit au paragaphe 9.5.4.2) donne alors le secteur n où se trouve le vecteur 
flux statorique y/s

s (voir figure 12.12). L'erreur entre la consigne de flux et le module de y/s

s 

est envoyée sur un comparateur deux états à hystérésis (sortie u^). Celle entre la consigne de 
couple et Te est introduite en entrée d 'un comparateur trois états à hystérés is (sortie uT ) . À par
tir des signaux uTe et une table donne l 'é tat des interrupteurs (voir tableau 12.5). 

secteur n 
I I I I I I I V V V I "Te 
I I I I I I I V V V I 

1 Vz V5 

1 0 V? V? % Vo 
- 1 Ve V2 Vs 

1 Vs VA Vs Vz 
0 0 Vo % % 

- 1 V's 

Tableau 12.5. - Détermination des séquences de conduction. 

Vi représente le vecteur de tension obtenu en sortie de l 'onduleur pour la configuration « i ». 

TB

+ 7fl TA TB~ TB~ 

0 0 0 1 1 1 

1 0 0 0 1 1 

1 1 0 0 0 1 

^ 0 1 0 1 0 1 

0 1 1 1 0 0 

V* 0 0 1 1 1 0 

Ve 1 0 1 0 1 0 

V7 1 1 1 0 0 0 

Tablau 12.6. - Correspondance Vecteur de tension en sortie de Vonduleur 

L'évolu t ion du flux statorique est imposée par le vecteur de tension : 

dt dt 

- configuration. 

(12.33) 
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Dans chaque secteur, le flux est maintenu dans une bande d 'hys térés is autour de sa valeur de 

consigne à l 'aide des deux configurations définies par les vecteurs adjacents (dans le secteur / 

par V2 et V3 si uTe = 1 et V6 et V5 si uTe = - 1 ) . 

Le contrôle du couple est assuré par une commutation entre les états de repos (où, la tension 
appl iquée aux bornes de la machine étant nulle, le flux statorique reste fixe) et les états actifs 
(où, la machine étant a l imentée , le flux statorique avance). Une augmentation du couple de 
consigne conduit à une accélérat ion du flux, donc une augmentation du glissement et du couple 
T . Inversement, une diminution du couple de consigne entraîne une décélérat ion du flux stato
rique, donc une diminution du glissement et du couple Te. 

Figure 12.12. - Trajectoire du flux statorique. 

Cette commande fonctionne dans les deux sens de rotation. 
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1212 Commandes vectorielles 
des machines synchrones 

Les principes généraux des commandes vectorielles des machines synchrones restent identiques 
à ceux introduits pour les moteurs asynchrones mais avec des spécificités suivant les technolo
gies uti l isées (machines à rotor bobiné , à pôles saillants ou à pôles lisses, à ré luc tance variable 
directe ou inversée, à aimants mon tés en surface ou enterrés . 

Ces contrôles permettent une améliorat ion du temps de réponse et de la qual i té du couple mais 
conduisent à des commandes complexes. 

Nous n'aborderons pas le cas des machines à ré luctance variable pour ne pas alourdir l ' exposé . 
Cependant, le lecteur pourra se reporter aux références données dans la bibliographie 
[ B O L D E A 94] [ V A S 94]. 

Le contrôle vectoriel porte en général sur des machines a l imentées en tension et régulées en 
courant sur les axes d et q. Cette topologie permet une meilleure dynamique dans le cont rô le du 
couple tout en évi tant les inconvénients d'une alimentation en courant. 

Dans tous les cas de figure, l'autopilotage assure coe = com. 

12.2.1 Principe de la commande vectorielle d'une machine synchrone 
alimentée en tension et régulée en courant 

A u chapitre I I I , on a mont ré que dans un repère d, q avec l 'axe d a l igné sur le flux rotorique 

d*F 
= Rsids + ~^f-~ <ùeVqs (12-34) 

V = Rs'v + -^f- + <°eWds (12.35) 

Pour une machine à aimants : 

Y* = LdJds + V / (12.36) 

Vqs = Lqs'qs (12-37) 

et dans le cas d'une machine à rotor bobiné avec amortisseurs : 

= Lds'ds + Mfif + MDÏD (12-38) 

Vqs = Lqs'qs + MQIQ (12.39) 
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avec y/f = composante sur l'axe d du flux inducteur •Fy engendré par les aimants de 

la roue polaire 
*F = L i ( 1 2 . 4 0 ) 

T qs ^qslqs v / 

Dans le cas général le couple est donné par : 

Te = P((ids ~ Lqs)Wqs + Mfifiqs + MDiDriqs - MQiQrids) ( 1 2 . 4 1 ) 

Et pour une machine à f.e.m. sinusoïdale dont le flux est imposé par des aimants et sans amor

tisseur, 1 2 . 4 1 se simplifie en : 

r e = p ( ( i ^ - ^ , ) i ^ J + ^ / / J ( 1 2 . 4 2 ) 

Dans le cas d'une machine sans saillance (Ld = Lq) et sans amortisseur, le couple é lec t roma
gnét ique ne dépend que de la composante du courant sur l'axe q. La puissance absorbée est opti
misée pour un couple donné si ids - 0 . 

La commande doit maintenir ids = 0 et réguler le couple avec i . 

Si la machine possède une saillance directe (Lds > Lqs) ou inverse {Lqs > L d s ) , le couple dépend 
s imul tanément de / et de ids. Dans le cas des machines à aimants, on peut utiliser ids pour affai
blir, dans une certaine mesure, la composante du flux sur l'axe d (voir paragraphe 1 2 . 2 . 2 ) . 

La régulat ion de courant peut se faire à l'aide de comparateurs à hystérésis (voir figure 1 2 . 1 3 
pour une machine à rotor bobiné sans saillance) [ N O V O T N Y 9 1 ] . Mais le principe reste valable 
pour des machines à aimants [ D H A O U A D I 9 0 ] . 

À partir de 1 2 . 3 4 à 1 2 . 4 0 , pour une machine à aimants, on obtient : 

dids 
dt Vds = R

Sids +T-ds~t- VeLqJqs 0 2 ' 4 3 ) 

et 

V = Rs*qs + Lqs ^ + Û > e W * + * W / O 2- 4 4) 

Te = p((Lds ~ Lqs)idsiqs + Vfiqs) ( 1 2 . 4 5 ) 

Ces équat ions montrent que vds et v dépendent à la fois des courants sur les axes d et q. 
On est donc amené à implanter un découplage comme pour la machine asynchrone a l imentée 
en tension. Cette technique est développée au chapitre 12 .3 dans le cas de la machine syn
chrone. 

On omet souvent les termes de découplage si la fréquence de travail du convertisseur et celle 
d 'échant i l lonnage sont suffisamment élevées [ L E V I 9 1 ] . 

Dans notre exemple, on peut définir : 

Vds = vdsx ~ femd (\2A6) 
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redresseur onduleur 

(dans le cas d'une machine 
sans saillance) 

Figure 12.13. - Contrôle vectoriel d'une machine synchrone alimentée en tension 
et régulée en courant. 

On a donc 

v = v vqs vqsx 
femq 

femd = (ûeLqsiqs 

femq = -coeLdsids -Q)ey/f 

(12.47) 

(12.48) 

(12.49) 

lds ~ Vdsx e t V " R L V i Rs + sLds -qs 
(12.50) 

La commande obtenue est représentée sur la figure 12.14. 
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redresseur . / onduleur 

A L 
B -
C ~ m 

1* l 2* I 3 + 

$4$ 
i 

commande rapprochée 

transformation 2/3 

*qs 

découplage 

correcteur correcteur 

'qs 

transformation 2/3 

Figure 12.14. - Contrôle vectoriel d'une machine synchrone alimentée en tension 
et régulée en courant. 

12.2,2 Réduction du (lux dans les machines synchrones à aimants 
Dans les machines synchrones à rotor bobiné, une réduct ion du flux ^ peut être obtenue 
par une diminution du courant inducteur. Mais cette technique ne peut plus être uti l isée 
lorsque le flux est créé par des aimants permanents. Pour les vitesses supérieures à la vitesse 
nominale de la machine, la tension est maintenue constante. L'accroissement de vitesse est 
obtenu par une réduct ion de flux. La machine fonctionne dans une région à « puissance 
constante ». 

300 



Commande vectorielle 

Dans ce cas, les machines à aimants enterrés présentant une forte saillance (rotor l aminé axia-
lement) sont les mieux adaptées aux applications qui nécessi tent une grande plage de survitesse 
[ V A S 94 p 1 1 6 ] [ S O O N G 94]. 

L'affaiblissement du flux reste possible avec d'autres technologies (aimants en surface...). Mais 
la stratégie de contrôle assurant un couple maximal en mode « défluxé » est différente et peut 
présenter différentes options. 

Au-dessus de la vitesse de base, la tension ne doit pas augmenter. I l faut donc effectuer une réduc
tion de flux. Celle-ci est obtenue en introduisant une composante négat ive sur ids (on considère 
un repère dq dont l'axe d est lié à ¥^). Cette dernière, opposée au flux inducteur ^ p r o v o q u e une 

réduction du flux d'entrefer. Mais on doit alors réduire i q s pour avoir is - ^ids + i q s < /max 

[ L E O H N A R D 94] ce qui implique un affaiblissement du couple. Ce mode de réduct ion du flux est 
moins performant qu'une diminution directe du flux inducteur dans le cas d'une machine à rotor 
bobiné ( i l implique nécessa i rement une augmentation de \ids\ et donc des pertes). Son utilisation 
doit demeurer l imitée dans le temps pour ne pas provoquer un échauffement excessif de la 
machine. 

axe q 

A 
Rs 'ds Lqs ®e 'qs ! 

• axe d 
ids(<0) V, 

Figure 12.15 - Réduction de flux dans une machine synchrone à aimants enterrés 
par réaction d'induit. 

Représen tons plus p réc i sément les différents modes de fonctionnement d 'un moteur à aimants 
permanents [JAHNS 87] [ D H A O U A D I 90] dans le plan ids, i . Pour simplifier les calculs, nous sup
poserons R = 0. 

Les zones de fonctionnement (figure 10.16) sont l imitées par les contraintes en tension et en 
courant du convertisseur et de la machine. 

La l imite en courant 
•2 -2 -2 

lds + lqs = 1 max (12.51) 

est donnée par un cercle centré sur l 'origine. 
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Celle en tension est dé te rminée par : 

vls + vqs = v 2 m a x (12.52) 

soit : 

v 2 max = (Lqs(Oeiqsf + (hds(i)eids + û)eyfff = coe

2[{Lqsiqsf + (Ldsids + V / f ) (12-53) 

Rappelons (ùe = œm pour la machine synchrone. 

L 'équat ion 12.53 définit des trajectoires ell ipsoïdales dont les dimensions diminuent avec la 

- f *f ni 
vitesse et centrées en , 0 . 

V ) 

Les courbes T. = este sont des hyperboles présentant une asymptote paral lè le à l 'axe q et pas¬

' Vf A sant par , 0 

Représentons ces courbes sur la figure 12.16 dans le cas où L > Lds [ B I A N C H I 94] : 

Figure 12.16. Limite de fonctionnement d'une machine synchrone à aimants 
(extrait de [BIANCHI 94] avec l'aimable autorisation de l'EPFL © EPFULME 94). 
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On distingue trois types de fonctionnement : 

1 Mode à couple constant 

Lorsque la machine tourne en deçà de sa vitesse nominale, le couple est l imité par l ' ampl i 
tude maximale de courant. La lo i de commande assure un rapport (Couple / Intensi té) opti
mal. Ceci correspond au point de tangence de l 'hyperbole associée au couple dési ré et au 
cercle Is = este. Le point A donne le couple maximal que peut fournir la machine avec un cou¬
RANT/, = W 

2 Mode à flux réduit avec limite en tension et en courant 

De la vitesse nominale (point A, vitesse œmA ) j u squà la vitesse comB (point B), la lo i de 
commande maintient le courant et la tension à leur valeur nominale. Le point de fonctionne
ment (ids, i ) est donc donné par l'intersection du cercle définissant le courant l imite et l ' e l 
lipse relative à la tension maximale à la vitesse considérée . Une augmentation de com se tra
duit par une diminution de la taille de l 'ellipse (Vs = Vmax) et un dép lacemen t du point 
d'intersection sur le cercle / = Imax. L'augmentation de vitesse se fait avec diminut ion du 
couple disponible à « puissance constante ». 

3 Mode à flux réduit et limite en tension (zone où la puissance décroît ) 

Pour une machine telle que Wf < L d s / m f l X (le centre des ellipses C est à l ' in tér ieur du cercle 
/ = Imœ) et au delà de œm , la l o i de commande assure un couple maximal avec une tension 

l imitée à sa valeur nominale Vmax. À œm donné , (ids, i ) est donc défini par le point de tan
gence de l 'hyperbole du couple et de l 'ellipse (Vs= Vmax). 

Lors d'une augmentation de vitesse, le couple et la puissance disponibles sont rédui ts . 

Avec les hypothèses retenues, i l n 'y a pas de l imite en vitesse (à part des contraintes méca 

niques). La trajectoire converge vers C pour un couple nul . 

Les limites et l'existence de ces modes de fonctionnement dépenden t des classes de machines 
uti l isées. Le lecteur peut trouver une description complè te dans [SOONG 9 4 ] . 

12,3 Séparation de modes, découplage 
12,3,1 Séparation de modes 
Cette mé thode [ P I E Z T R A K - D A V I D 8 8 ] [ D E FORNEL 8 9 ] [ B O R N E 9 2 B ] consiste à séparer les compo-

santés lentes et rapides du vecteur d 'é ta t X = 
x2. 

. Les premières sont regroupées dans JCJ 

et les secondes dans x2. On est souvent conduit, par exemple, à séparer les grandeurs é lect r iques 
(courants...) et mécan iques (vitesse de rotation...). 
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L'object if est de ramener le sys tème sous la forme suivante : 

^ = Axxx + A2x2 + Bxu ( 1 2 . 5 4 ) 

E ^ 2 - = A3x{ + A4x2 + B2u ( 1 2 . 5 5 ) 

y = ClJcl + C2.x2 ( 1 2 . 5 6 ) 

avec 0 < e < 1 

Ces équat ions font intervenir deux échelles de temps : 

• t : pour les variables lentes, 

• x-t/e échel le dilatée pour les variables rapides. 

Les variables xY et x2 sont décomposées suivant leurs composantes lentes et rapides (le fonda
mental et leurs harmoniques par exemple). 

On pose donc : 
xx=xu + xLR%X2 = x2l + x2r,u = ul + ur et y = yt + yr 

On suppose que les variables rapides ont atteint leur rég ime d 'équi l ibre pour écrire le modè le 

lent (e = 0 ) : 

= Axxu + A2x2l + BlUl ( 1 2 . 5 7 ) 
dt 

0 = A3xu + A 4 J C 2 / + B2u{ ( 1 2 . 5 8 ) 

yx = Cxxu + C2x2l ( 1 2 . 5 9 ) 

On en dédui t les équat ions du sous-système « lent » : 

^ - = (Ai- A2A4-lA3)xu + (fî, - A2A4-lB2)Ul ( 1 2 . 6 0 ) 

yt = ( Q - C2A4~lA3)Xl + (-C2A4-%)ut ( 1 2 . 6 1 ) 

Le sys tème rapide est obtenu en représentant les variations x2r de x2 autour de son rég ime établi 

x2i et en supposant les variables lentes constantes = 0 

^ = AAx2r(r) + B 2 « r ( T ) ( 1 2 . 6 2 ) 
dr 

yr = C2x2r ( 1 2 . 6 3 ) 

On peut alors calculer séparément les gains des retours d 'é ta t (voir chapitre 1 4 ) et en déduire la 
lo i de commande : 

u = Kxxu + K2x2r ( 1 2 . 6 4 ) 

Le lecteur trouvera une application de cette méthode au chapitre 1 3 . 2 . 1 dans le cadre d 'un esti
mateur de f lux. 

3 0 4 



Commande vectorielle 

12,3,2 Découplage 
Les lois de commandes vectorielles des machines asynchrones a l imentées en tension présenten t 
des couplages entre les actions sur les axes d et q. Le flux et le couple dépenden t s imul t anément 
des tensions et v . 

Ains i si nous reprenons la description d'une commande vectorielle par orientation du flux roto-
rique sur l'axe d d 'un repère lié au champ tournant, nous avons mon t ré au paragraphe 12.1.3 : 

v d s = o L s ^ -ds s d ( 

r áiqs 
V = °Ls + <°e°Lslds + 

2 ^ 
Rs + Rr -ft 

Lr J 

f 

¿ds - C0e(7Lsiqs - -J^t Rr^r 

2\ 
Rs + Rr y V 

V V 
lqs ^ j 1 r 

àt + - KJ'ds 

Y T 
lqs 

(12.65) 

(12.66) 

(12.67) 

(12.68) 

Ces équat ions mettent en év idence le couplage entre les actions sur les axes d et q. 

>ds flux -flux 

'qs 
'qs — c o u p l e - couple 

couplage 

Figure 12.17. - Description des couplages. 

Découplage par compensation 

Définissons deux nouvelles variables de commande vdsX et v , [ R O B O A M 9 1 ] [ P I E T R Z A K - D A V I D 
93] : 

vds = vds\ ~ femd e t vqs = vqsi - femq (12.69) 
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avec femd = (OeoLsiqs + ^ \ Rtf (12.70) 

et femq = -(OeoLsids - ^ (ùrW*r = -(ùeoLsids - ^ ( œ e - cosl)V*r 

Soit femq = -œeGLsids --^coeYr + -^ r f 
L r LrTr 

'qs 
(12.71) 

Les tensions vds et v sont alors reconsti tuées à partir des tensions v d s l et v q s l 

fem d 

vds 

vqs 

MAS 
+ 

commande 
vectorielle 

flux 

couple 

fem q 

Figure 12.18. - Reconstitutions des tensions vds et vqs. 

Nous définissons ainsi un nouveau système (figure 12.19) pour lequel : 

- ni d i d s + 
2\ 

Rs + Rr -T2 
r 

di et v f l f = oLK — - — h 
as qsx s ^ 

2 ^ 
Rs + Rr -fj 

V Lr J 
iqs (12.72) 

Les actions sur les axes d et q sont donc découplées . 

vds, 

vqs^ 

Lf 
oLsL2s+RsL2

+RrL2 

Lf 
oLsL2s+RsL2

r+RrL2 

Figure 12.19. - Commande découplée. 
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On réalise finalement la commande suivante : 

il 
commande par 

hystérésis 

v; 

transformation 
a, b, c d, q 

transformation 
d, q a, b, c 

'qs 

\ femd 

v * 
vqs 

t f ' 

K + K'ï 

régulateur 
flux 

transformation 
a, b, c + d, q 

'qs 
vds 

estimateur \*- coe ou cos, 

~r~r 
femn 

-coeaLsids-coe-^^r + T ^ - , q s 

Lr Lr ' r 

1 TT 
% ou %* 

régulateur 
couple 

+ V 

J 
contrôle de flux 

I 
Q 

Figure 12.20. - Contrôle vectoriel direct du flux d'une machine alimentée en tension. 
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Ce découplage est basé sur l ' introduction de termes compensatoires femd e\femq. On peut u t i 

liser soit la consigne de flux *F* soit une estimation du flux réel *Pr pour le calcul de ces 

valeurs femd etfemq. L'influence de ces termes est d'autant plus importante que la f réquence 

d ' échant i l lonnage est faible. 

La synthèse des régulateurs porte sur des systèmes l inéaires (du premier ordre sur notre 
exemple). Mais une erreur ou une dérive sur les paramètres de la machine provoquent une réap
parition du couplage et de la non stationnarité du système et parfois m ê m e sa déstabil isat ion. I l 
faut donc utiliser des régulateurs robustes (voir chapitre 1 4 ) ou des techniques adaptatives (voir 
chapitre 1 5 ) . 

Découplage par refour d'état 

Soit un sys tème observable décrit par : 

— = A X + Bu et y = CX ( 1 2 . 7 3 ) 
dt 

avec X vecteur d 'é ta t d'ordre n, A matrice d 'é ta t et B matrice d ' en t rée . 

Le but est de trouver un retour d 'é ta t (voir chapitre 1 4 ) 

u = KX + Lw, ( 1 2 . 7 4 ) 

où K dés igne la matrice de gain du retour d 'é ta t et w, le nouveau vecteur d ' en t rée , qui découple 
le sys tème [ B O R N E 9 0 ] [ P I E T R Z A K D A V I D 8 8 ] . 

La nouvelle matrice de transfert doit donc être diagonale. La sortie y- ne dépend plus que de 
l ' en t rée Wj. L 'équat ion d 'é ta t du système corrigé est : 

— = [A + BK]X + [BL]w ( 1 2 . 7 5 ) 
dt 

et la transmittance du sys tème (matrice de transfert) : 

T = C(s[l] - (A + BK))~XBL ( 1 2 . 7 6 ) 

avec y - T(s).w 

L'object if est de déterminer K et L telles que T soit diagonale. La résolut ion de ce p rob lème peut 
s 'avérer complexe. Une approche simplifiée et plus restrictive consiste à rechercher : 

— = w ( 1 2 . 7 7 ) 
dt 

Soit : A + BK - [ 0 ] et BL = [ / ] ( 1 2 . 7 8 ) 

Si B est une matrice carrée inversible d'ordre n, on peut écrire : 

K=-BAAetL = BA ( 1 2 . 7 9 ) 

Le retour d 'é ta t obtenu est non linéaire. I l dépend implicitement ou explicitement des pulsations 
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Application 

Reprenons l 'exemple d'une machine a l imentée en tension. Donnons les équa t ions d ' é ta t du sys
tème obtenu avec une commande vectorielle par orientation du flux rotorique. 

dX 
— = AX + BU avec : 
dt 

et 

A = 

B 

1 1 1 - G 
Tso + Tr ~~G~ 

-coe 

T 

GLS 

0 

0 

1 1 1 - C T 

+ 
\Tso Tr o j 

G LmTr 

1 - Ç T 1 

G L m 

_]_ 

( 1 2 . 8 0 ) 

et X = 

lds 
lqs et u = 

vds 

Les matrices de gain K et L assurant le découplage sont [ H A U T I E R 9 3 ] : 

K = 
-meoLs -{1-a) L s 

coeaLs CÛ„ 

et L 
GLS 0 

0 GLÇ 
( 1 2 . 8 1 ) 

On obtient : 

dlds 
dt d s 

dl _qs_ 
dt *qs ( 1 2 . 8 2 ) 

et **JL = hn_i _ ± i p soit % = , L m . 
dt Tr

 d s Tr

 r s(sTr + l) 
™ds ( 1 2 . 8 3 ) 

Cette mé thode admet de nombreuses variantes. Citons par exemple [ B E L L I N I 9 1 ] qui propose un 
retour d 'é ta t non l inéaire pour réal iser un sys tème linéaire découplé . Le lecteur pourra se repor
ter à [ B O R N E 9 2 B ] pour de plus amples déve loppements . 
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ACTIONNEURS ÉLECTRIQUES 

Les grandeurs d 'é ta t ou de sorties utilisées pour l 'é laborat ion de la commande des machines 
électr iques sont souvent difficilement accessibles pour des raisons techniques (flux.. .) ou pour 
des p rob lèmes de coût (vitesse, position...). I l faut donc les déterminer sans utiliser de capteurs 
dédiés . Elles sont évaluées à partir des grandeurs déjà mesurées (courant, tension...). Elles peu
vent être reconst i tuées par : 

• des estimateurs util isés en boucle ouverte, 

• des observateurs corrigeant en boucle fermée les variables es t imées . 

13.1 Estimateurs utilisés en boucle ouverte 
13,1,1 Introduction 
Ces estimateurs reposent sur l 'uti l isation d'une représentat ion de la machine sous forme d ' équa
tion de Park définie en rég ime permanent (estimateur statique) ou transitoire (estimateur dyna
mique). Ils sont obtenus par une résolution directe des équat ions associées à ce modè le . 

Une telle approche conduit à la mise en œuvre d'algorithmes simples et donc rapides. 
Cependant leur dynamique dépend des modes propres de la machine et ils sont peu robustes aux 
variations paramét r iques (résistance rotorique et statorique, mutuelle, coefficient de fuite...) 
avec la tempéra ture et la fréquence. 

Dans la suite de ce chapitre, les estimateurs de flux, de couple et de pulsation des courants roto-
riques seront étudiés . Dans une majorité des cas, nous présenterons , dans un souci de s implif i 
cation les estimateurs associés aux systèmes continus. Mais ces algorithmes doivent être dis-
crétisés pour être exploi tés sur calculateur. 

13,1.2 Estimateur de (lux pour une machine asynchrone 
13.1.2.1 Présentation de l'estimation de flux 

Le flux statorique peut être directement mesuré en plaçant une spire sous un pôle de chaque 

V, * 
phase. En rég ime permanent, les f.e.m. induites dans ces spires sont données par e = — ou 

Nl 

Vs dés igne la tension simple aux bornes des enroulements statoriques et A^, le nombre de spires 
effectives en série par phase constituant les enroulements. 
Les tensions aux bornes des spires de flux sont amplifiées, filtrées et intégrées pour obtenir une 
image des flux , *Fb et W . Les composantes continues (offset) sont é l iminées par des 
filtres passe-haut. Mais la précision obtenue décroît fortement à faible vitesse. 
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spire sur un pôle par phase 

Figure 13.1. - Mesure du flux (coupe partielle du stator). 

L'emploi de capteurs à effet Hal l permet aussi d ' accéder à ces grandeurs. Cependant les vibra
tions de la machine fragilisent à long terme ces composants. De plus ces dispositifs sont très 
sensibles aux variations de tempéra ture en cours de fonctionnement. 

Dans les deux cas, le surcoût amené par leur utilisation, leur fragilité ou les p rob lèmes de fia
bilité l imitent leur mise en œuvre dans des applications industrielles. 

Les flux doivent alors être reconst i tués à partir des équat ions de la machine et de la mesure des 
tensions et des courants statoriques. La méthode est présentée pour une machine asynchrone 
mais la démarche reste identique pour une machine synchrone. 

Dans un repère quadratique dq quelconque, les flux sont liés par les équa t ions suivantes : 

Vds = Wds + Lmidr (13.1) 

Wqs = Wqs + Lmiqr (13.2) 

Ydr = Lmîds + Lridr (13.3) 

Vqr = Ktqs + Wqr (13.4) 

Et le flux magnét i san t : 

¥m=¥s- ksi (13.5) 

A partir de ces équat ions , on peut en déduire l'expression des courants à partir des flux : 

1 1 - c r 
lds = —rVds- —— Wdr (13.6) 

1 1 - G 
lqs = - r Y q s - Yqr (13-7) 

¿dr ^^rYdr- Wds (13-8) 

^ = ¿ ^ - ^ f ^ ( 1 3 - 9 ) 
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Le comportement de la machine asynchrone est représenté par les équat ions suivantes : 

vds = . — Was + RJds 
dt \ dt 1 q s 

n „ - AVdr (ddsÎ\„, , R ; 
0 = Vdr ~ — | -— \¥qr + Krldr 

dt dt 

D ' o ù les équat ions (sous forme canonique) décrivant l ' évolut ion des flux : 

d¥ds _ 
di = -Rs'dj + I ^ \Vqs + vds 

dyf, qs 
dt 

d¥dr 
dt 

d¥qr 

dt 

~RSiqs ~ \¥ds + V 

-Rridr + 
dt 

V, 

-Rriqr-i^ \¥dr 

(13.10) 

(13.11) 

(13.12) 

(13.13) 

(13.14) 

(13.15) 

(13.16) 

(13.17) 

En reportant 13.6 à 13.9 dans 13.14 à 13.17, ces équat ions peuvent être reformulées pour ne 
faire intervenir que les flux : 

dt 

dt 

-R< 
( 1 ^ 

\ a L s ) 

( 1 ^ 

Vds + de, 
dt 

¥qs + Rs 

\ a L s ; 
¥qs - \ ^ \Vds + RS 

1 - g 

oL„, 

1 - g 

¥dr + vds 

¥qr + V 

d¥dr 
dt 

R, Vds - Rr 
' 1 ^ 

dt 
Vqs ~ Rr 

KoLrJ 

< 1 ^ 

Vdr + 1 Wqr 

KoLrJ 

V 

dt 

{ dt Vdr 

(13.18) 

(13.19) 

(13.20) 

(13.21) 

La mé thode consiste à choisir le repère le mieux approprié pour représenter le flux considéré 
(flux statorique, rotorique ou d'entrefer). 

Dans un repère lié au stator : — s = 0 et — — = -œ„ 
dt dt 
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Dans un repère lie au rotor : — ^ = en et — — 
dt m dt 

Dans un repère lié au champ tournant : = (ûe et = (ÛV1 

dt e dt s l 

13.1.2.2 Estimateur statique 
Cet estimateur utilise les équat ions de la machine expr imées en r ég ime permanent pour recons
truire le flux statorique. 

La machine est modé l i sée dans un repère tel que vds = V et vqs = 0. Le flux est alors proche de 
l 'axe q en rég ime permanent : w ~ - y/ 

qs 
On peut alors retrouver le flux : 

• à partir des équat ions en rég ime transitoire 13.20 et 13.21, de la lo i d'autopilotage 
œe = œsl + e t d e l ' hypo thèse y/ds = 0 : 

dt 
< 1 ^ 

KoLrJ 

dt 

1 - Ç T 
qs Rr 

Vdr + G>slVqr 

Wqr ~ VslVdr 
{ l ^ 

yOLr j 

• à partir des équat ions 13.6 et y/ds = 0 : 

lds ~ 

• et de l ' équa t ion en rég ime permanent : 

1 - a 
Wdr 

Rs!ds kE 
qs 

(13.22) 

(13.23) 

(13.24) 

(13.25) 

où E dés igne la source de tension continue (en sortie des redresseurs ou de la batterie) et en 
entrée de l 'onduleur et k est le rapport de modulation. 

Ids est obtenu par une mesure des courants statoriques. Cet estimateur donne de bons résul tats 
en rég ime permanent mais deux inconvénients majeurs en limitent son utilisation : 

• l 'estimation dépend des paramèt res Rr et Lr difficiles à identifier et fortement variables, 

• l 'estimation à faible vitesse est grandement entachée d'erreur. 

13.1.2.3 Estimateurs dynamiques 
Ils utilisent les équat ions de la machine en rég ime transitoire. Nous allons en proposer deux 
variantes. Mais l ' exposé n'est assurément pas exhaustif. 
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Estimateur de flux statorique dans un repère lié au stator 
[Pietrzak-David 88] 

Nous avons : 

¿Vas 
dt 

D ' o ù V * = \(Vds-R

sIds)àt 

et 

(13.26) 

(13.27) 

(13.28) 

(13.29) 

(13.30) 

Cet estimateur nécessi te l 'uti l isation de deux capteurs de courant Ias, l b s (car Ias + l b s + Ics = 0), 

de deux capteurs de tension Vas et Vbs (si la composante homopolaire est nulle, ce qui n'est pas 

toujours le cas) et d'une transformation tr iphasée - b iphasée . 

Ce m ê m e auteur donne d'autres structures d'estimateur dynamique de flux permettant un 

meilleur suivi. 

En particulier dans un repère lié au champ tournant pour lequel = kUc et vqs = 0 avec Uc ten

sion continue et / courant continu en entrée de l'onduleur, i l propose l'estimateur suivant : 

d*F, ds 
dt qs 

(13.31) 

df, as 
dt T + T ds 

1 G(ûmCOsl 
T

q s ^ 
amsl 

T + T 
1r ^ Âs ( i 0 

2 
T

q s ^ 
( 1 

— + — + — 

V \Tr Ts j ) 

-j—kUc (13.32) 

T As 

Mais cet estimateur nécessi te la connaissance de la pulsation des courants rotoriques a>sl. 

Estimation du flux rotorique dans un repère lié au flux rotor/que 
¡Vas 93] 

Dans un repère lié au flux rotorique les équations 13.12 et 13.13 donnent : 

dWj 
0 = ~ à f ' ^ ~ + RrÍdr ( 1 3 3 3 ) 
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dt 
+ {ô)-com)y/~r + Rri~r (13.34) 

^dr e t Yqr désignent les composants de flux rotorique dans un repère lié au flux rotorique et co 

la vitesse de rotation de ce repère . Dans ce référentiel, par construction, le f lux est a l igné sur 
l 'axe d. 

cMié au rotor 

d lié au flux rotorique 

a lié au stator 

Figure 13.2. - Représentation des différents repères. 

Le flux rotorique, dans ce repère , peut être calculé à partir du courant magné t i san t i : 

D ' o ù , à partir des équat ions 13.33 et 13.34 : 

d\i„ 
0 = L„ (œ-com)0 +Rri~ 

d î

 v m> r dr 

0 = 0 + (œ-œm)Lm\imr\ + Rri~ 

Les équat ions 13.3 et 13.4 donnent : 

U 

qr 

\lmr\ ~ SOlt l - = 1 m r | T dr ds dr j ( I w l - ' i ) 

En reportant 13.38 et 13.39 dans 13.36 et 13.37, i l vient 

_ d l i ' l , , 

dî ds 

Tr\imr\ 

(13.35) 

(13.36) 

(13.37) 

(13.38) 

(13.39) 

(13.40) 

(13.41) 
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Ces deux équat ions donnent la structure de l'estimateur : 

^ 
Figure 13.2 - Estimateur de flux rotorique. 

13.1.3 Estimateur de couple 
Le couple peut être calculé à partir des courants et des flux : 

Te = p(VdSiqs-Vqsids) <13-42) 

Te = -p(Vdriqr-Varidr) ( 1 3 - 4 3 ) 

Te=ElP!L(Wdriqs-¥qrids) (13-44) 

I l peut être évalué en fonction des seuls flux : 

Te=-^-r(¥qs¥dr-¥ds¥qr) (13.45) 

ou des seuls courants : 

Te = PLm(idriqS - Wqr) <13'46) 

Dans ces expressions, les courants sont mesurés ou est imés (pour les courants rotoriques) et les 
flux sont reconstruits suivant les techniques précédemment décri tes. Dans tous les cas, la qua
lité des résultats est sensible, directement ou indirectement (par l ' in termédia i re de l 'estimation 
des f lux) , aux variations des paramètres de la machine. Le choix du repère doit être adapté aux 
grandeurs disponibles (en fonction du type de commande et de la simplici té des calculs). 
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13.1,4 Estimateur du glissement, de la vitesse ou de la position 
A u premier abord, la mesure de vitesse ne présente pas de difficultés techniques. Elle peut être 
effectuée à l 'aide de dynamos tachymétr iques ou de tachymètres à impulsions. Mais ces cap
teurs sont coûteux et fortement bruités (si le nombre d'encoches est rédui t ) . De plus, ils doivent 
supporter des environnements très contraignants ( température , vibration...) qui diminuent la fia
bili té du sys tème. 

Cependant, pour des raisons de sécurité, si la vitesse est es t imée , un capteur plus é lémenta i re 
est souvent conservé dans la chaîne de traction. 

Cette grandeur peut être reconst i tuée à partir d'une analyse des harmoniques d'encoches dans 
le spectre des courants statoriques induits par la rotation du rotor [ B E G U E N A N E 94] . 

Elle est aussi r edonnée par les équat ions de la machine et la mesure des courants et des tensions. 

Nous allons présenter cette mé thode au travers de deux exemples. 

Estimateur de vitesse dans une commande vectorielle de machine asynchrone 

• Machine a l imentée en tension [ Z D E N K O V I C 93] 

Les auteurs ont réal isé une commande vectorielle découplée en tension dans un repère lié au 
flux rotorique. Ce dernier est maintenu constant sur l 'axe d : y/dr = Lm\imr\ et y = 0 . 

En déve loppant les équat ions 13.10 et 13.11 sur les courants statoriques et rotoriques, en u t i l i 
sant les relations 13.38, 13.39 et 13.41 et en exprimant que, compte tenu de l 'orientation du 
flux i m r - ids est constant : 

vds Ls\imr 

vqs As r'mr 
T 
- f - ( œ - œm) - oTr ^ + œ 
T, v m } r dt 

oTrœ(cb - com) 

d(œ-com) 

Si a ~ 0, la vitesse est es t imée à partir de l ' équat ion 13.48 : 

QS mesuré 

T'm^mr consigne 

(13.47) 

(13.48) 

(13.49) 

• Machine a l imentée en courant [ O U R T H 94] 

Dans un repère fixe par rapport au stator et en définissant les courants magné t i san t s 

• Yar • fa, 
lmra ~ ~— e t lmrB ~ ~— » l a vitesse est dé terminée à partir de la l o i d'autopilotage : 

dp . 
œm = dt ~ œsl (13.50) 
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a v e c àR- la pulsation du flux rotorique par rapport au stator et œsl la pulsation des courants 
dt 

rotoriques. 

L'orientation du flux rotorique dans le repère a/3 est : 

ft \ 
p - arctg 

y mra J 

(13.51) 

Choisissons un référentiel lié au flux rotorique et pour lequel *Fqr = 0. L'axe d fait un angle p 

par rapport à l 'axe a. La pulsation rotorique est alors définie par 13.17 et Yqr = 0 

i i^o cos p — ivr* sin p 
â s l = -Jl* = ^ P s« ; (13.52) 

T r M T r ^ i M J + i m / 

Les composantes du courant magnét isant sont données par un estimateur ou un observateur de 

flux. 

Estimateur de position pour une machine synchrone [AFSHAKMA 94] 

La machine est modél i sée dans un repère lié au rotor : 

V q s = Rsiqs + ^ - c o m ¥ d s (13.54) 
dVq 

àt 

Vds = LdJd* + Vf (13-55> 

w = v * * ( 1 3 - 5 6 ) 

Notons 6r la position du rotor par rapport au stator et a, ¡3 le repère lié au stator. En reportant 

Vqs = ~Vas s i n #r + V/fc C 0 S er e t 'qs = -'as s i n #r + 'fis C 0 S dr d a n s 1 3 - 5 6 > o n obtient : 

Was ~ Lqslas (13.57) 

Cette estimation est très sensible à une erreur sur L Elle peut être corr igée en utilisant la f.e.m. 

e = Cûm\f/f por tée par l 'axe q. 

Soit êr l 'estimation de 0 r L'erreur correspondante est e = 6r - 0 r . 

sm(e) = — avec e = (Dmy/f (13.58) 
e J 
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d estimé 

d lié au stator 

Figure 13.3. - Calcul de l'erreur d'estimation. 

O r : vds = RJds + ~ - Û>MW = RJds + L d s ^ + êd~ COmLqÀ dt 'qs'qs 

D o n c : è d = V d s ~ RJds - ^ + CûmLqsiqs (13.59) 

L 'évaluat ion de l 'erreur sinfej permet de corriger l 'estimation de la position du rotor. 

Estimation de la pulsation de glissement dans une machine asynchrone 

Si l ' évaluat ion de la pulsation de glissement œg = œe- com s ' avère nécessa i re , i l est préférable 
d'estimer directement cette grandeur sans passer par la vitesse et sans la calculer. En effet l 'er
reur Aœg ~ Acom peut être très grande devant œg. 

La pulsation de glissement est donnée , par exemple, dans un repère lié au stator [ V A S 93] par : 

(13.60) °>8 = ^Wdrids - Wdrids)w 2 \ 2  
Lr Vdr +Vdr 

d6 

A partir de 13.10, 13.11, 13.1 à 13.4 et sachant que = 0 , on obtient les composantes du 

flux rotorique dans ce repère lié au stator (le référentiel d, q est dans ce cas noté a, jS). 

dt 

dy/ 

dt 
3L - Lr 

{ V d s - R s i d s ) - L s ^ ~ 
dt 

( V q s - ^ ì q s ) - ^ ^ 

(13.61) 

(13.62) 

Les équat ions 13.60, 13.61 et 13.62 donnent la structure d 'un estimateur de la f réquence de 
glissement des courants rotoriques à partir de la mesure des courants et des tensions statori-
ques. 
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13.2 Observateurs déterministes 
13,2.1 Observateur de Luenberger 
L'observateur déterminis te de Luenberger permet de reconstituer l 'é ta t d 'un sys tème observable 
(voir annexe 1) à partir de la mesure des entrées et des sorties [BORNE 90] [ D E L A R M I N A T 
93] [ F O U L A R D 87]. I l est utilisé dans les commandes par retour d 'é ta t lorsque tout ou partie 
du vecteur d 'é ta t ne peut être mesuré . Dans sa version é tendue, i l permet d'estimer les para
mètres variables ou inconnus d'un système. I l peut être représenté par le schéma bloc suivant : 

Processus 

Xk^=AdXk+BdUk 

yk = cdxk 

(13.63) 

Figure 13.4. - Observateur de Luenberger. 

Appelons X le vecteur d 'é ta t est imé. La mise en équat ion de l'observateur conduit à : 

\Xk+l = AdXk + BdUk + Kobs£k 

[9k = cd*k 

Le terme Kobsek corrige le vecteur reconstruit à partir de l'erreur d'estimation ek = yk - yk . 

À partir des équat ions (13.63), on établit : 

xk+l = 

(Ad - KobsCd) Xk+BdUk + Kobsyk (13.64) 
L'erreur d'estimation Xk = Xk - Xk est donnée par : 

Xk+i = {Ad ~ KobsCd) • Xk (13.65) 
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La matrice de gain est ca lculée de manière à assurer une convergence rapide de X vers X. Les 
performances de cet observateur sont liées aux valeurs propres de Ad - KobsCd . 

Le passage dans l'espace canonique d 'observabi l i té (voir annexe 1) simplifie la synthèse de 
l'observateur par placement de pôles . 

Dans ce nouveau référentiel : 

"n-\ 
-a ln-2 

1 0 

0 1 

0^ 

0 
( h ^ 

-ax 0 ... 0 1 

-OQ 0 0 0 0 ; 

Le po lynôme caractér is t ique (invariant par changement de base) est d o n n é par : 

"n-2 

\Pn-\) 

et Cd = (1 0 0 ... 0) (13.66) 

0 = zn + {an_x + kn_x)zn 1 + ... + (a0 + ^0) (13.67) 

en notant Kobs = | & 0 ... le gain de l'observateur dans cet espace canonique. 

L'object if de la commande est spécifié par la donnée d'un p o l y n ô m e caractér is t ique : 

® objectif = Z" + an-\Zn 1 + - + <*0 (13.68) 

L'identification des équat ions (13.67) et (13.68) donne l'expression du gain de l'observateur : 

ki = at - ^ pout tout / de 0 à n-\ (13.69) 

I l suffit alors de revenir dans la base initiale : 

Kobs = KbsWo~X (13.70) 

où WQ dés igne la matrice de changement de base (voir annexe 1). 

Application 

• [ V A S 93] L'observateur de Luenberger peut être utilisé pour reconstituer la vitesse de rota
tion d 'un moteur électr ique à partir du couple é lec t romagnét ique et de la position angulaire 
(mesurée ou es t imée) lorsque le couple résistant est connu. 

Rappelons l ' équat ion décr ivant l ' évolut ion de la vitesse : 

d i2 
J— = (Te-Ti)-kdn 

Odi 

(13.71) 

(13.72) 

avec Te couple é lec t romagnét ique , Tx couple résistant, Î2 vitesse de rotation, 0r position angu
laire du rotor, kd coefficient de frottement fluide et J inertie. 
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L'algorithme du reconstructeur est alors donné par : 

ì l i ~ 1 ~ 
n = - - \Te + k0er + kx-er 

s J \ s 
êr = -(à + k2or) 

kM 
(13.73) 

avec 0r = 0r - Ôr erreur d'estimation sur la position angulaire et s opéra teur de Laplace. 

A:0, kv k2 sont les gains de l'observateur. 

Cette technique amène une meilleure dynamique que celle obtenue avec un tachymètre et une 
meilleure précision que celle donnée par la dérivation de la position angulaire (fortement brui tée 
par la faible résolution des capteurs de position et une période d 'échant i l lonnage mal adaptée) . 

Le couple é lec t romagnét ique est es t imé à partir des méthodes décri tes au chapitre précédent 

(chap. 13.1.3). 

• [ B Ô C K E R 91] Cet observateur permet de reconstituer le f lux. Bôcker propose une modél i sa
tion de la machine dans un repère lié au stator. À partir des équat ions 13.18 à 13.21, et compte 

tenu du fait que Cûsi - Û) avec = 0 , on établit les relations suivantes : 
di 

dX 

di 

= ACX + BCU 
dt 

Y = CCX 

avec 

et les vecteurs 

A„ = 

0 

RrLm 

oLsLr 

0 

0 

0 

oLsLr 

1 

RsLm 

oLsLr 

0 

_ A _ 

Wds~ 

Wqs 

Wdr 

Wqr_ 

RSM 

oLsLr 

-com 

0 

l - ( 

et Y = 
lds 

et Y = 

_ v 
lqs 

1 0" 

0 1 

0 0 

0 0 

(13.74) 

Ce sys tème est b loqué à l 'ordre 0 entre deux pas d 'échant i l lonnage et discrét isé. La matrice 
d 'é ta t discrète Ad et la matrice d 'ent rée discrète Bd sont déve loppées au premier ordre : 
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AdM = UÌ + Tech-AcM 

TechBc 

(13.75) 

(13.76) 
où [/] dés igne l ' ident i té matricielle et Tech la pér iode d ' échan t i l lonnage . 

Le pas d ' échant i l lonnage étant très faible (de l 'ordre de 500 us), ce d é v e l o p p e m e n t suffit. 

Ad est rafraîchie en ligne pour tenir compte des variations de la vitesse de rotation du rotor co 
La structure du reconstructeur est représentée sur la figure 13.5. 

Processus 

machine 
asynchrone 

échantillonnage 
+ bloquage 

¥k 

T 

échantillonnage 
+ bloquage 

Reconstructeur de flux 

Figure 13.5. - Observateur de flux. 

• Estimation du flux avec séparat ion des variables [ P I E T R Z A K - D A V I D 8 8 ] [ D E F O R N E L 8 9 ] 

Les constantes de temps du sys tème sont de trois ordres de grandeur : 
• variables très lentes : vitesse de rotation 
• variables lentes : flux 
• variables rapides : courants 

Ces propriétés permettent un découplage et une réduct ion de l 'ordre du sys tème. En effet, L a 
machine est décri te par un sys tème du quat r ième ordre. Dans un repère lié au champ tournant : 

â_ 

dt 

¥qs 

ids 

V V ) 

( 0 -R5 

-coe 0 0 

0>m 1 (RS 
aLrLs oLs a 

(RS 

Rr 
<jLrLs 

0 

Wqs 

ids 

V V ) 

0 
1 

0 

0 ï 

1 

0 

V 

_ 1 

oL 

^qsj 

'S J 

(13.77) 
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Dans ce repère , si nous prenons les courants statoriques comme nouvelles variables d 'é tat , nous 

obtenons : 

(13.78) 

(13.79) 

L'excitation est donnée par : 

U=(Vds/Ls>VqS/Lsy 

L'équat ion d 'é ta t est donnée par : 

A Y 
a — = + A2Y + BdJ 

dt 1 z 

— = A3X + A4Y + B2U 
dt 

(13.80) 

avec 

^ R s ) Rr^ 

A, = 

M = 

v 

^ 0 

R, 

o - - i 

L 

Rs. 

et Aâ 

L r > 

et An = 
L r 

-CQ„ 

V 

r 0 coe^ 

Js J 

( \ 0^ 

0 1 

Rr 

J 

(13.81) 

Séparons X, Y et U en variables lentes et en variables rapides : 

X = Xl-¥Xr;Y=Yl+Yr;U=Ul+Ur 

L'excitation Ul dés igne les sommes des harmoniques de faible rang et Ur celles des harmo

niques de rang élevé. 

Compte tenu de cette décomposi t ion , on peut séparer les équat ions en deux échel les de temps : 
t pour les variables lentement évolut ives et T = r / a p o u r les variables rapides. On obtient alors 
deux sys tèmes dont les dynamiques sont nettement séparées : 

ÔXjdT = AlXl + A2Yl + Bl Ut 

et 

dYjdt = A3Xt + AâYl + B2Ul 

ÔXjdT = AxXr +A2Yr + Bx Ur 

dYr/dt = A 3 X r + A4Yr + B2Ur 

Les ondulations de flux étant faibles devant celles de courant : 

Yr < Xr et d X r / d r = AxXr + Bx Ur 

(13.82) 

(13.83) 

(13.84) 

(13.85) 

(13.86) 
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Xl étant lente, nous pouvons estimer que odxjdt est négl igeable devant dY^dt. 

Ce qui conduit au sys tème : 

0 = AxXl + A2Yl + BxUl 

dYjdt = A3Xt + AôYl + B2Ul 

En tirant Xl de 13.87 et en le reportant dans 13.88 on obtient : 

Xl = -A{xA2Yl - Ax

xBxUl = CY{ + DUl 

d^/dt = ( - A f 1 A 2 A 3 + A 4 ) * } + (B2 - A3A[lBx)Ui = ^1 + BUt 

f T. + r_ ̂  
ou, en supposant CTÉO^ « 

V 1r1s ) 

A = 

B 

D 

T T 

/ 

/ 
-

V V 
Ts 

Tr 
+ TS 

Ts 

Tr + TS 

T 
*s 

Tr 
+ T 

1 

T + T 
ls ^ 1r 

œp - œ„ 

T + T 
l s T i r 

T + T 

1 

T + T 

0 1 

1 comTr) 

-comTr 1 

r n A 

0 7; 

(13.87) 

(13.88) 

(13.89) 

(13.90) 

(13.91) 

r) 

L'équat ion 13.90 décrit l ' évolu t ion du vecteur d 'é ta t Yx. Le vecteur de sortie Xx est d o n n é par 
13.89. 

L 'é tude du flux se r a m è n e à un sys tème linéaire du second ordre en cons idéran t que la dyna
mique des variables rapides est infiniment plus é levée que celle des variables lentes. À partir 
des mesures de l ' en t rée Vds = kE et de la sortie Ids, un observateur de Luenberger reconstitue 
alors les composantes du flux. L'estimation est corr igée en boucle fe rmée par un terme du type 

Kobs^ds ~ ids)-

13,2,2 Commande par retour d'état avec reconstructeur 
La commande par retour d ' é ta t présentée au chapitre 14.3.3 nécess i te la connaissance du vec
teur d 'é ta t . Si sa mesure n'est pas accessible et si les variables correspondantes sont obser
vables, i l convient de remplacer les composantes inconnues du vecteur d ' é ta t par l 'estimation 
de leurs valeurs. La structure obtenue est représentée sur la figure 13.6. 
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Processus 
MAS + commande 

Observateur 
(flux, vitesse...) 

Figure 13.6. - Commande par retour d'état avec reconstructeur. 

Kc dés igne le gain du retour d 'é ta t et 71e filtre d 'ent rée . 

L 'équat ion (13.65) montre que si X0 = X0 , alors Xk = Xk pour tout k. Dans le cas contraire, 
la réponse transitoire du système, contrôlée par retour d 'état , dépend de celle de l'observateur. 

La commande est décri te par l ' équat ion suivante : 

U(Z) = T • W(z) - KcX(z) (13.92) 

Ce qui donne en déve loppant l'expression de X(z) : 

U(z) = -Kc(zl - Ad + KobsCd + BdKcylKobsY(z) + 

(1 - Kc(zl - Ad + KobsCd + BdKcylBd)TW(z) (13.93) 

L 'équat ion de commande est modif iée par la présence de l'observateur. Cependant, si l'erreur 
d'estimation est initialement faible, celle-ci convergeant vers 0, l'observateur et le retour d 'é ta t 
peuvent être calculés séparément [ F O U L A R D 87]. 

13,2,3 Estimation des paramètres par l'observateur étendu 
L'observateur é tendu est une extension de l 'algorithme précédent aux sys tèmes non l inéaires. 

r d X „ fn(Xn(t),0,U(t),t) = / „ i ( X „ ( O , 0 ) + BcU(t) 
dt 

Y(t) = hn(xn(t),ej) = ccxn(t) 
(13.94) 

Un nouveau vecteur d 'é ta t est construit à partir de Xn et d'un vecteur représentant les paramètres 
~X ~ 

inconnus 0 : X = 
e 

Les changements de 0 étant beaucoup plus lents que ceux de X, on suppose souvent — = 0 . 
d0 

dt 
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De manière généra le , le sys tème augmenté est décrit par les équat ions suivantes : 

),u,t) j ]iJpl{An{t),U)j [ 0 U 

dX _ yn(xn(t),e,u(t),t) -fnl(Xn(t),6) 'Bc' 
dt fp(Xn(t),9,t) fPxiXn{t),6) + 0 

Y(t) = [Cc 0] 
e 

(13.95) 

Ce nouveau sys tème est l inéarisé à chaque pas autour du point de fonctionnement défini au pas 
précédent . Cette l inéarisat ion sera développée au chapitre 13.3.2. 

On peut alors effectuer la synthèse d'un observateur de Luenberger à partir du sys tème 13.94 
linéarisé et donc reconstruire l 'é ta t et identifier les paramèt res inconnus. 

Sur ce principe, [ D U 93] propose des structures d'observateur de position, de vitesse de rota
tion et de constante de temps rotorique. 

13,3 Observateurs optimisant un critère statistique 
Ces observateurs donnent une estimation optimale (au sens d'un cri tère statistique) de l 'é ta t du 
sys tème per turbé par des bruits dont les propriétés stochastiques sont connues. Le filtre (ou pré-
dicteur) de Kalman appartient à cette classe de reconstructeur d 'é ta t . I l est souvent mis en œuvre 
pour donner une estimation du flux, de la vitesse ou des paramèt res rotoriques uti l isés pour la 
synthèse des commandes vectorielles. 

13,3,1 Estimateur standard de Kalman 
Le filtre de Kalman donne une réalisat ion de la variable aléatoire X représentant l ' é ta t du sys
tème à l'instant k, connaissant le vecteur de mesure Y- [yv ; y 2 ' - > V i }, qui minimise la variance 
a priori de l'erreur d'estimation : 

£ ( X r X ) a v e c X = X -X (13.96) 

Le procédé discrét isé est modé l i sé par les équat ions suivantes : 

(Xk+] =AdXk+BdUk + Wk 

U -r x +v (13-97) 
Wk et Vk sont des bruits blancs centrés non corrélés caractér isés par leur matrice de covariance 
(voir annexe 3). 

Les bruits sont centrés donc : 

^ ( W ^ O e t ^ V ^ O (13.98) 
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Les matrices de covariance sont notées : 

£ Wki Wk. = [E(\Vki Wkj )] = Q^j (13.99) 

où Stj est l ' opéra teur défini par 8- = 1 si / =j et 5 .̂ = 0 si i et où Q dés igne une matrice symé
trique définie positive. 

J^VkiVkj =[E(vkiVkj Rkôij (13.100) 

où R dés igne une matrice symétr ique définie positive. 

Wk et Vk sont décorrélés donc : 

E(WkVkj) = 0 (13.101) 

On note Xkln l 'estimation à l'instant kTech minimisant la variance de l'erreur d'estimation 

E^[xk - Xkln^Xk - Xkln^ j connaissant les mesures yv..., yn. 

Si k < «, Xkln est obtenu par un lissage. 

Si k = n, Xk\n est le résultat d'un filtrage. 

Si k > n, Xk\n est une prédict ion. 

L'algorithme de Kaiman minimisant la variance conditionnelle a priori (n = k-\) se décompose 
en deux étapes [ L A L I B E R T E 93] : 

• Phase de prédict ion ou de propagation 

= ^A* + V * ( 1 2 U 0 2 ) 

pk+\\k = Adk

 Pk\kAdk + Qk (ou Pk+\\k e s t l a m a t r i c e d e covariance a priori) (13.103) 

• Phase de correction 

p^k = ([/] - KkCdk )P i (où Pklk est la matrice de covariance a posteriori) (13.105) 

o u Kk = Pk\k-lCdk

T^Cdk

Pk\k-\Cdk

T + Rk)~l d é s i ê n e l e ê a i n d e K a l m a n -

Les d é m o n s t r a t i o n s sont d é v e l o p p é e s dans [ B O R N E 90] , [ D I E U L E S A I N T 90] et 
[ F O U L A R D 87]. Le filtre de Kalman est représenté sur la figure 13.7. 

Sur ce principe, sont construits l'estimateur et le prédicteur de Kalman (tableau 13.1). 
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• wk 

Processus 
_ i _ 

Xk+:=AdkXk+Bd^Uk+Wk 

<k> Yk=CdXk+ Vk 

'Kk\k+J\ Xk\k-\ Yk 

Pk\k-1 e t Kk 

Pk\k 

P f c + 1|/c 

Pk+ 1 

Estimateur de Kaiman 

Figure 13.7. - Estimateur de Kaiman. 

Yk 

*k\k 

Estimateur de K a i m a n (filtrage) Préd ic teur de K a i m a n à un pas 

• Initialisation 

Pour/: = 0 Xk{k = m0 etPklk = P0 

• Algorithme 

*k+\\k+\ = (t7] ~ Kk+\Cdk+] )Adk*k\k + 

( m - ^ + i Q , + 1 K ^ + ^ + i ^ + i 

a v e c Pk+l\k+l=(W-Kk+lCdk+]\ 

(Adkpk\kAT

dk +Qk) 

et K M =(AdkPklkAT

dk +Qk)cT
dk+]. 

• Initialisation 

Pouvk = 0 Xk\k_x = m0 etPkm = PQ 

• Algorithme 

*k+l\k = [Adk ~ Kkcdk )*k\k-\ + 

BdkUk+Kkyk 

avec 

Pk+\\k = [Adk ~ KkCdk ) ' Pk\k-\Adk + Qk 

et Kk - A P,lk ,CT . 
K dk k\k-\ d k 

k + Cdk

Pk\k-\C dk ) 

Tableau 13.1. - Algorithmes de l'estimateur et du prédicteur de Kaiman. 
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Ce filtre a plusieurs avantages : 

• si la matrice de sortie Cdk est constante et si les bruits sont stationnaires (leurs proprié tés sto
chastiques ne dépendent pas du temps), le calcul de la matrice de gain de Kalman peut être 
fait hors ligne, 

• i l est récurrent ce qui diminue le volume des données s tockées. 

Cependant, si cet algorithme est appl iqué tel quel, la matrice P ^ K risque de ne pas rester posi
tive et provoquer l ' instabil i té du filtre [ D E L A R M I N A T 93]. Pour éviter cet inconvénient , i l est 
souhaitable de factoriser P K L K en AJPJJDJ où A K est une matrice triangulaire supérieure dont la 
diagonale est const i tuée de 1 et Dk une matrice diagonale positive. Les récurrences se font alors 
sur Ak et Dk. 

Bruits Gaussiens 

Si les bruits sont gaussiens (voir annexe 3) alors le filtre de Kalman minimise la variance a pos

teriori de l'erreur d'observation ( i l minimise E^jxk - Xk]k^Xk - X ^ j j connaissant les 

mesures yx,...,yk) et maximise la probabil i té a posteriori des grandeurs es t imées ( i l maximise 

p(Xk\Y0...Yk connus)). On montre alors que Xk = E(X\Y0...Yk connus). 

Bruits corrélês 

Si les bruits Wk et Vk sont corrélés , notons Sk = E(WkVk

T) et posons 

Âdk = Adk - SkRk~xCk , Ùk = BdUk + S k R k - \ ,Wk=Wk- SkRk~lVk 

Les équat ions du sys tème (13.97) deviennent [DE L A R M I N A T 93] [BORNE 90] : 

fx*+i = Ad xk + Ùk + Wk 

i *+i dk k k k (13.106) 

[Yk = CdkXk + Vk 

avec Sk = 0 et Qk = Qk - SkRk~lSk

T et où Rk n'est pas modifié. 

On retrouve les hypothèses permettant d'appliquer le filtre de Kalman. Les bruits Wk et Vk ne 
sont plus corrélés . 

13.3.2 Filtre de Kalman étendu 
Le filtre de Kalman é tendu [ K I M 9 4 ] [ N A J I M 88] est une extension de l 'algorithme précédent 
aux sys tèmes non l inéaires. 

^ = / ( X ( 0 , i / ( 0 , 0 + W(t) 
at 

Y(t) = h(X(t)j) + V(t) 
(13.107) 
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Ce filtre l inéarise le sys tème à chaque pas autour du point de fonctionnement défini au pas pré
cédent . 

Définissons : 

H{X{t),t) =\^L) et F(X{t)Mt)J) = (f-) (13.108) 

et 0(k + 1, k) = e 

11 
dx 

la matrice de transition de Xk vers Xk+l (13.109) 

Après échant i l lonnage, l 'algorithme devient : 

ou 

pk+i\k = ^ k ^ h ^ k ^ h ^ h ) 7 + Qk 

(k+\)Tech 

Qk = \0(tk+ht)Q(t)(0(tk+lj))Tdt 

kTfirh 

i l 
dx 

e t t k + l = (k+l)Tech où 0 ( t k + u t ) = e

y "> 

Pour calculer Pk+i\k le sys tème a été l inéarisé autour de Xk^k. 

Kk+\ = Pk+\\k •[H(Xk+\\k>(k + l)Tech)) • 

H(Xk+Ak,(k + \)Tech)) • P M { k • (H(Xk+m,(k + \)Tech)f + Rk+l 

Cette fois, la l inéarisat ion a lieu autour de Xk+^k 

Pi 'k+l\k+l ~ { ! ~ K k + \ ' {H[Xk+\\k>(k + VTech)fj ' Pk+\\k 

= *k+l\k + Kk+l ' (Yk ~ h(Xk+l\k'(k + VTech) 

(13.110) 

(13.111) 

(13.112) 

(13.113) 

(13.114) 

(13.115) 

Le filtre de Kalman é tendu peut présenter des p rob lèmes de convergence qui l imitent notable
ment son utilisation. 
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13.3,3 Estimation des paramètres 
Le filtre de Kalman étendu permet d'identifier les paramètres qui varient dans les commandes 
adaptatives [ L O R O N 9 1 ] [ L A L I B E R T E 9 3 ] . Le suivi de l ' évolut ion des constantes de temps roto-
riques [ Z A I 9 2 ] ou l 'estimation de la vitesse de rotation [ K I M 9 4 ] constituent deux applications 
importantes. 

Pour atteindre cet objectif, on construit un système augmenté à partir de l 'é ta t du sys tème Xk et 
des paramètres inconnus 6k. U n nouveau vecteur d 'é ta t est défini : 

0* ( 1 3 . 1 1 6 ) 

En modél i sant la variation des paramètres par le bruit WE^ les équat ions du sys tème augmen té 
sont : 

( 1 3 . 1 1 7 ) 

( 1 3 . 1 1 8 ) 

xk+\ ~M9k) 
0 a 0 * 

Yk+l = [C(0k) 0 ] 

1 'BdOkï • uk + F 

0 
• uk + 

I l suffit d'appliquer l 'algorithme de Kalman étendu pour obtenir une estimation des paramèt res 
inconnus et de l 'é ta t du sys tème linéarisé. 

Dans ce cas : 

F{X,u,kTech) 
A/(0*) 

0 

d{Ad(0k)Xk + Bd(0k)Uk) 

de 

H(X,kTech) C(0k) 
de 

( 1 3 . 1 1 9 ) 

( 1 3 . 1 2 0 ) 

En général , les bruits WQ^ sur les paramètres et ceux sur l 'é ta t WXK sont décorré lés . La matrice 
de covariance de WQK caractérise la dynamique sur l ' évolut ion des paramèt res (ceux qui sont 
constants ont une variance nulle, ceux qui évoluent rapidement ont une variance é levée) . 

L' init ialisation de l 'algorithme doit être effectuée avec soin, le filtre n ' é t an t pas robuste. I l 
convient de choisir les matrices de covariances et les valeurs des paramètres pour k = 0 . Ces 
derniers sont évalués à partir d'une identification hors ligne ou calculés à partir des indications 
de la plaque signalét ique de la machine. 

[ L A L I B E R T E 9 3 ] utilise cette méthode pour identifier les paramètres (Rs, Lp Rr, Lr) d'une 
machine asynchrone. I l propose de choisir, pour initialiser cet estimateur, les valeurs appro
chées : 
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1 - C 0 s ( ç > n ) r ^](J0Un j 1 - CTQ 

! + cos K ) 
1 

„• L / o e t r r 0 = - 7 = ( 1 3 . 1 2 1 ) 

où g„ dés igne le glissement nominal, Z^est l'inductance de fuite stator ou rotor et Tr la constante 
de temps rotorique. 

Application à l'estimation de la constante de temps rotorique 

[ Z A I 9 2 ] présente une estimation de la constante de temps rotorique implan tée dans une 
commande vectorielle indirecte d 'un moteur asynchrone où le f lux rotorique est maintenu 
constant sur l 'axe d du repère deqe synchrone lié au champ tournant. 

I l choisit, dans le repère dq lié au stator, 

le vecteur d 'é ta t X • 
'qs 

. . . Rr_ 
lds lqr ldr T 

l ' en t rée U 
QS fondamental 

^fondamental 

( 1 3 . 1 2 2 ) 

et la sortie 
QS fondamental 

^^fondamental 

Le sys tème, en temps continu, est donné par les équat ions non l inéaires suivantes 

\6X 
— = f(X,U,t) + G(t)Wx(t) 
dt 

Y = h(X, t) + V 
( 1 3 . 1 2 3 ) 

avec : 

Ls '-'s r Ls Ls Ls 

LsLr 

U 

comxx - x2 + — comx3 + —^ x4x5 + — u2 

¿5 "* " Ls 

®mX\ -f- COmX2 - X3X5 + COmX4 -

I I V As J 
x2 - comx3 - x4x5 LsLr 

u2 

( 1 3 . 1 2 4 ) 

avec X - \xx x2 x3 J C 4 x5]T 
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et G(i) 

1 1 
0 

A, 1 
0 

1 L m 0 0 

0 
1 L m 0 

0 0 

(13.125) 

Le bruit Wx représente les harmoniques de tension et l 'incertitude paramét r ique . V modé l i se les 
harmoniques de courant. Les matrices F et H obtenues sont : 

LsLr 

LsLr 

0) 

Rr 

\ L s J 

\ L s J 

— Cû 

\ L r J 

-CO„ 

®m — lqr 

L r ) 

-l 

0 0 0 

qr 

-idr 

0 

(13.126) 

et H = 
( \ 0 0 0 0 ' 

0 1 0 0 0 , 
(13.127) 

11,5 

3,5 I : : ! : : ' • 1 

0 20 40 60 80 100 120 140 160 
Temps (s) 

Figure 13.8. - Estimation de la constante de temps rotorique pour Rs = 1.03 Q 
(extrait de [ZAÏ 92] et publié avec l'aimable autorisation des éditions IEEE © IEEE 92). 
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Cet algorithme nécessi te l ' évaluat ion en ligne de l'inductance magné t i san te L , la matrice F 
dépendant sensiblement de ce paramèt re . 

La figure (13.8) représente l 'estimation de la constante de temps rotorique obtenue par cette 
méthode . 

Application à l'estimation de la vitesse de rotation 

[ K I M 94] propose, pour sa part, un estimateur de la vitesse de rotation dans une commande vec
torielle de machine asynchrone sans capteur mécan ique . 

Dans un référentiel lié au stator, i l retient : 

comme vecteur d 'é ta t X= [ids iqs Vdr H<qr com]T, 

comme entree U 
U 0 fondamental 

QS fondamental 

(13.128) 

et comme sortie 
lds 

La modél isa t ion du sys tème redonne des équat ions du type (13.123) où les fonct ions/e t G sont 
données par : 

/ ( X , M ) 

KoLs a 

F RS 1 - CT 

GLS G 

'ft ̂  Xi + 
oLsLr 

* 3 + 

* 2 oLsLr 

\ L r J 

x2x5 + 

Lm 1 
X4X^ M\ 

GLsLr oLs 

L m 1 
X4X$ ^ w 2 

GL„Lr GL„ 

~ x \ ~ y x 3 ~ X 4 X 5 

Efn x 4 
Xo - r X-iXz 

rri t- J U rji 

G(t) 
G 

0 

f 1 
0 

1 
0 

0 0 

0 0 

0 

(13.129) 

(13.130) 

I l en résulte l'expression des matrices F et H : 
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1 - G 
oLsLr 

1 - C T 

\ L r J 

T 

0 

0 

0 

Tr 

0 

oLsLr 

oLsLr oLsLr 

Lm («A j 

oLsLr \ L r ) oLsLr 

œ m 

0 
1 
0 

-Y, dr 

0 

et / / = r ~ : : : (13.131) 

La figure (13.9) représente l 'estimation de la vitesse de rotation obtenue par cette mé thode . 

1 0 0 0 (A 

0 1 0 0 0 , 

120 

100 

80 

S 60 

40 

20 

0 

1 ^ ^ ^ . ^ ^ estimé 

¡ 1 réelle 

j 
0,5 1 

Temps (s) 

1,5 

Figure 13.9. - Estimation de la vitesse 
(extrait de [Km 94] et publié avec Vaimable autorisation des éditions IEEE © IEEE 94). 

Une nouvelle fois, l 'estimation de la vitesse est sensible aux variations des caractér is t iques de 
l'actionneur dues à la température (constante de temps rotorique, Lm...). Cet algorithme a néces
sité l 'uti l isation d 'un DSP de 30Mflop pour permettre un rafraîchissement du filtre toutes les 
200 microsecondes. 

Ces exemples montrent : 

• le manque de robustesse de ce filtre, 

• la sensibili té aux variations des paramètres non identifiés. 
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14.1 Introduction 
Les chapitres précédents ont mont ré les techniques utilisées pour optimiser les performances de 
l'ensemble convertisseur machine et l inéariser les transferts en boucle ouverte représentant le 
processus (contrôle du couple par / , contrôle du flux par ids, contrôle de la vitesse par le 
couple...). 

Celui-ci aborde la synthèse des correcteurs permettant de réguler les grandeurs électr iques (cou
rants...), magné t iques (flux, courant magnétisant. . . ) et mécaniques (couple, vitesse, position...). 

Leur choix doit être adapté aux performances requises (temps de réponse. . .) , aux impératifs tech
niques (complexi té de la commande, immuni té aux parasites) et aux contraintes économiques . 

Les correcteurs ont un triple objectif : 

• stabiliser le sys tème en boucle fermée : Un système linéaire est stable asymptotiquement si et 
seulement si sa réponse impulsionnelle converge vers 0 lorsque le temps croît vers l ' i n f i n i . 
Pour un sys tème continu, cette propriété est vérifiée lorsque tous les pôles du sys tème continu 
sont à partie réelle négat ive dans le plan s. Pour un système échant i l lonné, tous les pôles doi
vent être à l ' in tér ieur du cercle unité dans le plan z. 

• assurer le suivi des grandeurs de sortie y en fonction des consignes yc en l'absence de pertur
bations : asservissement. En particulier, des contraintes de précis ion peuvent être imposées 
lorsque l ' en t rée est exci tée par un échelon, une rampe... 

• a t ténuer la variation des sorties y en présence de perturbations lorsque les consignes sont 
constantes : régulat ion. 

Pour accomplir la synthèse d 'un correcteur, la première démarche à effectuer consiste à traduire 
le cahier des charges sous forme d'un objectif expr imé en termes : 

• de recherche de stabilité. Cette condition doit bien sûr toujours être vérifiée ! De plus la sta
bili té doit être conservée en présence des bruits injectés sur le sys tème et en dépit des impré
cisions sur la modél isa t ion (dynamiques négligées) et des incertitudes paramét r iques . Ces 
contraintes conduiront à définir la notion de stabilité robuste. 

• de performances en régulat ion (capacité de rejeter les perturbations injectées en entrée ou en 
sortie) et en poursuite (capacité de suivre en sortie les consignes). 

De nombreux critères sont disponibles pour vérifier la stabilité des sys tèmes continus ou 
échant i l lonnés en boucle fermée. [RIVOIRE 9 0 A ] [ R I V O I R E 90B] [ B O R N E 9 3 A ] [ B O R N E 93B] 

[ D E L U Z U R I E U X 94]. Pour les systèmes une entrée - une sortie notés S.I.S.O (voir figure 14.1), la 
stabilité asymptotique est donnée , entre autres, par le critère du revers dans le plan de Nyquist 
ou son interprétat ion dans le plan de Bode. 

Processus 
P 

Correcteur 
C 

Figure 14.1. - Système S.I.S.O. asservi. 
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Critère du revers dans le plan de Nyquist 

Une condition nécessai re et suffisante de stabilité du sys tème en boucle fermée est satisfaite si 
le transfert en boucle ouverte FBO(jcd) entoure le point critique ( -1 ,0) autant de fois q u ' i l com
porte de pôles instables lorsque œ croît de 0 à + <*>. Si le sys tème en boucle ouverte ne possède 
ni pôle ni zéro instables (FB0 est à déphasage minimal) , cette condition devient : le transfert en 
boucle ouverte FBO(jco) laisse le point critique ( -1 ,0) sur sa gauche lorsque co croî t de 0 à + °° 
(voir figure 14.2). 

co = 0 

Re (Fbo) 

stable instable 

Figure 14.2. - Stabilité d'un système en boucle fermée : critère du revers. 

Critère de stabilité dans le plan de iode 

Le sys tème en boucle fermée est asymptotiquement stable si et seulement si la courbe de gain 
dans le diagramme de Bode est en dessous de l'axe 0 dB pour la pulsation coosc définie par 
Aig[FBO(coosc)] = n (voir figure 14.3). 

A Gain de F B O en dB 

OdB 

- 1 8 0 

A Gain de F B O en dB 

OdB 

180 

Figure 14.3. - Stabilité d'un système en boucle fermée : utilisation du diagramme de Bode. 
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La précis ion de l'asservissement est caractérisée par l'erreur entre la sortie et la consigne en 
réponse à différents types d ' éche lons d 'ent rée (position, vitesse, accélérat ion. . . ) . Elle peut être 
calculée à partir du théorème de la valeur finale pour un sys tème en boucle fermée avec retour 
unitaire : 

W 
• pour un sys tème continu = l i m ^ g s  

W 
• pour un sys tème discrét isé e(°°) = l i m 

V z ) 1 + FB0(z) 

y(z) 
avec w l 'ent rée , e = y - w l 'erreur de sortie, y la sortie et FB0 le transfert direct en 
boucle ouverte. e ^ 

Si FBO(s) est factorisée sous la forme ^_ f~(s) avec F~(0) = 1 et i le nombre d ' in tégra teurs , 
s1 

l'erreur statique en boucle fermée peut être évaluée pour les différentes excitations ci-dessous 
[ G U Y E N O T 8 9 ] : 

nombre 
d ' in té

grateurs 
dans 
FBO 

S y s t è m e cont inu S y s t è m e discret 
nombre 
d ' in té

grateurs 
dans 
FBO 

échelon 
de 

position 

échelon 
de 

vitesse 
w{t) = V0t 

échelon 
d 'accélérat ion 

t2 

W(t) = r0-

échelon 
de 

position 
Wn = E0 

échelon 
de vitesse 

Wn = 
V 0 n Tech 

échelon 
d 'accé léra t ion 

w = 
n 

T 2 

0 Eo oo oo oo oo 0 
1 + K 1 + K 

1 0 Yo 
K 

oo 0 V0 T 

g 1ech oo 

2 0 0 
K 

0 0 
r0 T 2 
K e c h 

Tableau 14.1. - Précision. 

L'augmentation du nombre d ' intégrateurs et du gain du correcteur permet aussi d 'accro î t re la 
précis ion du sys tème en présence de perturbations sur la sortie. Cependant, i l faut éviter de le 
rendre instable en donnant à FBQ un gain statique trop important. 

Les performances dynamiques désirées en boucle fermée sont spécifiées à partir : 

• soit d'une réponse pile z~d~x (la sortie recopie l 'entrée avec d pas de retard), des caractéris
tiques d'un modè le du premier ordre (Gain et constante de temps) ou celles d 'un modè le du 

K - co 2 

second ordre continu H(s) = —= 0 ^ (qui sera b loqué à l 'ordre zéro et discrétisé) 
s + 2Çœns + û)n

2 

et donc de son gain K0, de sa pulsation naturelle œn et de son amortissement £ 
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Les caractér is t iques d 'un sys tème de second ordre pseudo-pér iod ique sont rappe lées dans le 
tableau 1 4 . 2 [ R I V O I R E 9 0 A ] . 

Phase (deg) ^ 

- 9 0 

- 1 8 0 

• f 

Facteur de qual i té : 

Facteur de surtension : 

1 
M - -

2^1 - F 

Fréquence naturelle : 

fn=2™n 

Fréquence de résonance 

fr = 2nœn^\-2^ 

M + cf%)y(oo) 

(1 + n % ) y ( o o ) 

Temps de m o n t é e : 

_ n - Arccos (£ ) 

Temps de premier pic : 

n 
'•pic 

Temps de réponse à n% : 

1 ini100 

Pseudo-pé r iode : 

2n 

D é p a s s e m e n t : 

d% = lOOexp 
f \ 

Tableau 14.2. - Caractéristiques d'un système du second ordre pseudo-périodique pour Ç < —T= 
(publié avec Vaimable autorisation de M. M. Rivoire © 1990, Eymiles). ^ 2 
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Discrét isé et b loqué à l 'ordre 0, ce système est représenté (pour un gain unitaire) par le trans
fert en z : 

(14.1) 

avec 

B ^ z ) = b l Z + b0 

A j ( z ) z 2 + OCL + /J 

p = cxp(-2^œTech) 

a = 2 exp(-ÇœTech) cos^œTech V l - A 2 j 

• soit de la dynamique du sys tème objectif (ce qui revient à fixer les pôles du sys tème corr igé) . 
Cependant, les zéros de la fonction de transfert modifient sensiblement la réponse temporelle 
et fréquentielle. 

• soit, plus généra lement , par des transferts entrées/sorties, per turbat ions/entrées et perturba
tions/sorties (voir figure 14.4). 

filtre correcteur 
l/S 

processus 
B/A - r < 8 > 

filtre 
R 

Figure 14.4. - Représentation d'un système mono-entrée mono-sortie corrigé en boucle. 

w consigne 

u commande exercée en entrée de l'actionneur 

y sortie 

du perturbations agissant sur l ' ent rée (bruits dus à l 'onduleur pour une machine asynchrone, 

au hacheur pour une machine à courant continu...) 

d perturbations agissant sur la sortie 

dm perturbations agissant sur la boucle de retour (bruits dus aux capteurs...) 

Dans le cas d'un sys tème S.I.S.O continu, la sortie est donnée par : 

y(s) = FBF(s)u(s) + Sydu (s)du(s) + Sydy (s)dy(s) + Sydm (s)dm(s) (14.2) 

avec P = — fonction de transfert du processus et F B F fonction de transfert en boucle fermée. 

Les transferts correspondants sont : 

FBF(S) = 
T(s) • B(s) y(s) =  

w(s) A(s) • S(s) + B(s) • R(s) 
(14.3) 
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sydu ~ 
B(s) • S(s) 

du(s) ' A(s)- S(s) + B(s) • R(s) 

y(s) _ A(s) • S(s) 

dy(s) A(s)- S(s) + B(s) • R(s) 

y(s) -B(s) • R(s) 

' A(s) • S(s) + B(s) R(s) 

(14.4) 

(14.5) 

(14.6) 

Le cahier des charges précise l 'object if désiré pour chacune de ces fonctions de tranfert. I l 

co 2 

impose leur expression analytique (par exemple FBF(s) = —~ ) ou, plus géné -
s + 2Çœns + œn

2 

ralement, i l définit leurs gabarits 5 ^ (jco)\ à partir du spectre des bruits (voir figure 14.5). 

bruit sur capteur de sortie à rejeter 

• f 

Figure 14.5. - Choix des fonctions de sensibilité. 

Cette mé thode est directement transposable aux sys tèmes échant i l lonnés . 

14,2 Commande analogique 
La commande analogique est une commande qui agit sur des signaux continus par opposition à 
la commande numér ique qui traite des signaux discrets. Elle présente l'avantage d ' opé re r sur 
des signaux de m ê m e nature que les grandeurs régissant le fonctionnement de la plupart des 
actionneurs e u x - m ê m e s et par là ne nécessi te pas de convertisseurs numér iques analogiques. De 
plus elle offre une rapidi té de réact ion encore inégalée par les sys tèmes numér iques . 

Les structures de régulat ion ou d'asservissement sont choisies pour répondre aux différents 
besoins déjà énoncés dans l ' introduction, mais souvent i l leur est d e m a n d é en plus d'assurer les 
protections nécessai res de l'actionneur et de son alimentation dans toute la plage d'asservisse-
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ment. La plus courante consiste à l imiter les courants lors des transitoires. Mais des — ou — 
dt dt 

maxima peuvent être éga lement imposés . La commande réalise alors ce que l ' on appelle des 
protections actives. 

Par ailleurs ces structures peuvent avoir à réaliser des fonctions annexes, telles la détect ion du 
signe ou de la phase d'un courant lors d'une inversion de sens de rotation ou encore passer d 'un 
fonctionnement à flux constant à un fonctionnement à flux variable. 

Enfin i l est possible d'en profiter pour compenser des non linéarités de l 'alimentation ou de 
l'actionneur. 

Pour répondre à ces besoins, diverses stratégies ont été proposées : utilisation de boucles en 
paral lèles ou de boucles en cascades incluses les unes dans les autres avec régulateurs en série. 

La plus courante consiste à utiliser des boucles internes les unes aux autres, régulant sépa rément 
une seule grandeur chacune, les boucles étant d'autant plus rapides qu'elles sont plus internes. 

Cette structure en cascade permet un découplage en sous-systèmes d'ordre assez bas pour que 
la déterminat ion des correcteurs ne soit pas trop compl iquée et facilite aussi la solution des 
fonctions annexes et de protection sur chacune des grandeurs asservies. 

Pour les machines à courant continu nécessitant la limitation du courant d'induit, l'asservissement 
de vitesse et de position, la structure de la commande comprendra trois boucles en cascade avec 
régulateur en série. La sortie du régulateur de position sert de référence au régulateur de vitesse, 
et la sortie de celui-ci sert de référence au régulateur de courant comme indiqué sur la figure 1.3. 

Parmi toutes les mé thodes possibles de synthèse des correcteurs, celle p roposée par Kessler et 
dite de « l ' op t imum symétr ique » est simple et facile à implanter pour ce type de structure et la 
fonction de transfert part icul ière des machines é lect ro-mécaniques . Elle présente le gros avan
tage supplémenta i re d'une très bonne robustesse c 'est-à-dire de donner un sys tème très stable 
et peu sensible aux variations des paramètres du convertisseur et de l'actionneur qui ne sont pas 
toujours connus avec précis ion ou bien varient en fonction du point de fonctionnement. La syn
thèse des régulateurs à action P, PI et PID est présentée en annexe 1. 

14.2.1 Détermination des régulateurs de courants; de vitesse 
et de position d'une machine à courant continu 
par la méthode de l'optimum symétrique 

14.2.1.1 Principe de la méthode 
Cette mé thode s'applique aux systèmes du second ordre linéaires continus dont la fonction de 
transfert est de la forme standard : 

S(s) = (14.7) 
7^(1 + T2s) 
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et que l 'on régule avec un régulateur proportionnel intégral de fonction de transfert généra le : 

r,/ x , 1 + rs 
R(s) = h (14.8) 

TS 

Le sys tème présente donc un schéma bloc selon la figure 14.6 avec une fonction de transfert en 
boucle ouverte F(s) telle que : 

h 1 1 + rs 

T7] 7 1 + T2s 
F(s) = R(s) • S(s) = ~ ^ ^ (14.9) 

et une fonction de transfert en boucle fermée G(s) telle que : 

C M - J ^ ( .4 ,0) 

xref + t 

h 1 + T S 
1 1 

y TS 1 + T2 s 
1 

Figure 14.6. - Schéma bloc du correcteur et du système du second ordre. 

En déve loppant G(s), i l vient : 

G(s) 
1 + TS 

TTX 2 TTXT2 3 
1 + TS + —- SL + — S 5 

h h 

(14.11) 

G(s) é tant du t ro is ième ordre i l n'est pas possible de fixer arbitrairement les deux seuls para
mètres h et r d u régulateur. Pour les déterminer on applique la règle classique de l'avance de 
phase maximale pour la pulsation de coupure œco. Le sys tème opt imisé donne les diagrammes 

de Bode symétr iques de la figure 14.7 où coc 

1 T • 1 1 — T2 et — = — corn. 
2 2 T 2 c o 

Pour dé terminer cet optimum, Kessler introduit un coefficient a appelé coefficient d'avance de 
r _ \IT2 phase, tel que a q u ' i l utilise comme paramèt re d ' é tude . Ce coefficient lie donc 

T2 MT 

la constante de temps du régulateur à celle du sys tème par une relation de propor t ionnal i té : 
r = £z7V 

I l s'ensuit que l'avance de phase maximale A(pmax pour coco est telle que 

s i n A(Pmax 

"max r co 

a - 1 

et 

a + 1 

V<2 - 1 / V # 

(14.12) 

(14.13) 
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20 

À 

X*» i /r 2 w 

À 

Figure 14.7. - Diagramme de Bode symétrique du système optimal. 

et que 

et 

(Or 
1 

4aT2 

_L_ZL 
4a T2 

(14.14) 

(14.15) 

De m ê m e G(s) s'exprime en fonction de a et coco sous la forme : 

1 + 4a s I (Oco 

G(s) = 

1 + 4a - < s * 

\(°coJ 

f A 3 

s 

\°>coj 

dont l ' équa t ion caractér is t ique s 'écrit : 

1 + 
CO J UJrn 

f \ 2 

S 
\°>co J 

(14.16) 

Elle présente donc trois pôles réels si 9 < a < 25 et deux pôles complexes et un réel si a est exté
rieur à cet intervalle. En fait les valeurs usuelles de a sont inférieures à 25 et seule la l imite 
a = 9 est d ' intérêt . Pour fixer la valeur optimale de a on compare les performances du sys tème 
pour des valeurs comprises entre 2 et 9. Les critères choisis sont l'avance de phase, le temps de 
premier pic et le dépassement en boucle fermée. 

Le temps t i c de premier pic et le dépassement d sont définis dans la table 14.2. De façon appro-
K 

chée pour les faibles valeurs de a on peut utiliser t pic 
soit tpic = K-4aT2. L 'é tude 

montre que la valeur optimale de a - 4 fournit une avance de phase de 37°, un tpic = 5 ,8T 2 pour 
un dépassement de 43,3 %. 
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Si l ' on augmente a, A(pmax augmente et le dépassement diminue mais au dé t r iment de tpic qui 
croît avec l'amortissement directement proportionnel à ̂ (pmax en p remiè re approximation. 

On serait donc tenté de diminuer a pour gagner en rapidité mais alors le dépas semen t croît très 
rapidement et atteint 67 % pour la valeur a = 2. 

En fait ce dépassement est très lié au zéro de la fonction de transfert du régula teur et on peut 
chercher à le compenser exactement par un correcteur sur la référence ou par une structure inté
grale-proportionnelle du régula teur en deux boucles qui é l iminent le numéra t eu r de G(s) en lu i 
gardant la m ê m e équat ion caractér is t ique et donc les m ê m e s pôles . 

Cependant la diminution de ci va de pair avec une augmentation de tpic. Pour a = 4 la compen
sation exacte donne d = 8 % mais t i c = 9,8 T2. La figure 14.8 indique ces deux modes de cor
rection. 

1 + 

1 + TS 

Correcteur 

7) R(s) S(s) 
r 

R(s) S(s) 

Régulateur 

(a) 

Système 

1 II 
) * TS S(s) 

(b) 

Figure 14.8. - Compensation du zéro du régulateur1 

(a) par correcteur filtrant la référence, (b) par deux boucles intégrale-proportionnelle séparées. 

14.11.2 Application de la méthode à un actionneur à courant continu 
Le schéma bloc complet d'une commande d'actionneur se présente sous la forme donnée figure 

1 1 + T S 

14.9 où les correcteurs C/s) sont de la forme et les régula teurs RAs) = h, — . 
1 + TfS J J TjS 

On reconnaî t les trois boucles de régulat ion du courant, de la vitesse et de la position, ainsi que 
le bloc alimentation et la machine, e l l e -même naturellement bouc lée en vitesse pour une marche 
à tension d ' induit variable. 

1 Les figures 14.6 et 14.13 sont reproduites avec la permission des Techniques de l'ingénieur Volume D3.III article 
de Louis J.-R, Multon B. et Lavabre B. « Commande des machines à courant continu à vitesse variable ». 
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Seules les boucles de courant et de vitesse ont été munies de régulateurs et correcteurs corres
pondants. 

VM Vi 

Régulation 

1 + ° n sFw 

Alimentation 

1 + Xy s 1 + TmS 

Machine 

Figure 14.9 - Schéma bloc de régulation en cascade d'un actionneur à courant continu 
selon la méthode de Kessler. 

Pour appliquer la mé thode précédente on procède par étapes successives en traitant chaque 
boucle séparément en partant de la plus rapide, c 'es t-à-dire de la plus interne, et donc de la 
boucle de courant puisque la constante de temps électr ique est généra lement la plus faible de 
toutes les constantes de temps. 

14.2.1.3 Détermination du régulateur de courant 
La boucle de courant extraite de la figure 14.9 et développée apparaî t sur la figure 14.10 qui 
inclut un filtre sur la mesure de courant, pour filtrer les ondulations éventuel les de celui-ci mais 
pas de correcteur du zéro du régulateur Rv 

M1 + T i s ) G0 

u 

1 S 1 +r0s + ( 

1 +TfS 

1 + T / S 

Figure 14.10. - Régulation du courant filtré du système étudié. 
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La fonction de transfert en boucle ouverte de cette boucle de courant isolée se présente sous la 
forme : 

hihfG0 i + T s  
Fi(s) = — (14 17) 

RTXS (l + T0sX\ + TiS)(l + Tfs) K } 

d'ordre plus é levé que celui de la forme standard de l ' équa t ion (14.9). 

Pour se ramener à celle-ci on procède à une approximation. En effet couramment r , et r 0 sont 
très inférieures à r. et on approche F-(s) par la forme : 

Fi(s) 
hihfGp 1 + XXS 

1 (14.18) 
^ 2 [ l + ( r 0 +rf)s 

qui présente alors la forme standard souhaitée de m ê m e fréquence de coupure que la fonction 
réelle mais plus pessimiste que celle-ci en ce qui concerne l'avance de phase. Elle ne pénal i se 
donc pas de ce point de vue. Cependant pour que l 'approximation reste correcte dans la zone de 
coupure la constante zx doit rester assez grande devant ( r 0 + Ty). 

L'application de la mé thode de l 'op t imum symétr ique avec une valeur de 4 donne imméd ia 

tement zx = 4 ( r 0 + Tf) et hx = - ^ avec 
V J ) 2 G0hf (TQ + V ) 

1 
œœi = —, v (14.19) 

14.2.1.4 Détermination du régulateur de vitesse 
Admettons pour simplifier un peu le p rob lème que le filtre sur le courant se réduise à un simple 
gain constant. La boucle de courant présente alors l 'allure donnée figure 14.11 (a) avec la 
compensation du pôle du régula teur Rx. 

1 

1 + T-, S 

h, G0 (1 + T-| s) / 

RT^ S(1 + r 0 s)(1 + r, s) 

hf 
1_ 

1 +s/t COcoi 

(a) (b) 
Figure 14. IL- Boucle de courant avec compensation (a) et son approximation (b). 

L'uti l isation de cette boucle de courant réelle dans la boucle de vitesse conduit à une fonction 
de transfert d'ordre trop élevé pour retrouver facilement la forme standard de Kessler. 
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Cependant dans le cas d 'un régulateur opt imisé à zéro compensé on démont re que l ' on peut 
approcher l'ensemble de la boucle fermée répondant au standard de Kessler par une fonction du 
premier ordre de m ê m e bande passante que le système réel . L'approximation de la boucle de 
courant régulée et compensée est représentée figure 14.11(b). 

Le schéma fonctionnel de la boucle de vitesse s'en déduit alors imméd ia t emen t selon la figure 
14.12 où l ' on a por té la régulat ion R2 et son compensateur de zéro associé . 

1 
1 + r 2 s 

1 + T2S 
2 

r 2 s 

1 
Js+ kd 

Um 

Figure 14.12. - Régulation de la vitesse du système étudié. 

Si l ' o n admet, pour simplifier encore, que le coefficient kd peut être négl igé , c 'es t -à-di re que le 
sys tème mécan ique se présente comme un simple intégrateur, et en négl igeant pour l 'instant le 
correcteur d ' en t rée , la boucle de vitesse présente alors une fonction de transfert en boucle 
ouverte : 

h2kkv(l + T2s) 1 + T2s 

V
 h 7 2Îi . s Y ^ s 2 ( l + Tois) 

T2hfJs 1 + 

(14.20) 

(0 }coi ) 

avec T = 
1Ol 

et 7 i = 

Jhf 

cocoi ' kkv 

(14.21) 

F v ( s )p ré sen te la forme standard de Kessler directement et, en choisissant encore une valeur de 
a2 = 4 pour le coefficient d'avance de phase de cette boucle, on obtient directement : 

r 2 =4Toi et *2 = ^ 
z 1oi 

1 

(14.22) 

La fréquence de coupure de cette boucle vaut eo c o v = — cocoi. 

Nota : Les approximations entraînent, m ê m e avec compensation des zéros, des dépassements 
prévus inférieurs aux dépassements réels. 

Cependant les temps de premier pic réels sont assez bien prévus . 
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14.2.1.5 Détermination du régulateur de position 
La position de l'arbre des actionneurs est souvent donnée par des capteurs inc rémentaux qui 
émet tent n impulsions par tour. 

La référence de position ^y-est donc aussi donnée par une série d'impulsions et un compteur-
décompteur sert de comparateur que l 'on fait suivre d 'un convertisseur digital analogique pour 
obtenir une tension analogique d'erreur de position servant de référence pour le régula teur de 
vitesse. 

Là encore on ne peut utiliser directement la boucle de vitesse dans la boucle de position, sous 
peine d'obtenir une fonction de transfert d'ordre trop élevé et très é lo ignée de la forme de 
Kessler. On opère donc la m ê m e approximation que p récédemment , et la boucle de vitesse régu
lée et compensée est r emplacée par un sys tème du premier ordre de m ê m e bande passante que 
la boucle de vitesse réelle, c 'es t -à-di re : 

Fv(s) « -
*v 1 + - 1 TovS 

(Or 

Le schéma fonctionnel de la boucle de position devient alors celui de la figure 14.13 où les cap
teurs digitaux, le compteur -décompteur et le C N A sont schémat isés par un gain k unique. 

K 1 + TNV s 0R 

Figure 14.13. - Régulation de la position du système étudié. 

La fonction de transfert en boucle fermée s 'écri t : 

G { s ) = —k -k ô (14.23) 

Mais cette fois l 'op t imum symétr ique n'est pas utilisé car le p rob lème crucial est celui du dépas 
sement et on préfère se placer au rég ime critique d'amortissement qui conduit à poser : 

_ ^cov 

K 4 
(14.24) 

kc est* ainsi fixé et ceci met f in à la synthèse des régulateurs cherchés . 

D'autres stratégies de régulat ion sont utilisables. On a vu que la forme de Kessler, avec com
pensation pouvait être remplacée , figure 14.8, par un schéma à deux boucles. Ce s c h é m a peut 
être adopté pour la boucle de courant et pour celle de vitesse, et conduit à des propr ié tés vo i 
sines de celles de la stratégie précédente . 
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Pour la boucle de courant, dans le cas d'alimentation par hacheur, i l est fréquent aussi d ' u t i l i 
ser la commande dite en « fourchette » qui impose au courant d'osciller autour d'une valeur 
fixée / avec un écart ± AI imposé par un comparateur à hystérésis . Celui-ci, p lacé immédia te 
ment derrière le comparateur recevant la référence, gère les impulsions de commande de l ' i n 
terrupteur principal. Le sys tème est très efficace mais impose une fréquence variable de fonc
tionnement avec la valeur du courant / choisie. 

Enfin si les performances exigées des boucles vitesse et position sont du m ê m e ordre que celles 
de la boucle courant, en temps de réponse en particulier, la mé thode de l ' op t imum symétr ique 
doit être r emplacée par une méthode globale plus puissante de déterminat ion et de coordination 
des régulateurs . 

Les méthodes par mode de glissement ou de placement des pôles en particulier conviennent 
alors très bien. L à encore les programmes généraux de simulation rendent de grands services 
m ê m e s'ils demandent plus de temps pour la résolution d'un prob lème. 

14.2.1.6 Réalisation pratique d'un régulateur de Kessler 
et de son correcteur de zéro 

Pour réaliser la fonction de transfert d'un régulateur proport ionnel- intégral de Kessler avec 
réglage possible des deux paramètres h et T, on peut utiliser le schéma é lect ronique donné 
figure 14.14 qui permet un réglage quasi indépendant des deux paramèt res . 

La tension de sortie (14.25) 

Si fl3 est très supérieure à R0 alors : T = fl3C3 est constant et h = ^ ^ se règle par k compris 

entre 0 et 1. 
RxR 3*2 

R3 + R2 

Si k = 1, R? peut être considéré en parallèle avec R3, h = est constant et r = 
R] 

se règle par R2. 
Le schéma du correcteur peut se concevoir selon la figure 14.15 qui correspond à une fonction 

de transfert : 1 7 D r> r> 
«6 e t T = ^ 4 _ C 6 — - — - — avec «i 

1 + TS R5 + RA 

Vi 

R5 + R4 

« 1 

//////// 

Figure 14.14. - Schéma d'un régulateur réglable de Kessler. 
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Figure 14.15. - Schéma du correcteur de zéro. 

14,2,2 Asservissement de vitesse par boucle à verrouillage de phase 
Certaines applications industrielles réc lament une régulat ion en vitesse beaucoup plus rapide et 
surtout beaucoup plus précise que celle offerte par les régulat ions analogiques p récéden tes . En 
effet celles-ci admettent des hypothèses simplificatrices d'une part et utilisent des composants 
imparfaits soumis à de multiples dérives d'autre part. Si bien que les erreurs cumulées e m p ê 
chent d'atteindre une précis ion meilleure que 0,2 % sur la vitesse. M ê m e si cette performance 
est déjà très honorable, des applications informatiques, textiles ou papet ières à mul t i -ent ra îne-
ments synchronisés peuvent exiger dix à cent fois mieux. 

Le p rob lème se résout alors par un asservissement digital, dit à verrouillage de phase ou encore 
P.L.L pour phase-locked-loop. 

14.2.2.1 Principe et circuit de base 

Le principe utilisé consiste à convertir la tension proportionnelle à la vitesse en un train d ' i m 
pulsions, lu i -même synchronisé sur un train d'impulsions de référence et servant de consigne 
de vitesse. La régulat ion n ' o p è r e donc plus sur une vitesse mais sur une f réquence. Or ce signal 
est beaucoup plus rapide et autorise une dynamique é levée et une grande précis ion. Cette tech
nique dér ive de celle uti l isée en té lécommunica t ion où la synchronisation de signaux est sou
vent nécessaire . 

Le circuit de base illustrant ce principe pour l'asservissement de vitesse d 'un actionneur à cou
rant continu par exemple est donné figure 14.16. Un détecteur de phase reçoi t les deux trains 
d'impulsions et éme t une tension continue modulée em telle que la longueur des c réneaux et leur 
signe dépendent de l ' écar t de phase Aq> de ces deux trains d'impulsions. Cette tension m o d u l é e 
est filtrée pour obtenir une tension analogique continue ec qui représente l 'erreur de phase et 
peut donc jouer le rôle de tension Va de commande de l 'allumeur de l 'al imentation de la 
machine. Un capteur digital doit convertir la vitesse en train d'impulsions pour la boucle de 
retour. 
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Lorsque les fréquences/et fref sont égales, l 'écart de phase est nul ainsi que em et on dit que le 
système est à phase verrouillée. La détection de Acp est presque instantanée, pour un grand nombre 
d'impulsions par tour de la machine, et la réponse à un écart de fréquence est donc très rapide. 

'ref - détecteur em filtre 
convertisseur 

de phase A0 nn 
filtre statique 

moteur capteur 

T I T L 

Figure 14.16. - Schéma de régulation de vitesse par boucle à verrouillage de phase. 

14.2.2.2 Fonction de transfert du détecteur et du filtre 
La relation entre phase et f réquence est de la forme (p = 2zrJ / • dt, et en associant un gain 

pur à la conversion phase - tension modulée , la fonction de transfert du détecteur est de la 
kf 

forme — . 
s 

L'ensemble convertisseur statique - actionneur peut être simplifié compte tenu de la rapidi té de 
la boucle, en ne considérant que la fonction de transfert à une seule constante de temps électro-

K 1 
mécan ique soit — avec Km = - selon (8.9). 

1 + Tms k 
Le capteur de vitesse peut être considéré comme un gain pur éga lement soit kp. 
Le filtre est alors choisi pour assurer la stabilité inconditionnelle de l'ensemble. Deux cas de 

figure différents se présentent selon la valeur de T m . 

Si T est faible, cas fréquent des petites machines sans présence d'une boucle sur le courant, 
par exemple, la stabilité est assurée quel que soit le gain de la boucle ouverte avec un filtre pro 

\ + TfS 

portionnel intégral et donc de fonction de transfert du type F (s) -
la figure 14.17. 

avec Tj> Tm selon 

7\ 
s 

1 + TfS f 

r s S 1 + TmS r 

Figure 14.17. - Schéma bloc de la boucle de vitesse pour rm faible. 

Si T est forte, cas des machines plus puissantes et comportant une boucle sur le courant, par 
exemple, alors la stabilité est assurée avec un filtre proportionnel - dér ivé et donc de fonction 
de transfert F(s) = \ + Tfs avec Tf< Tm. 
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Pour réduire les inconvénients liés à la dérivation du filtre (bruits en — éventuels) on sépare 
dt 

celle-ci en remarquant que la dér ivé d'une phase est une fréquence, à 2K p rès , et donc q u ' à un 
écart de phase correspond un écart de fréquence. 

détecteur 
de phase 

filtre 
P Î < 8 > - convertisseur 

moteur capteur 

Figure 14.18. Schéma fonctionnel de la boucle de vitesse 
pour Tm forte. 

U n tel écart peut être obtenu sous forme d'une tension par un convertisseur f réquence - tension 
qui génère beaucoup moins de bruit qu 'un dérivateur. La figure 14.18 donne alors le s c h é m a 
fonctionnel utilisé avec deux convertisseurs fréquence - tension qui é labore le signal dér ivé que 
l ' on ajoute au signal proportionnel fourni par le filtre réduit à cette seule fonction. On amél io re 
encore le résultat en filtrant les sorties des convertisseurs f réquence - tension avec des 
constantes de temps voisines de ltfref 

On peut concentrer encore le schéma en utilisant un seul comparateur recevant les sorties des 
convertisseurs fréquence - tension et du détecteur - filtre. Ceci fait apparaî t re une boucle ana
logique classique comportant en plus les convertisseurs fréquence - tension, c 'es t -à -d i re u t i l i 
sant la fréquence comme grandeur de réglage, et une boucle digitale en paral lè le qui amél iore 
la précis ion de la boucle analogique. Ce sys tème hybride est meilleur que chacun des sys tèmes 
pris isolément . 

143 Commande numérique 
Si la commande est assurée par un calculateur, elle est synchronisée sur une horloge de fré
q u e n c e / ^ . La synthèse des correcteurs s'effectue en fonction de cette fréquence. Les com
mandes sont dél ivrées sur les fronts d'horloge et sont maintenues constantes entre deux tops. 
Les mesures sont pré levées aux instants d 'échant i l lonnage kTech. Le comportement du sys tème 
continu est alors modif ié par l ' échant i l lonnage des signaux et par le blocage de la grandeur de 
commande. La fonction de transfert du processus est alors p récédée par un « é c h a n t i l l o n n e r 

1 — ¿~S^ech 
bloqueur d'ordre 0 » représenté par B0(s) = (voir figure 14.19). 
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u(f) 

A 

Convertisseur 
+ 

Machine 
P(s) 

y(f) 

• r 

Figure 14.19. - Commande numérique. 

Le choix de la fréquence d 'échant i l lonnage fech est essentiel. Elle ne doit pas être trop faible. 
Elle doit au moins respecter la condition de Shannon pour éviter le repliement du spectre de la 
sortie du processus corr igé et ne pas perdre d'information utile : 

fech > 2fk <14"26) 

avec/^ fréquence la plus haute de la sortie du processus continu corr igé. 

Les signaux mesurés seront filtrés par un filtre d'antirepliement pour satisfaire cette condition 

(voir figure 14.20). 

Un pas d ' échant i l lonnage trop grand peut déstabiliser le sys tème. Mais choisir un pas trop faible 
présente aussi des inconvénients . I l alourdit la charge CPU du calculateur et accroît les erreurs 
de calculs. Son choix est aussi l imité par la réponse désirée et influence le niveau de saturation 
des actionneurs. Ains i , un objectif trop contraignant associé à un pas trop faible sollicite exces
sivement les actionneurs et provoque la saturation des entrées. 
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Spectre de la sortie du processus continu 

^ ^ ^ ^ / / ' ^ _ ^ \ ; ^ ^ ^ ^ r e d'antirepliement 

-fh fi, f 

Figure 14.20. - Condition de Shannon. 

En pratique, la fréquence d ' échant i l lonnage est choisie dans l ' intervalle : 

5fh < fech < W / , ( 1 4 . 2 7 ) 

avec/^ fréquence de coupure du filtre d'antirepliement et pour une synthèse en t iè rement n u m é 
rique. 

La discrétisation du sys tème peut être effectuée en utilisant la t ransformée en z avec z = e~sTech 

[SEVELY 8 9 ] . Cette approche, très répandue , est assez mal adaptée si la pé r iode d 'échant i l lon
nage est trop faible devant les constantes de temps du sys tème. I l se pose alors des p rob l èmes 
numér iques . 

Dans ce cas, la variable de Laplace peut être approchée par un opérateur dérivé du type 

Tech 

Ce formalisme conduit à la t ransformée en S. Cette m é t h o d e p résen te l'avantage de 
donner, pour des pér iodes d ' échant i l lonnage très faibles, des coefficients de transferts en <5et en 
s très voisins. Elle évi te les p rob lèmes de suréchant i l lonnage. Mais le calcul des correcteurs en 
ôn'est pas encore passé dans les moeurs... Nous effectuerons donc leur synthèse dans le plan z. 

Si le processus continu est donné par sa fonction de transfert P(s), le sys tème correspondant, 
échant i l lonné et b loqué à l 'ordre zéro, est représenté par la fonction de transfert en z : 

S' i l est représenté par un modè le d 'é ta t propre 

dX 
— = Ac- X + BCU 
dt c 

Y = CCX 

avec X vecteur d 'é ta t , Y vecteur de sortie et U vecteur d 'en t rée , 

alors les équat ions d 'é ta t du sys tème b loqué à l 'ordre zéro et discrét isé deviennent : 

( 1 4 . 2 8 ) 

( 1 4 . 2 9 ) 
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Xk+l ~ Ad ' Xk + Bd ' Uk 
Y = Cd Xk 

avec < 

A = e ^ c Tech 

lech 

= J e ^ ( r « * - T ) B c - d r (14.30) 

Q - Q 

Les matrices et Bd peuvent être évaluées s imul tanément [ D E LARMINAT 93] : 

En effet : 
Ad Bd 
0 TechI 

= eA°"*T">> avec An 

Ac Bc 

0 0 
(14.31) 

L'exponentielle de matrice e^ 7 "* peut être calculée de manière approchée en posant 

N 
(14.32) 

et de maniè re exacte [ R I V O I R E 89] en diagonalisant la matrice Ac. En effet, dans la base consti
tuée des vecteurs propres de Ac, Ja matrice d 'é ta t s 'écri t : 

XX 0 

0 A2 

0 

... 0 

0 

0 A„ 

Donc, dans cette nouvelle base : 

çAcTech _ 

\lech 

0 

0 
^2Tech 

0 

0 

0 eA" ^« Tech 

La matrice d 'é ta t du sys tème b loqué à l 'ordre zéro est alors obtenue en écr ivant : 

çAcTech - W QAcTech \y-l (14.33) 

avec W la matrice de changement de base (constituée des coordonnées des vecteurs propres de 

la matrice Ac). 

L'exponentielle de matrice est aussi obtenue en utilisant la t ransformée inverse de Laplace : 

e^r«* = L~l[[pl - AcVl] (14.34) 

Si la matrice Ac est inversible, l'expression de Bd se simplifie en : 

Bd = Ac~l[eAcTech - I]BC 
(14.35) 
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Le formalisme en z permet de modél i ser simplement les retards introduits par les capteurs et la 
commande. Les t ransformées en z font apparaître autant de pôles nuls que de pas d ' é chan 
tillonnage de retard introduits par le sys tème : 

P(z) = z~d *M Ar{z) 
avec A r ( 0 ) non nul et ci représentant le nombre de pas complets de retard. 

En particulier, pour dél ivrer la commande en synchronisme avec l 'horloge, les consignes cal
culées au pas n-l sont souvent dél ivrées au début du pas suivant (commande à pas re tardé) . Cet 
algorithme conduit naturellement à l 'apparition d'un retard z"1 dont i l faut tenir compte dans la 
synthèse des correcteurs. 

14,3,1 Commande analogique pilotée par calculateur 
Le processus traité est continu. La synthèse des correcteurs suit une approche propre aux systèmes 
continus (méthodes expérimentales , synthèse par la réponse impulsionnelle ou fréquentielle...). 

Calculateur 

CNA 

CNA 

Processus 

Correcteur analogique 

Figure 14.21. - Commande analogique pilotée par calculateur. 

Le correcteur est ensuite discrétisé avec un pas de temps suffisamment f in . I l sera choisi tel que : 

Wh < fech < 100/a (14.36) 

de(t) sis) 
La dérivation continue s(t) = Td — — représentée par = Tds est approchée par l ' équat ion 
récurrente e ( s ) 

sn = Td(en ~en-\)-
1 

lech 

dont la t ransformée en z est donnée par l'expression suivante : 
s(z) 
e(z) 

1 z-\ 
Tech Z 

(14.37) 

(14.38) 

' in tégrat ion continue s(t) = ^- \e(t)àt représentée par le transfert — = — p e u t être 
Ti J e(s) 7] • s 

discrét isée de la maniè re suivante : 
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M é t h o d e Transformée en z Équat ion récurrente 

i 

recta ngl es inférieurs 

t 

S(Z) _ Tech 1 

e(z) 7} z - l 
- T 1 

^ A Z - I *ech T
 e n - \ 

S(Z) _ Tech 1 

e(z) 7} z - l 
- T 1 

^ A Z - I *ech T
 e n - \ 

Ï 

rectal 

i 

igl es supérieurs 

t 

S(Z) _ TeCh Z 
e(z) 7} z - l 

- T 1 

s n s n - \ *ech rp e n 
S(Z) _ TeCh Z 
e(z) 7} z - l 

- T 1 

s n s n - \ *ech rp e n 

ï 

tr 

; 

ap< îzes 

t 

_ ^ C / Ï z + 1 

e(z) 2Ti z - l 
s n ~ s n - \ = Tech^r(en-\ + O 

_ ^ C / Ï z + 1 

e(z) 2Ti z - l 
s n ~ s n - \ = Tech^r(en-\ + O 

Tableau 14.3. - Discrétisation d'un intégrateur. 

Ains i , un régulateur P.I.D. du type u(t) 
le régulateur numér ique 

K 

e(t) + jj e(x)dx 

+ TÀ 

o 

de(t) 

dt 
est approché par 

»n-l 
27> 

^ - 2 

où un dés igne l ' en t rée et en - yn - wn, l'erreur de sortie. 

Cette approche a le méri te de faire appel à des méthodes largement maîtr isées . Mais elle ne tire 
pas profit de la spécificité des calculateurs (souplesse, puissance de calcul...) en cherchant à 
reproduire des correcteurs historiquement limités par des contraintes technologiques. De plus, 
elle nécessi te un pas d 'échant i l lonnage très petit devant les constantes de temps du sys tème de 
manière à ne pas s 'é lo igner d 'un comportement continu. Dans la mesure du possible, une 
démarche propre aux sys tèmes numér iques sera préférée. 
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14,3,2 Placement de pôles : commande RST 
14.3.2.1 Généralités 
Dans cette m é t h o d e [LANDAU 93] la structure de la boucle de commande est d o n n é e sur la figure 
suivante : 

Bas(z-') 

Asservissement 

7Hz-1) 

R ( Z " 1 ) 

Régulation 

Figure 14.22. - Commande RST. 

Le sys tème est modé l i sé par H(z) - — — z 
pas de retard). 

_m~d_ B*(Z~1) -d-i 
A(z~l) 

(d représente le nombre de 

Posons 

A ( z " 1 ) = flo+fl^"1 +... + anaz~na 

B(z~l) = bxz~X + ... + bnbz~Hb = z-LB\z~X) 

(14.39) 

(14.40) 

et na = deg (A(r 1 )) et nh = deg(fl(r 1 )) 

Le but est de dé te rminer les po lynômes R(z~l), T(z~l), S(z'1) sachant que l ' on dési re que la fonc
tion de transfert en régulat ion et en boucle fermée 

z~d B{z~x)T{.z~x) 

soit de la forme y_ = T(Z-1)B*-(Z-1) _ . ( d + i ) 

>f' P(z~l) Z 

P(z), choisi à l'avance, fixe les performances du sys tème bouclé en régula t ion. 

Notons : P(z) = 1 + P l Z ~ l + ... + p z~n" (14.41) 

B*-(z) contient les zéros du processus qui sont conservés . A cet effet, B* est d é c o m p o s é en deux 
parties : 
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• B*~ : contenant les zéros qui doivent être conservés 

• B*+ : p o l y n ô m e normal isé qui représente les zéros qui seront é l iminés (zéros masquables) par 
les pôles de S 

D ' o ù B*(z'1) = B*-(zl)B*+(zl) (14.42) 

Si tous les zéros sont masquables, #*~ est réduit à une constante. 

du représente les bruits injectés sur la commande, dy sur la sortie et dm sur la boucle de retour. 

Les couplages entre ces bruits et le sys tème sont donnés par les transmittances suivantes : 

y(z~l) _ B(z-l)-S(z-l)'Z-d 

/ _ n = nz_^_ = «z j o u -z ( 1 4 4 3 ) 

du(z~ -1) A ( z - 1 ) - S{z'x) + B{z~x)-R(z~l)z'd 

y(z~ *) A{z-x)-S{z~X) 

dy(Z~ -1) " A(z~V S(z~l) +B(z~1)- R{z~X)-z~d 

y(z~ 
- 1 . 

-B(z-x)R(z-l)z-d 

„ , - K . - K - I N -d 

s „ L-i\ - M > - ^ z >-*z > n4 44) 

V - ( ^ ) = = • (14.45) 

B (z~X) 
———Y~ est un modè le de référence série pour l'asservissement. 
Aas(z~l) 

14.3.2.2 Calcul des polynômes R et S 
S se décompose en trois parties : 

• B*+(z~l) qui permet de masquer les zéros stables que l ' on désire él iminer, 

• Sp(zA) partie précaractér isée contenant par exemple le facteur pour é l iminer l'erreur 

statique, 

• Sj un po lynôme qui sera calculé par la suite. 

Nous avons : 

S(zl) = S^z1) B*+(zl)Sp(zl) (14.46) 

R se factorise en deux po lynômes : 
• Rp(z~l) partie précaractér isée de R permettant d'annuler les pics sur la fonction de sensibil i té 

y 
— . En effet, i l suffit de placer les pôles auxiliaires de R de manière à annuler ce p o l y n ô m e 
dm 

sur les fréquences correspondant à ces pics. 
• Rx un po lynôme qui sera déterminé par la suite. 

Nous pouvons écrire : 
R ( z - \ ) = R i ( z - l ) R p ( z - l ) (14.47) 

I l suffit d'identifier la transmittance en boucle fermée FBF et son modè le pour calculer les poly
n ô m e s Rx et Sv I I faut résoudre l ' identi té de B E Z O U T : 
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[Aiz-^S^Spiz-1) B*+(z~l) + z - d ~ l B*+(z-{) B-iz-^R^Rpiz-1)] 
[z-(d+ i ) r ( z - i ) j B * - ( z - i ) ] = j P ( z - i ) ( z - ( ^ + 1)7^-1) B*-(Z-1) B*+(Z-1)] 

Soit, après simplification : 

Aiz'^iz-^Spiz-1) + z-D-XB*-{z-X)Rx{z-X)Rp{z-X) = P(z~X) (14.48) 

Posons 

R\(z l) = r0 + rxz 1 + ... + r„ z "r (14.49) 

(14.50) 

Rx et Sx sont les inconnues du prob lème. L'existence et l 'unic i té de la solution est assurée si : 

Sx(z x) = \ + sxz 1 + + z~ 

degré (F) < degré(A)+degré(5 / 7 )+degré(J5*")+degré(/? / 7 )+J 

degré (5j) = degré (£*- )+deg( t f p )+d 

d e g r é ^ j ) = deg ré (A)+deg (5p - l 

A.Sp et B*~.Rp sont premiers entre eux. 

(14.51) 

(14.52) 

(14.53) 

(14.54) 

14.3.2.3 Calcul du polynôme 7 
T permet de compenser la dynamique de régulat ion P(z~l) de man iè re à pouvoir introduire la 
dynamique en asservissement. Enfin, i l amène un gain unitaire. 

T(z~X) = P(z~X) si B*~ (1) = 0 

T(z~x) = P ( < Z ) si B * " (1) * 0 
B * " (1) 

Si £*"( ! ) est non nul , la transmittance entrée/sort ie devient donc : 

Y _ Bas^) Z~{d+X)B*- (z~X) 
W Aas(z) 

Et si tous les zéros sont stables et masqués : 

£ * ~ (1) 

Y = B^jz l) (d+i)  

W Aas(z~X) 

(14.55) 

(14.56) 

(14.57) 

14.3.2.4 Calcul du filtre d'asservissement 
Le sys tème, après régula t ion ayant une réponse proche de la r éponse pile 

' 1 „-d+l B *~ ( Z ~ V 

B * 1 (1) 

365 



ACTIONNEURS ÉLECTRIQUES 

i l recopie l ' en t rée avec un certain nombre de pas de retard. Le filtre d'asservissement permet 
alors de définir la trajectoire de sortie en réponse à une entrée w donnée . Pour clarifier l ' exposé , 
la mé thode est présentée sur un exemple. La transmittance après régulat ion est z~]. La sortie, en 
réponse à un échelon d ' en t rée £ 0 , doit passer de 0 à £ 0 en m pas d ' échant i l lonnage . 

W 

A a s ( z " 1 ) 

W 

E0k W Eoi y 

k m-^ k 

Figure 14.23. - Calcul des filtres d'asservissement. 

La sortie désirée a pour t ransformée en z : 

Y(z) = 
1 

mT 

Tz Tz 

(z-l)2 (z-\)2zm 

1 

m (z - \y 
1 

L 'ent rée W est en avance de 1 pas sur la sortie : 

1 
W (z) = Y(z) • z = - ' 

m (z-\y Z J 

Donc : 
Bas{z) = W ( z ) = 1 z f ) 1 

AaÀz) W(z) m z - l 
(14.58) 

14,3,3 Commande par retour d'état 
14.3.3.1 Représentation d'état 
Le processus est décrit par un vecteur d 'é ta t X caractérisant l ' information minimale nécessai re 
à un instant donné t0 pour prédire son devenir connaissant l ' évolut ion de son entrée u. 

Par exemple, pour une commande vectorielle d'une machine asynchrone a l imentée en courant, 

nous pouvons choisir les vecteurs d 'é ta t suivants : 
~'ldr ~¥ds~ 

ou Vqs 
Q 

. Le choix du vecteur d 'é ta t 
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n'est pas unique. I l représente , en fait, les variables liées aux stockage de l ' énerg ie dans le pro
cessus. Les sorties sont l iées au vecteur d 'é ta t X et aux entrées U par une relation l inéaire . 

Le comportement d 'un sys tème linéaire discrétisé est représenté par : 

{ Xjç+i = Ad • Xk + Bd • Uk 

Y k = C d - X k + D d . Uk

 ( 1 4 ' 5 9 ) 

avec Xk vecteur d 'é tat , Uk vecteur d ' en t rée et Yk vecteur de sortie. 

Cette description assure une connaissance plus fine du processus qu 'un m o d è l e entrées/sor t ies . 
Elle permet de mettre en oeuvre des correcteurs prenant en compte le comportement interne du 
sys tème. Ains i dans un moteur, une régulat ion de vitesse basée sur la seule modél i sa t ion du 
transfert tension d ' en t rée / vitesse peut induire des dépassements de courant inadmissibles. 

14.3.3.2 Retour d'état 
Cette commande correspond au schéma bloc suivant : 

Procesus discrétisé 

) 
+ 

) * ( 

K 

m-

Figure 14.24. - Retour d'état. 

Le vecteur d ' en t rée est donné par : uk = T.wk - K.Xk (14.60) 

Sans nuire à la général i té de l ' exposé , le sys tème est supposé propre : les sorties ne dépenden t 
pas explicitement des entrées . Donc la matrice Dd est nulle. 

14.3.3.3 Calcul du retour d'état dans le cas monovariable 
Principe 

La synthèse du correcteur se fait par placement de pôles . Le sys tème corr igé doit présenter les 
pôles Zj , . . . zn fixés par le cahier des charges. 
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Le p o l y n ô m e caractér is t ique devra donc être : 

&(z) = {z- zx) ... (z - zn) = oc0 + axz + ... + an_xzn~l + zn (14.61) 

Or le sys tème en boucle fermée présente le po lynôme caractéris t ique : 

<P(z) = det(z/ - (Ad - BdK)) (14.62) 

I l suffit d'identifier les équat ions (14.61) et (14.62). 

Calcul du refour d'état dans la forme canonique de commandabilité 

La matrice d 'é ta t Ad est t ransformée sous sa forme canonique de commandab i l i t é par le chan

gement de base W . 

(14.63) 

Notons K = [k0 kx... kn_x] 

Soit & A d le p o l y n ô m e caractéris t ique de processus discrétisé : 

0 A d (z) = det(z/ -Àd) = a0+axz + ... + an_xzn~l + zn (14.64) 

Celui du sys tème corr igé devient (et i l est invariant par changement de base) : 

0(z) = det(z/ - (Àd - BdK)) = zn + (an_x + kn_x)zn~l + ... + (aQ + k0) (14.65) 

En identifiant (14.61) et (14.65), on obtient le retour d 'é ta t : 

K = [ ¿ 0 - V i ] avec ki = a{ - a{ (14.66) 

Calcul du retour d'état dans la base initiale 

Wc caractér ise la transformation de l'espace init ial vers la forme canonique de commandab i l i t é . 

- h 

( 0 1 0 0 > 

0 0 1 0 

et Bd = 

0 

0 0 0 1 0 

K~a0 ~an-2 ~an-\) 

\Xk+x = Wc-lAd Wc-Xk + W-'Bd.Uk 

I Y k = c d ' Wc * k 

(14.67) 

Wc peut être évaluée à l 'aide de l 'algorithme de Leverrier. Le calcul de Wc est détaillé dans l 'an

nexe A 1.2. 

Pour revenir dans l'espace de départ , i l suffit d'utiliser le changement de base inverse W~l. 

K = R.W'1 (14-68) 

En effet \xk = wcxk 

[uk = ek - K X k 
u k = e k - KWcXk = ek - KXk => K = KWC~ 
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Calcul du filtre T en entrée dans le cas monovariable 

La matrice de gain K apporte la dynamique en boucle fermée. Le filtre en ent rée permet de don
ner au sys tème corr igé un gain unitaire. 

La fonction de transfert du sys tème corr igé est : 

FBF(Z) = Cd[zI- (AD - BDK)\L BD ( 1 4 . 6 9 ) 

et présente un gain : 

W) = Cd[l - (AD - BDK)\XBD ( 1 4 . 7 0 ) 

Pour obtenir un gain unitaire, i l suffit de choisir T (constante scalaire) telle que : 

1 
T 

Cd[l-(AD-BDK)YLBD 
( 1 4 . 7 1 ) 

14.3.3.4 Calcul du retour d'état dans le cas multivariables 
La matrice de gain K est de dimension n^cn où nu dés igne le nombre d ' en t rées . 

Une première m é th o d e consiste à découpler le sys tème. Chaque sortie ne dépend plus que d'une 
seule entrée. La matrice d 'é ta t est diagonale par bloc. On est r a m e n é au cas précédent . Mais 
cette approche idéale est rarement possible. 

Une seconde méthode [DE L A R M I N A T 9 3 ] consiste à décomposer le sys tème global en nu sous-
systèmes Au ne présentant qu'une seule entrée et écrits sous leur forme canonique commandable. 

xk+\ 

H 

x i 2 2 

n,.n.. 

0 

0 

0 0 

B2 0 0 

0 0 

0 K 

( 1 4 . 7 2 ) 

Le retour d 'é ta t est obtenu en identifiant &(z) = det(z/ - (Ad - BdK)) et le p o l y n ô m e carac
térist ique désiré. 

14.3,4 Commande par modèle interne 
14.3.4.1 Généralités 
Dans une structure à modè le interne [FOULARD 8 7 ] [ D E LARMINAT 9 3 ] , la commande est appli
quée s imul tanément au p rocédé et à son modèle . Ce dispositif permet d'estimer les perturba
tions dn et les erreurs de modè les A. Les structures décri tes dans ce chapitre sont dér ivées du 
modè le interne de Morar i [MORARI 8 3 ] . 
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Figure 14.25. - Commande par modèle interne 
(publiée avec l'aimable autorisation de M. C. Foulard © Eyrolles 87). 

en-yn- ym donne une estimation des perturbations et/ou des variations du procédé . 

Dans le cas d'une machine asynchrone, le modèle utilisé peut être la représentat ion dans 
le repère dq lié au rotor avec les paramètres identifiés hors ligne. Sur le m o d è l e et le p rocédé 
sont appl iquées les transformations de repère 3/2 permettant de l inéariser leurs matrices de 
transfert. 

La consigne est é laborée à partir de l 'écar t de la sortie réelle yn par rapport à celle du 
modè le v . 

rrifi 

La commande et la sortie sont données à partir du schéma bloc précédent : 

u(z) = {/ + Cc(z)[P(z) - Pm(z)]yl Cc(z)[w(z) - d(z)] (14.73) 

y(z) = P(z){l + Cc(z)[P(z) - Pm(z)]YXCc(z)[w(z) - d(z)] + d(z) (14.74) 

Si le modè le est identique au procédé (P(z) = Pm(z)), le sys tème est stable si le correcteur Cc et 
le p rocédé P sont stables. 

Mais si le procédé s 'écar te du modè le ( P(z) * Pm(z)\ i l pourra être nécessaire de stabiliser le 
sys tème en introduisant des filtres dans la boucle de retour. 

Si Cc(z) = Pm(z)~l alors y(z) = w(z) mais ce correcteur est souvent irréalisable (le p rocédé pos
sède des zéros instables ou des retards purs...). 

Cependant, si C c ( l ) = ^ O ) - 1 (ce qui traduit un m ê m e comportement statique du correcteur et 
du procédé) , alors l'erreur statique est nulle (y(°°) = w(°°))-
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14.3,4.2 Commande à horizon infini 

+ yPm 

yr 

Modèle 
de régulation 

Modèle de 
perturbations 

mesurées 

Figure 14.26. - Commande à modèle interne avec horizon infini. 
(publiée avec Vaimable autorisation de M. C. Foulard © Eyrolles 87) 

Cette structure comporte : 

• une matrice de gain G, 

• un modè le d'actions représentant l ' évolut ion du sys tème en l'absence de perturbations 
(variable d 'é ta t X ), 

• un modè le de perturbations représentant la réact ion du procédé aux perturbations mesurées 
(variable d 'é ta t Xn ) , 

Pm 

• un modè le d'asservissement (variable d 'é ta t XQS) choisi en fonction de la trajectoire de sortie 
désirée en réponse aux consignes envoyées , 

• un modè le de régula t ion (variable d 'é ta t Xr) de gain unitaire et d imens ionné en fonction des 
performances requises. 

dx représente les perturbations non mesurées et d2 celles qui le sont (identifiées en ligne par 
exemple). ex=y - ym donne donc une estimation des perturbations non mesu rées . 

Cette commande permet un réglage indépendant des dynamiques de régula t ion et d'asservisse
ment. 

La synthèse du signal de commande uc doit minimiser un cri tère quadratique (commande à 
horizon inf ini) défini par : 
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J = S (e2T(0Qe2d) + uïWucW) a v e c *2(0 = ^ (0 - ^ c m (0 (14.75) 

où Q est une matrice symétr ique définie positive et R une matrice symétr ique définie non néga
tive. Q et R sont choisies a priori. 

uc est calculée à partir des variables d 'é ta t des différents modèles , de y a c m (sortie du modè le 
d'action) et de yacw (consignes qui sont imposées au modè le d'action), de el (estimation des 
perturbations non mesurées) et de d2 (perturbations mesurées) . 

Les matrices G- et K( ont des coefficients constants qui sont évalués hors ligne [ F O U L A R D 87]. 

Si le p rocédé possède des retards purs, ils peuvent être inclus dans le modè le du procédé ou trai
tés de manière spécifique et ramenés sur les sorties. La commande assure des erreurs station
nâmes nulles. 

14.3.4.3 Commande à horizon fuyant 
Le schéma de commande est similaire à celui de la figure (14.26) mais, dans ce cas, l 'excita
tion minimise à l 'instant / un critère portant sur les n instants suivants (horizon fuyant) : 

i+n 

Jt = ^(e2

T(k)Qe2(k) + [u(k - 1) - u(k - 2)]TR[u(k - 1) - u(k - 2)]) (14.77) 

k=i+l 

avec e2(i) = yac (/) - y(i) et où Q > 0 et R > 0 sont des matrices de pondéra t ions choisies a 

priori. Ce critère porte sur (u(k-l) - u(k-2)) de manière à assurer une erreur stationnaire nulle. 

La commande s'effectue avec ou sans contraintes d'amplitude (umin < u < umax) ou de varia
tions (temps de réponse d'un convertisseur...) sur les entrées et/ou les états. 

14,3.5 Notion de robustesse • commande H x 

La synthèse des correcteurs est une approche récemment appl iquée aux commandes des 
ensembles convertisseur-machine prenant en compte les bruits injectés sur le processus et les 
variations des paramètres intervenant dans les modèles . Les correcteurs obtenus ont des coeffi
cients constants et sont donc adaptés aux fréquences d 'échant i l lonnages é levées nécessi tées par 
ce type de processus. Cette synthèse recherche un compromis robustesse/performance [OUS-
T A L O U 94] [DUC 93] [DE L A R M I N A T 93]. 

14.3.5.1 Bruits et variations de modèle 
De nombreux bruits sont injectés sur le système. Relevons en particulier les bruits dûs à la quan
tification et à la numérisa t ion, les perturbations é lect romagnét iques injectées sur la mesure des 
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courants et/ou des tensions, les erreurs amenées par une mauvaise sectorisation des capteurs 
numér iques de vitesse et de position et l 'influence de la modulation de largeur d ' impulsion. Le 
lecteur peut se reporter à l'annexe A 2 pour une é tude plus approfondie de ces bruits. 

Les dynamiques négl igées lors de l ' identification du processus, les variations des rés is tances 
rotoriques, statoriques et des inductances cycliques induisent des écarts entre le processus et le 
modè l e utilisé pour la synthèse des correcteurs. Ces dér ives sont dues à la t empéra ture , à la satu
ration du circuit magné t ique et à l'effet de peau (une machine asynchrone ne fournit un couple 
que si des courants rotoriques se développent au rotor et la f réquence de ces courants dépend 
de la fréquence de l 'alimentation statorique et de la vitesse de rotation). Les écar ts enregis t rés 
sur les paramèt res sont de l 'ordre de 50 % à 100 % de la valeur nominale. 

Le sys tème est souvent représenté sous la forme suivante : 

Figure 14.27. - Représentation des perturbations sur un processus. 

avec : 

w entrée supposée nulle pour étudier la régulat ion 

y sortie 

dm bruits de mesure (capteur de vitesse, câbles de liaison...) 

du perturbations agissant sur l ' en t rée (convertisseur statique...) 

dy perturbations agissant sur la sortie (couple résistant non mesu ré si y représente le couple...) 

Les transmittances (en monovariable) associées sont : 

y = Tw + Sdy+ SPdu - Tdm (14.78) 

u = SKw + Sdu - SK(dm + dy) (14.79) 

avec : 

L = KP matrice de transfert de la boucle ouverte en entrée et en sortie (PK en mul t i va
riables) 

S = (1 + L ) - 1 matrice de sensibil i té en entrée ou en sortie (14.80) 

T = (1 + L ) _ 1 L matrice de sensibil i té complémenta i re en entrée ou en sortie (14.81) 

Nous avons S+T = 1 (14.82) 
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14.3.5.2 Définition de la norme H x 

On note l'espace des fonctions de la variable complexe analytiques et bornées dans le demi-
plan droit ouvert Re(s) > 0. Cet espace est muni d'une norme notée : 

libico = sup{aM(G(s)) : Re(s) > 0} (14.83) 

avec G M (A) - ^ /maxiA,) et om(A) = ^ m i n ( A j ) et A,- valeur propre dcAA1* (14.84) 

A1* dés igne la matrice t ransposée conjuguée de A. 

Si G est une fonction de transfert expr imée sous forme d'une fraction rationnelle stable et pour 
laquelle (JM(G(°°)) < °° alors : 

| G L = sup{c r M ( G ( / a ) ) : co e ] - ~ , +oo[} (14.85) 

En mono variable f G L représente le maximum du gain atteint par G(iw) dans le lieu de Bode. 

14.3.5.3 Introduction à la robustesse 
pour les systèmes linéaires monovariables 

Dans ce paragraphe sont définies dans le lieu de Nyquist (figure 14.28) les grandeurs permet
tant d ' éva lue r la robustesse d'un système linéaire stationnaire S.I.S.O. corr igé avec un retour 
unitaire. Nous supposons le sys tème bouclé nominal stable. 

N ' 
M. • 

/ \ •• < 
' \ H ; ? ) \ 

f 1 / 

COQ 

Figure 14.28. - Représentation des marges. 

Marge de gain Mg 

La marge de gain définit le gain supplémentaire maximal qui peut être appor té au sys tème sans 
le déstabiliser. Elle caractérise l 'écar t entre le gain du transfert à - 7T radians \T(jœ)Q = _ n \ d B et 
l 'axe à 0 dB. 
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Elle est donnée par l'inverse de la distance N et elle est éva luée en dB par : 

Mg = -20\ogl0N (14.86) 

Marge de phase Mp 

La marge de retard de phase Mp est définie par le déphasage supplémenta i re maximal qui peut 
être apporté au sys tème sans le déstabil iser : 

0 = m i n j ^ / a r g ( L ( / û > 0 ) ) = n + fa et | L ( Z Û > 0 ) | = l } (14.87) 

Marge de retard Mr 

Mr est la borne supér ieure des retards r q u i ne déstabil ise pas le processus P re tardé de r : 

Mr = —p- (14.88) 
œ0 

Cette marge de retard permet de représenter les dynamiques négl igées si celles-ci ont des pôles 
non oscillants. Elle influe aussi sur le choix de la fréquence d ' échan t i l lonnage . 

Marge de module Mm 

La marge de module A f m , notée D sur le schéma, est la distance du point critique (-1,0) au lieu 
de Nyquist. 

Mm = i n f { | l + L(iœ)\ : co e ] — +oo[} = _ L (14.89) 
PWoo 

Elle traduit la robustesse du sys tème en boucle fermée vis-à-vis des erreurs de m o d è l e . 

14.3.5.4 Représentation des incertitudes 
Des erreurs de modél isa t ion peuvent affecter le comportement du sys tème . Les m é t h o d e s 
robustes prennent en compte ces incertitudes dans la synthèse des correcteurs. 

Incertitudes 

Soit P un ensemble de sys tèmes comprenant le sys tème nominal. P in tègre les incertitudes ou 

variations du modè le . Ces incertitudes peuvent être structurées ou non s t ructurées . 

• incertitudes s tructurées (exemple) : 

S o i t Pnominal = a y e c r q u i peut varier entre r m i n et T ^ . 

On définit P = | T - | — : r m i n < r < 

Ce type d'incertitudes est utilisé, en particulier, en ^ - syn thèse . 
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• incertitudes non structurées : 

Elles sont uti l isées dans les méthodes H°°. Les incertitudes additives sont caractér isées par : 

P(jco) = Pnom(jco) + Aa{jœ) avec |4,0'û»L < SaW V û ) <14-90) 

Figure 14.29. - Incertitude additive non structurée. 

Les incertitudes multiplicatives sont définies par : 

PUco) = Pn0mUco)(\ + Am(jcû)) avec | 4 n ( . H L < 5™(<°) VÛ> ( 1 4 . 9 1 ) 

4n 

Figure 14.30. - Incertitude multiplicative non structurée. 

Ces incertitudes peuvent prendre en compte les dynamiques négl igées , certaines non linéarités 
et les erreurs de modél isa t ion. 

Fonctions de pondération 

Supposons les incertitudes modél isées sous forme multiplicative. 

Am(jco) = (1 + A(jco)WT(jcü)) avec \\AUco)\\ < 1 

I I W j O ' û ^ l ' o o représente la norme des incertitudes de modèle tolérées. 

Pour la clarté de l ' exposé , nous supposerons par la suite, le sys tème monovariable 
mé thode s'applique aux systèmes multivariables. 

14.3.5.5 Principe de la méthode 

Rappelons q u e : S = ^ = - — = - et r = — 2 - = - - ^ - = ^ - d ' après (14.78) et (14.79) 
dy dy w dm u w 

Donc S représente l 'influence des perturbations dy sur l'erreur e et T l ' influence du bruit de 
mesure dm sur la sortie. 
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Lors de la synthèse des correcteurs, deux objectifs doivent être atteints : 

1 Rendre S le plus faible possible pour réduire l 'influence des perturbations 
2 Rendre 71e plus faible possible pour réduire l 'influence des bruits de mesure 

Or S + T- 1. Donc i l faut rendre S et T faibles dans des plages de f réquences différentes. 

14.3.5.6 Stabilité robuste 
Rechercher la robustesse vis-à-vis des incertitudes du modè le revient à maintenir la stabili té du 
sys tème en boucle fermée malgré la présence des erreurs de modè le . Cela équivaut à donner 
l 'a t ténuat ion de T(jco). Aux basses fréquences, \T(jco)\ tend vers 1. 

I l faut alors spécifier une fonction de transfert de type passe-haut Wj(s) représentant la norme 
des incertitudes multiplicatives que le sys tème bouclé doit tolérer : 

WTTnom\L < 1 « \TnomUCO)\ < j ^ ^ j ( 1 4 - 9 3 ) 

y 2 u2 

A 
"1 

A 

Figure 14.31. Stabilité robuste 
(publiée avec l'aimable autorisation de M . H. Bourlès © 1994, Hermès). 

Ce diagramme peut se mettre sous la forme d'un schéma standard. 

Appelons Pa la matrice de transfert du sys tème augmenté donnée par : 

( 0 ^ 

-WTI -P 
(14.94) 

K 

Figure 14.32. - Schéma standard 
(publiée avec l'aimable autorisation de M. H. Bourlès © 1994, Hermès). 
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Dans le cas monovariable, le schéma suivant représente les contraintes fréquentielles corres
pondantes pour T : 

gain dB À 

\UWj(jCD)\ 

Figure 14.33. - Contraintes imposées sur T. 

14.3.5.7 Performance 

Performance nominale 

Les performances du sys tème nominal sont évaluées en fonction de l'erreur e = w - y. Or 
S = e/w. Donc rechercher la performance nominale du système revient à fixer l ' a t ténuat ion de 
\S(iœ)\ en fonction de la fréquence 

\\W,SSnom I 

"1 

) l2 K 
u2 

) * K P 

>nom(jCO) 
1 

< \wsü°»\ 

A 
y i 

A 

Figure 14.34. - Performance nominale. 
(publiée avec l'aimable autorisation de M. H. Bourlès © 1994, Hermès). 

Comme précédemment , ce diagramme peut se ramener sous forme d 'un schéma standard : 

fWs WSP^ 
(14.95) 
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Dans le cas monovariable, le schéma suivant représente les contraintes fréquentiel les corres
pondantes pour S : 

gain dB À 

Figure 14.35. - Contraintes imposées sur S. 

Autres rejets de perturbation 

L'at ténuat ion de l'effet du bruit de la commande du sur la sortie y peut se spécifier sous la 
forme : 

nom (14.96) 

et celle du bruit de mesure dm sur l 'ent rée u (de manière à ne pas trop solliciter les actionneurs) 
par : 

K ' s ( K S ^ l < 1 « \(KS)nom(jœ)\ < 1 , (14.97) 
\Ws(jœ)\ 

Problème standard 

Dans tous les cas, les sys tèmes bouclés associés au p rob lème correspondant peuvent se rame
ner au schéma standard de la figure 14.32. Et le p rob lème de robustesse se r é s u m e en : 

WSS 

WS'PS 

WS"KS 

< 1 (14.98) 

14.3.5.8 Calcul des fonctions de pondération 

Par le domaine d'incertitude [CHOUITER 94B] 

• Choix de WT 

A une fréquence donnée &>, WT représente le pourcentage d'incertitude du m o d è l e à cette 
fréquence. I l faut fixer un coefficient d'incertitude faible à basse f réquence (< 1) et é levé à 
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T ' s + 1 
haute fréquence. On peut choisir une fonction de transfert du type GT — d ' où 

72*5 + 1 
H H A / I + Tx

2co2 

\WT(œ)\ = G T ) 1 

Vl + T2

2co2 

G-p Tx et T2 sont choisis pour permettre une incertitude Gx à basse fréquence (Gj = GT) et 

J l + Tx

2œT

2 

une incertitude G 2 pour une pulsation nominale CÛJ donnée G2 = GT — 1 + T2

2œT

2 

Choix de Ws 

Ws permet de fixer les performances du système et assure le rejet des perturbations de sortie. 

Compte tenu des bruits présents sur le système et des variations maximales admissibles sur 

grandeurs régulées (définies par le cahier des charges), i l faut fixer le facteur de rejet kj- < 1 

des perturbations à basse fréquence. On peut choisir une fonction de transfert du type 

J_ ^ 3 — s + 1 j e t Y sont déterminés en fixant le rejet des perturbations pour une fréquence 
kj r4 • s + 1 

donnée a>s. 

I l faut, bien sûr, respecter la condition : 
1 1 

\WsUco)\ \WT(jco) 
pour respecter S + T - 1 

> 1 (14.99) 
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Par un modèle 
La mé thode consiste à choisir une fonction de transfert modè l e J(s) pour le sys tème en boucle 
fermée : 

Tj(s) = J(s) etSJ(s)=l-TJ(s). 
On prend pour Wj(s) la droite asymptotique à Tj à haute fréquence et pour Ws la droite asymp-
totique à S à basse fréquence. I l peut être nécessaire de re lâcher un peu les contraintes pour res
pecter la condition (14.99). 

Les fonctions de pondéra t ion ayant été fixées, le p rob lème standard peut être résolu par l 'a lgo
rithme de Glover Doyle [GLOVER 88] et l 'uti l isation d'outils du type « ^-Analysis and synthe¬
sis Toolbox de M A T L A B » de Math Works Inc. (USA) . 

14.3.5.9 Exemple 
Les correcteurs assurent la régulat ion de courant d'une commande vectorielle découp lée 
implantée sur une machine asynchrone al imentée en tension [CHOUITER 94A] [CHOUITER 94B] 
(voir figure 14.37). 

*1 

'ds 

«F/ 
F(a>m, rd*r, U 

fem. 

femH 

Régulateur - ^ { ^ } 

—I—**{^) Régulateur-
las + vqs, 

RnomVds> 'qs> œe) 

femn 

*ds 

"qs 

I I 

E S 

g-Q h 
ai 

Modèle de 
machine 

asynchrone 

Figure 14.37. - Régulation de courant par correcteur H^. 
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La transmittance du processus découplé est : 

lds _ ^qs_ _ LrTr 

Vds\ Vgs oLsLrTr s + RsLrTr + L n 

Les fonctions de pondérat ion sont choisies sous la forme suivante : 

„ , / x 2 s + 40000 „ , , , 5 + 3000 
Ws(s) = ^ et WT(s) = 

50s + 400 6 000 

Ws permet un rejet des perturbations sur la sortie de 1 pour 100 aux basses fréquences . 

WT permet une erreur de modè le de 50 % aux basses fréquences et de plus de 100 % aux hautes 
fréquences. 

Le correcteur continu, calculé par l 'algorithme de Glover-Doyle, a pour expression : 

2,018 - 1 0 V + 5,343 • 10 7 

C(s) 
s2 + 4 829s 2 + 3,857 • 1 0 4 

La figure 14.38 donne les fonctions de pondérat ion et la fonction de transfert en boucle fermée 
obtenue. 

50 

CÛ 
"D 

Q. 
E 
< 

• 5 0 ' 
I O " 2 1 0 e 1 0 2 

Fréquence (rd/s) 
1 0 ' 1 0 e 

Figure 14.38. - Fonctions de pondération. 

Les figures 14.39 et 14.40 montrent le comportement des régulateurs en réponse à une consigne 
i * sous forme de créneau et une consigne ids* constante. 
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15 

10 

CD 

1 0 

CL 
E 
< 

- 5 

- 1 0 

- 1 5 

4fe. /q S avec Tr= T 

0 0,5 1 1,5 2 2,5 3 

Temps (s) 

Figure 14.39. - Courants ids et iqs avec une constante de temps rotorique nominale. 

15 

10 

CD 

1 0 

CL 
E 
< 

- 5 

-10 

- 1 5 
0 0,5 

tfe. /gsavec Tr=0,7T 

1,5 2 

Temps (s) 

2,5 

Figure 14.40. - Courants ids et iqs avec une constante de temps rotorique OJTr^ 
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15.1 Introduction 
Deux démarches permettent de prendre en compte les variations de paramèt res de la machine 

dans les lois de commande : 

• rechercher le correcteur assurant le meilleur compromis performance/robustesse tout en gar

dant fixes les paramèt res du régulateur, 

• faire évoluer les paramèt res lorsque l'environnement change (sans toutefois prendre en 

compte les incertitudes dues aux dynamiques hautes fréquences négl igées) . 

Le chapitre 14 a introduit le premier choix. Celui-ci présente le second. La commande adapta
tive ajuste en ligne les paramètres du correcteur de manière à conserver le niveau de perfor
mance désiré lorsque les paramètres du procédé dérivent dans le temps ou sont inconnus (ce qui 
est le cas par exemple de la constante de temps rotorique). 

Cette adaptation se fait au prix d'une complexi té algorithmique plus é levée. Elle nécessi te , la 
plupart du temps, des outils de calcul très puissants tels que les microprocesseurs dédiés au trai
tement du signal (Digi tal Signal Processor ou D.S.P.). 

La commande adaptative prend en compte deux types de p rob lèmes : 

• les paramètres du sys tème constants mais inconnus seront auto-ajustés, 
• les paramètres qui dérivent dans le temps seront adaptés . 

L a l o i de variation des paramètres des correcteurs donne un caractère non l inéaire aux com
mandes adaptatives. La recherche de stabilité et la synthèse du correcteur reposeront donc sur 
des techniques spécifiques à ces systèmes. En particulier, elles mettent en oeuvre les cri tères de 
Lyapounov ou de Popov [GILLES 88][SASTRY 89][POPOV 7 3 ] . 

Trois techniques de commande sont habituellement utilisées [LANDAU 8 6 ] : 

• les régulateurs auto-ajustables 
Les paramètres du correcteur (en général , d'une structure très simple) sont recalculés en fonc
tion de critères de performances prédéfinies. Cette structure comporte, d'une part, la boucle 
de régulat ion classique et d'autre part, un mécan i sme d'estimation en ligne des paramètres 
(figure 15.1). 

Calcul 
du régulateur 

Paramètres 6 
du régulateur 

Régulateur 
6 

Estimation 

Perturbations 

Processus 

~7 

Figure 15.1. - Régulateur auto-ajustable - commande indirecte. 
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Le choix du modè l e du processus et du signal de consigne est par t icu l iè rement important. I l 
faut d'abord fixer le domaine de fréquence pour lequel on désire réal iser l'asservissement. 
Les dynamiques du sys tème seront modél isées dans ce domaine. Les composantes hautes 
fréquences des signaux de mesure correspondant aux dynamiques négl igées sont filtrées pour 
ne pas caler le modè le sur ces hautes fréquences lors de l ' identification. Enfin, i l faut choisir 
un signal de consigne assez riche et à l ' intér ieur du spectre de f réquence cons idéré pour per
mettre une identification correcte du processus. On ajoute parfois, en entrée , un signal exci
tant suffisamment le sys tème pour amél iorer l ' identification sans trop le perturber. 

• les commandes adaptatives avec modè le de référence (figure 15.2) 

Les paramèt res du correcteur sont recalculés de manière à minimiser l 'erreur entre la sortie 
du processus et celle du modè le . Ce dernier correspond au transfert dési ré . 

Le mécan i sme d'adaptation peut être complé té par des informations issues directement du 
sys tème. 

Calcul 
du régulateur 

Paramètres G 
du régulateur 

Régulateur 
0 

Perturbations 

Processus 

Modèle 
de référence 

1 = E< 

Figure 15.2. -Commande adaptative directe avec modèle de référence. 

contrôle adaptatif stochastique 

Si le caractère inconnu ou fluctuant des paramètres est trop important, i l devient nécessa i re 
d'utiliser une approche intégrant cet aspect stochastique. Un modè l e de perturbations est alors 
adopté . La stratégie suivie consiste à minimiser l ' e spérance ma théma t ique d'une fonction 

i l N \ 
\N^L [yrée\(î+ ~ ^ o b j e c t i f + > de manière à a t ténuer l'effet des perturbations 

l * = i ) 
sur la trajectoire désirée } > o 5 j e c t i f (voir annexe 3 pour la définition de E ) . 

La présentat ion de leurs algorithmes déborde largement des prérequis nécessa i res à la lecture 
de cet ouvrage. Ils ne seront donc pas développés . Le lecteur trouvera une présenta t ion plus 
détail lée dans [ASTRÔM 8 9 ] [NAJIM 8 2 ] [LANDAU 8 6 ] . 

L'estimation des paramèt res du sys tème et le calcul de ceux du correcteur peuvent être effec
tués en deux phases séparées . La commande adaptative est alors dite « indirecte ». . 
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Cependant, souvent, les paramètres du correcteur sont évalués à partir de ceux du procédé de 
manière à répondre à certains critères de performance. L'identification et le recalcul des para
mètres sont alors s imul tanés . On reparamétr ise le prédicteur. La commande adaptative est dite 
« directe ». 

Dans ce chapitre, le sys tème étant non linéaire, nous adoptons la notation qx pour dés igner 
l 'opéra teur retard : qAj{t) =fit-Tech). 

15.2 Identification en ligne des paramètres -
Adaptation paramétrique 

L'estimation des paramètres fait appel à des algorithmes d'identification temps réel . Ils doivent 

présenter trois caractér is t iques : 

• être simples pour ne pas alourdir le noyau temps réel et rester compatibles avec la fréquence 

d 'échant i l lonnage , 

• converger rapidement pour assurer un suivi correct des paramètres (variant lentement), 

• ê t re insensibles aux bruits de mesure et en particulier ne pas introduire de biais 

( ^ N ^ + JN=Oréel 
Trois mé thodes sont f réquemment utilisées pour estimer les paramètres : les moindres carrés 
récursifs, l 'algorithme du gradient, les filtres ou prédicteurs de Kalman (voir chapitre 13.3.3). 

15.2.1 Algorithme des moindres carrés récursifs 
U n des algorithmes les plus couramment utilisés est celui des moindres carrés récursifs 
[ R I V O I R E 90B] [BORNE 92B] . Nous allons décrire cette mé thode d'identification dans le cas 
où les paramètres sont constants et inconnus. Puis nous exposerons les variantes qui permettent 
de le mettre en œuvre lorsque les paramètres varient. 

I l appartient à la classe des algorithmes récursifs qui réactualisent le vecteur de paramèt re 9n 

à chaque nouvelle mesure : 

ê n + l =0n + K n + l e n + l avec e n + l = yn+l - y n + l erreur de prédict ion. (15.1) 

Supposons le sys tème modél isé par : 

y M , + a x y M , + - + a

nyM. = V * + - + bmuk-m (15-2) 
k k-\ k-n 

(en général bQ = 0 car uk n 'a pas d'action sur yk dans les sys tèmes physiques mais, sans nuire à 
la validité des résultats , nous conserverons ce coefficient). 
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Le prédic teur correspondant est donné par : 

9k = - f l i ^ - i " ». - anyk_n + b0uk + ... + b0uk_m ( 1 5 . 3 ) 

Notons que la sortie à l 'instant k est es t imée à partir des mesures de la sortie rée l l e aux instants 
k - n ... k - 1 et des entrées aux instants k - m... k (ou k - 1 dans le cas où bQ = 0 ) avec m < n. 

L'équat ion 15 .3 peut s 'écr i re : 

9k = hkêk ( 1 5 . 4 ) 

avec hk=\-yk_x ... -yk_n uk ... uk_m] vecteur des mesures à l 'instant A: 

e t &k = [a\ ••• an ^o ••• bm] vecteur des pa ramè t re s es t imés 

L'erreur de prédict ion est : 

ek =yk~9k ( 1 5 . 5 ) 

Notons : 

' K ' 
et HN = 

yn+N. K+N _ 

D ' o ù , rajoutant les vecteurs lignes y n + l + N et h n + l + N aux matrices p récéden tes : 

YN 
et H N+l 

HN 

K+l+N 

n+N+l 

( 1 5 . 6 ) 

Dans ces conditions, le vecteur de paramèt re minimisant J = ^ (ek)2 est d o n n é par : 

k=n+\ 

7N+\ 
1 

N+\nN+l I HN+\YN+l 

[HNHN + fyf+l+W V i - l + t f ] [HNYN + fyi+l+W ^/I+I+N] ( 1 5 , 7 ) 

En utilisant le lemme d'inversion matricielle : 

-1 [A + BCD]~L = A~L - A~XB[C~X + DA~LB 

on montre [ASTRÔM 89][BORNE 9 2 B ] que : 

avec : 

( 1 5 . 8 ) 

( 1 5 . 9 ) 

( 1 5 . 1 0 ) 
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et en notant PN = HN\ , le gain K N + L est donné par : 

KN+\ = PN+lhn+\+N = PNK+I+NI1 + K+\+N PNhn+\+N ) ( 1 5 . 1 1 ) 

PN+\ = PN ~ PN^+I+N^ + hn+l+NPNhn+l+N) hn+\+NPN 

= [l + K N + l h n + N + l ] P N ( 1 5 . 1 2 ) 

Les équat ions 1 5 . 9 à 1 5 . 1 2 permettent de définir l 'algorithme des moindres carrés récursifs : 

• Mesurer la sortie à l 'instant n + N + 1 

• Calculer l'erreur de prédict ion e n + l + N 

• Calculer le gain KN+l 

• Estimer 6 N + \ 

• Rafraîchir 

Cet algorithme ne peut être utilisé que si les paramètres sont constants. En effet si N tend vers 
l ' i n f i n i , PN décroî t vers 0 . Une variation, m ê m e importante, sur les paramèt res n'a plus d ' in 
fluence sur le calcul de 0. 

Si les paramèt res varient (ce qui est a priori le cas pour une commande adaptative), des 

variantes sont uti l isées. 

Si ces variations sont brusques et aléatoires, la solution consiste à réinit ialiser pé r iod iquement 
PN avec une valeur suffisamment grande. 

Si les paramètres varient lentement, un facteur d 'oubli 0 < X < 1 peut être utilisé [ASTRÔM 8 9 ] : 

fyv+l = @N KN+\en+\+N ( 1 5 . 1 3 ) 

KN+l = P^hl^N[?d + hn+l+NPNh%+i+N) ( 1 5 . 1 4 ) 

PN+l = i 1 + KN+lhn+N+l]PN j ( 1 5 . 1 5 ) 

Cette mé thode présente le désavantage de donner une croissance exponentielle de PN s ' i l n ' y a 
plus d'excitation. D'autres variantes existent [LANDAU 9 3 ] : 

fy+f1 = ^NPN'1 + PNK+I+NÏÏ+I+N ( 1 5 - 1 6 ) 

où aN et pN sont des séquences telles que 0 < a N < l e t O < / 3 N < 2 

Plusieurs choix de séquences sont possibles : 

• facteurs fixes a N entre 0 . 9 5 et 0 . 9 9 , PN- 1 

• facteurs d 'oubl i variables aN définis par aN = XaN_x + 1 - A avec 0 < X < 1 et pN= 1 

• séquences assurant une trace constante pour PN. 

L'algorithme des moindres carrés introduit un biais qui reste cependant acceptable dans la plu

part des cas. 
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15.2.2 Algorithme du gradient 
L'algori thme du gradient [ATRÔM 8 9 ] [BORNE 9 3 B ] [LANDAU 9 3 ] tend à minimiser le cr i tère 
quadratique : 

( 1 5 . 1 7 ) 

avec e n + i = yn+l - 6 n + l h n + l erreur de prédict ion a posteriori. 

Cette fonction coût est une approximation de J = E{en

2} « e

2 . 

Pour minimiser ce cri tère, en partant d'une courbe d'isovaleur J(Ô) = Cste, on se dép lace dans 

dJ 
la direction de ^ et donc suivant la ligne de plus grande pente. 

dO 

S o i t Ô n + l = ê n - F ^ ( 1 5 . 1 8 ) 

où F représente une matrice symétr ique définie positive. 

On prend souvent F = a[7] avec a > 0 et [/] la matrice identi té. 

0 r ^ = - ^ + 1 ^ + 1 0 5 . 1 9 ) 

D o n c <Ll = On + « £ + 1 *„+i ( 1 5 . 2 0 ) 

Or, nous avons : 

en+l = yn+l ~ nn+\Qn + K+\^n ~ nn+\^n+l 

= yn+i ~ K+Â - hn+liôn+l - 0 „ ) 

= yn+l - K+A - hn+lFhï+l en+\ ( 1 5 . 2 1 ) 

£n+\ = yn+\ - hn+\0n représente l 'erreur de prédict ion a priori. 

° n a : en+i = [ [ / ] + hn+lFh^+]] l e n + l ( 1 5 . 2 2 ) 

D ' o ù : Ôn+l =Ôn+ Fh£+l[[I] + hn+lFhï+i]~len+l ( 1 5 . 2 3 ) 

Cet algorithme est stable quel que soit F. I l amène de bons résultats si le nombre de pa ramèt res 
est faible. Dans le cas contraire, i l peut donner des coefficients fortement corré lés . 
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15,2,3 Adaptation paramétrique par utilisation de sorties auxiliaires 
Souvent, l'adaptation d 'un coefficient variable se fait par l ' in termédia i re d'une boucle de régu
lation portant sur une sortie auxiliaire accessible par la mesure et sensible à ces variations. 

Cette grandeur est calculée d'une part en fonction des consignes (flux, glissement...) et d'autre 
part en fonction de la mesure des courants, des tensions et de la vitesse de rotation. L'erreur 
fonction es t imée / fonction mesurée permet l'adaptation du paramètre . 

Consignes 

Vitesse de rotation 
mécanique 

Courants 
Tensions 

Vitesse de rotation 
mécanique 

Calcul Calcul Calcul Calcul 

Mesure 

+ 

F, 
Mesure 

+ 

F, 
Mesure Mesure 

Paramètre 
nominal 

AF0 1 » + ( 
) * sT 

_Paramètre 
corrigé 

Figure 15.3. - Adaptation paramétrique. 

[GARCES 8 0 ] propose une adaptation de la constante de temps rotorique Tr dans le cadre d'une 
commande vectorielle indirecte d'une machine asynchrone a l imentée en courant. 

Dans un repere dq quelconque ( (û\ 
dt 

désigne la vitesse de ce repère par rapport au stator 

d0K 

e t œ i = —*l dés igne sa vitesse par rapport au rotor), i l introduit une fonction liée à la puis-
dt 

sance réact ive (Q = vdsiqs - vqJds) obtenue par des mesures : 

r 0 vds - °LS 
di ds 
dt qs vqs 

d/ 

dt 
lds oLs(ûx(ids

2 + iq

 2^ 'qs 

qui peut aussi s ecnre 

Po di 
lqs 

qr 
dt 

lds <0\(WdAds+Vqriqs) 

(15.24) 

(15.25) 

Cette dernière expression peut être simplifiée en fonction de la commande. 

Lorsque le flux rotorique est orienté sur l'axe q d'un repère lié au flux rotorique, on a : 

y/qr = este, y/dr = 0 et œx = œ2 + p& (15.26) 

et, donc, la fonction F0 devient (avec 15.25) : 

ht F2 = - — œ] ( w ) =—fL W ^ i (15.27) 

392 



Commonde adaptative 

En rég ime permanent et compte tenu de l 'orientation de flux, on montre que : 

*/ ^ 2 Î V V ) 2 (Tr + T?) 
l i m ^ ^ AF0 = (ûx [co2 ATr hr où JC* représente une consigne. (15.28) 

L r \ + {co2Try 
AF donne donc une image de la variation de constante de temps rotorique et peut être uti l isée 
pour réaliser une adaptation de ce paramètre . D'une part, F0 est ca lculée dans un repère lié au 
flux rotorique en fonction des consignes Cû2,y/r données par la commande vectorielle et de la 
vitesse de rotation Q à partir de l ' équat ion 15.27, on obtient alors F2. D'autre part, FQ est éva
luée dans un repère lié au stator en fonction de uas, ias, ubs, i b s et Q à partir de l ' équa t ion 15.24. 
On le note F,. 

15,3 Commande par mode de glissement 
15,3,1 Introduction 

La commande par mode de glissement est une mé thode de réglage dans laquelle la structure est 
c o m m u t é e de maniè re à ce que le vecteur d 'é ta t X suive une trajectoire S(X) = 0 dans l'espace 
d 'état . 

Les commandes par mode de glissement sont robustes. Elles s'adaptent aux changements des 
paramètres du procédé . Mais elles sollicitent fortement l'organe de commande. Les f réquences 
de commutation sont d 'environ 10 à 20 kHz pour des puissances de quelques kW. 

Le réglage peut se faire par une commande de type relais umir/umax ou par changement de la 
contre-réact ion d 'é ta t (voir tableau 15.1). 

Commutation de type relais Commutation de la contre-réaction d'état 

Procédé Procédé 

S(X) 

u = umax si S(X) > 0 et u = umin si S(X) < 0 u = - kf - Xs\ S(X) >0etu = - k2

T- X s i S(X) < 0 

Taleau 15.1. - Structure de commande par mode de glissement 
(publié avec l'aimable autorisation de M. H. Buhler © Presses Polytechniques Romandes 86). 

393 



ACTIONNEURS ÉLECTRIQUES 

15.3.2 Calcul des lois de commande 
La synthèse des lois de commande est développée dans [BUHLER 8 6 ] et [ASTRÔM 8 9 ] . 

Nous ne donnerons dans cet exposé que les principaux résultats. 

La représentat ion d 'é ta t du sys tème est donnée par : 

dt 
= AC.XC + BC-U + Bcpp 

(15.29) 

où p dés igne les perturbations injectées sur le système. 

Cons idérons le cas d'une lo i de commutation du type proportionnel : 

S(XC) = -kc

TXc + kww (15.30) 

avec Xc vecteur d 'é ta t et w consigne v 

La lo i de commande impose : 
u = umin s i s ( * c > < 0 e t ^ ^ s i S(XC) > 0 (15.31) 

u oscille con t inûment entre ces deux valeurs avec une fréquence de commutation qui tend vers 
l ' i n f i n i . Dans ce cas, le vecteur d 'é ta t reste sur la trajectoire : S(XC) - 0 (voir figure 15.4). 

I l y a contrôle par mode de glissement si : 

S{XC)S 
dt 

< 0 (15.32) 

Figure 15.4. - Trajectoire avec loi proportionnelle. 

Pour é l iminer l 'erreur statique, un intégrateur peut être rajouté dans la lo i de commande. 
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Procédé 

7^ 

S(XC) 

Figure 15.5. - Loi de commutation avec intégrateur 
(publié avec l'aimable autorisation de M. H. Buhler © Presses Polytechniques Romandes 86). 

U n nouveau sys tème sous forme d 'é ta t et de dimension augmen tée est alors défini avec 

avec Xi grandeur associée à l ' intégrateur. 
v * i J 

I I est modél i sé par : 
dX 
— = A • X + B • U + B2p p + B2w • w 

avec A 
Ac 0 

- C C

T o 
T, 

B *2p 
cp 
0 

B 2w 

désigne la constante d ' in tégra t ion . 

La fonction de commutation s 'écri t : 

S(X) = -kTX + kww 

(15.33) 

CT = [CC

T 0] et 

(15.34) 

avec X vecteur d 'é ta t augmen té , k = [kc -fcz] et w consigne. 
dS 

En écr ivant S(X) = 0 et — = 0 et en reportant dans les équat ions d ' é ta t du sys tème a u g m e n t é 
(A, B, Q , i l vient : d t 

- -jr- k1 (A.X + B2pp + B2ww) + - y 
dw 

k1 B - k B dt 

I l y a mode de glissement lorsque umin < ueq < umax. 

(15.35) 
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La trajectoire peut être définie par morceaux et faire appel à des fonctions po lynômia les non 
linéaires (voir l 'exemple). 

Dans le cas d'une lo i de commutation de type proportionnel avec intégrateur, le sys tème corr igé 
par mode de glissement a pour matrice d 'é ta t Agl ( i l suffit de reporter ueq dans l ' équat ion d 'é ta t ) : 

f 1 

Agl = \--^-BkT \A (15.36) 
^ kTB 

Cette matrice possède une valeur propre nulle. Elle est singulière. 

Pour déterminer le correcteur kc, la méthode consiste à rechercher la forme canonique de com-
mandabi l i té de cette matrice, à effectuer un placement de pôle (voir chapitre 14.3.3) et à reve
nir dans la base initiale. U n des pôles devra être choisi nul, la matrice Agl é tant s ingulière . 

Le gain k peut être évalué de manière à annuler l'erreur statique en l'absence d ' in tégrateur . En 
présence d ' intégrateur , i l est évalué cas par cas. 

La synthèse de la lo i de commande peut aussi faire appel aux fonctions de Lyapounov caracté
risant la stabilité du sys tème. 

Enfin, i l faut définir un domaine restreint pour lequel le glissement persiste jusqu'au point de 
fonctionnement en rég ime stationnaire (l 'origine en général) . Pour q u ' i l y ait persistance, i l faut 
que sur les limites du domaine de glissement, i l y ait : 

^ < 0 
(15.37) 

dueq n  
ueq = "min => > 0 

de maniè re à ce que les trajectoires soient rentrantes et ne s ' échappent pas du domaine. 

15,3,3 Exemples 
Les premières applications ont été pour les machines à courant continu. U n exemple en est 
donné dans [DENTE 91]. Ce type de contrôle est aussi utilisé avec les commandes vectorielles 
de machine asynchrone [CAPOLINO 91]. Dans ce dernier cas, i l s'agit d 'un contrôle numér ique 
de position implanté sur une machine asynchrone al imentée en courant. 

Deux variables d 'é ta t ont été retenues soit X = 
• l'erreur de position Xx - AO 

dO 
• la vitesse Xn = Q - — . 

2 dt 
Le schéma bloc de cette commande est donné figure 15.6. Dans un repère lié au champ tour¬
nant, une commande vectorielle est réalisée. Dans ce contexte, ids fixe le flux et iqs le couple. 
c{ permet d ' é l iminer l'erreur statique due aux frottements secs et à la charge. I l vaut 0 si / = 1 
ou 2 et une constante c si i vaut 3. 

*2 
avec 
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La commande est donnée par : 

f

C [ • signeiS^X)) + + ^-Asigne(Si(X) • Xi))xl +^ 
u — K 

d + e d - e 
signe(Si(X)-X2)\X2 

avec S définie par morceau 

= aX2

2 +XX - 0 0 

<S2(X) = X2-Î20 

S3(X) = pxx + X2 

où Î2Q dés igne la vitesse initiale et 60 représente la position initiale. 

La trajectoire S2 doit être en deçà de la vitesse maximale et Sx et S3 doivent être à l ' in tér ieur de 
la zone d 'accéléra t ion et de décélérat ion l imite quelle que soit la variation des pa ramèt res (iner
tie, frottement, paramèt res électr iques) . 

signes (S(X)) 

i 

+ 1 

LfTTTj 

u 
n d - n 

u 
Intégrateur 

vectorielle 
Commande 

Figure 15.6. - Contrôle par mode de glissement dyune machine asynchrone 
(publié avec Vaimable autorisation de M. G. A. Capolino © EPE 91). 
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La trajectoire de glissement est représentée figure 1 5 . 7 . Elle se d é c o m p o s e en une phase d'ac
célérat ion, une à vitesse constante et une phase de décélérat ion lorsque l'erreur de position tend 
vers 0 . 

66 
ôt vitesse 

décélération 
s3(X) = 0 

—• A6 
erreur de position 

accélération 
s,(X) = 0 

vitesse constante 
s2{X) = 0 

Figure 15.7. - Trajectoire de glissement 
(publié avec l'aimable autorisation de M. G. A. Capolino © EPE 91). 

15.4 Commande adaptative avec modèle de référence 
15.4.1 Principe 
Cette commande fait tendre asymptotiquement le processus vers un modè le de référence établi 
à partir des performances désirées pour le système en boucle fermée. Le m é c a n i s m e d'adapta
tion corrige les paramètres du régulateur en fonction de l'erreur entre la sortie mesurée et celle 
du modè le (figure 1 5 . 2 ) . La boucle de régulation doit être sensiblement plus rapide que celle 
d'adaptation. 

1 5 A 2 Synthèse des commandes 
15.4.2.1 Synthèse d'une commande adaptative 

avec modèle de référence explicite notée MRAC 
Une commande RST [BORNE 9 3 B p 2 1 7 ] [LANDAU 8 6 ] est implantée sur un sys tème à min imum 
de phase (pas de zéros instables). 

Reprenons les notations du chapitre 1 4 . 3 . 2 sur la commande RST. 

La dynamique de régulat ion est donnée par un po lynôme P(q~l). La lo i de commande est défi
nie par : 

S{q~X)uk = T{q~X)Wk -R(q-l)yk ( 1 5 . 3 8 ) 
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Aas (< r 1 ) 
T(q~ f(X>-^1/S^"1)- Yk 

Modèle 
P(q~') 

P(q~') 
£k 

Asservissement Régulation 

Figure 15.8. - Commande adaptative avec modèle de référence explicite. 

Le modè le de régulat ion est un retard pur q~d~x. 

Dans le cadre d'une synthèse par placement de pôles , lorsque les pa ramèt res sont connus et les 
zéros sont stables : 

en posant S(qx) = qx .B*(qx).Sx(qx) avec B(q~x) = qxB*(q-x) (15.39) 

on masque tous les zéros de B* qui doivent être stables. 

Les coefficients des correcteurs sont donnés par : 

(15.40) 

(15.41) 

(15.42) 

A(q-l)Sx(q-l) + q-d-XR(q-X) = P(q~X) 

T(q~X) = P(q~X) 

À partir des équat ions 15.38 et 15.41, on établit : 

S(q~X)uk = P{q-l)Wk-R{q-X)yk 

Soit en posant 6T = [s0,sl,...sn,rQ,...9rm] et h'k+x = [uk ... uk_n yk 

P(q-l)w\=hk+l9 

Or la trajectoire désirée est : yMk = q~d~xW k . 

Lorsque les équat ions précédentes sont satisfaites, on a yM = yk soit W k = yk+j+x • M a i s dans 
le cas d'une commande adaptative, on ne peut procéder ainsi, les paramèt res du sys tème étant 
inconnus. 

yk-m] 

(15.43) 

On définit alors l 'erreur : 

et le cri tère associé : 

1 

= p ( ° l)(yk-yMk) (15.44) 

'k+d+\ e l + d + i = \(p(q-l)(yk+d+l - w ' , ) ) 2 = \(h'k+l(9 - Ôk)f (15.45) 
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où êk dés igne l 'estimation de 0 à l'instant k. Les paramètres des correcteurs seront adaptés 
de maniè re à minimiser le critère précédent (15.45). On peut utiliser la mé thode gradient (cha
pitre 15.2.2). 

La nécessi té d'avoir un sys tème à minimum de phase (les zéros sont tous masqués ) , l imite for
tement l 'ut i l isat ion de cette méthode . Cependant, elle peut être adaptée [ASTRÔM 89 p 116] pour 
s'affranchir de cette hypothèse . I l faut alors estimer les paramètres du p rocédé ce qui complique 
sensiblement les calculs. 

On obtient alors un algorithme qui se décompose en deux phases : 

1 estimation des coefficients de A et B, 

2 calcul des correcteurs R et S par résolution de l ' ident i té de Bezout (d'une forme similaire à 
15.40) en substituant les paramètres est imés du procédé aux paramèt res réels . 

On calcule alors R et S{ à partir de : 

A O T V I O T 1 ) + q-{d+l)B *" (q~l)R (q~l) = P(q~l) (15.46) 

On obtient les correcteurs : 

S(qA) = Sl(qA) B *+(qA) (15.47) 

T(q-l) = P(q~l) si B*- (1) = 0 

, P(q-1) * (15'48> T(q~l) = ; si 5 *~ (1) ^ 0 
B *~ (1) 

Une variante de cet algorithme est donnée par : 

1 estimation des coefficients de A et B, 

2 minimisation d 'un critère quadratique J portant sur l'erreur yk - yMk par un algorithme récur-

sif (du type gradient...) en effectuant les mêmes approximations que dans le cas précédent . 

Ces mé thodes présentent quelques inconvénients . Elles imposent des conditions sur les zéros du 
processus (position par rapport au cercle unité), sur le degré des po lynômes . Elles peuvent 
conduire à des coefficients numér iquement inadmissibles (trop grands ou trop faibles). Enfin, 
l ' ident i té de Bezout peut être très complexe à résoudre en temps réel . 

15.4.2.2 Synthèse des lois de commande par la théorie de la stabilité 
Cette mé thode consiste à rechercher une lo i d'adaptation assurant la convergence de l'erreur de 
sortie e = y - ym (ou plus généra lement celle de l'erreur d 'é ta t e = X - Xm) vers 0. Soit, en expri¬

de 
mant l ' équat ion non linéaire décrivant l 'évolut ion de l'erreur — = f(x,t), elle conduit à 
rechercher la stabilité asymptotique de ce système. 
Pour simplifier notre exposé , nous allons présenter les méthodes suivantes pour les p rocédés 
continus. Mais elles sont tout à fait transposables au cas discret. 
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Utilisation de la théorie de Lyapounov 

Introduisons quelques définit ions et théorèmes sur la stabilité [NAJIM 8 2 ] [SASTRY 8 9 ] : 
dX 

Soit un sys tème décri t par une équat ion non linéaire — = f(X, t) avec X vecteur d ' é ta t de 
dimension n e t / ( 0 , t) = 0 . D T 

• Définit ion : stabil ité 

La solution x = 0 est stable au sens de Lyapounov si et seulement si pour tout t0 > 0 et tout s > 0 , 
i l existe ô\t0,e) tel que : 

|*01 < <5(£, tQ) => |*( / ) | < £ pour tout t > î0 ( 1 5 . 4 9 ) 

où x(t) est une solution égale à xQ en tQ. 

• Définit ion : fonctions de classe K 

Une fonction a de R+ (réels positifs) dans R+ est de classe K si et seulement si : 
1 a(0) = 0 
2 a est continue 
3 a est strictement croissante 

On note alors a(.) G K. 

• T h é o r è m e 

La solution d 'équi l ibre x = 0 est (uni formément) stable s ' i l existe une fonction V de Rn dans R 
telle que : 

1 y ( 0 , 0 = 0 pour tout r, 

2 V est différentiable suivant t et 

3 I I existe deux fonctions a(.) et /?(.) de classe K telles que a(|jc|) < V(t, x) < /3(\x\) pour tout 
t et JC * 0 

. dV 

4 — < 0 pour X non nul . 

REMARQUES : 

2 La condition V( / , x ) < n'est pas nécessaire pour assurer seulement la stabili té. Elle 
permet en fait de rendre celle-ci uniforme (S peut être choisi indépendan t de tQ). 

• Définition : stabilité asymptotique 

La solution x - 0 est asymptotiquement stable au sens de Lyapounov si et seulement si : 

1 elle est stable au sens de Lyapounov 

2 pour tout t0 > 0 et tout e > 0 , i l existe ô\t0) et T(ejc0,t0) tel que : 
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|JC0| < 5 ( Î 0 ) |JC(0| < £ pour tout t > t0 + T (15.50) 

où x(t) est une solution égale à x0 en f 0 . 

Cela signifie, en fait, que si les conditions initiales ne s 'é loignent pas trop du point d 'équi l ibre , 

alors l i m |JC(Î)| = 0 . En d'autres termes la solution x = 0 est attractive. 

• T h é o r è m e 

La solution d 'équi l ibre x = 0 est (uniformément) asymptotiquement stable s ' i l existe une fonc

tion V de Rn dans R telle que : 

1 V(0, 0 = 0 pour tout /, 

2 V est différentiable suivant t et x, 

3 i l existe deux fonctions a(.) et de classe K telles que a(\x\) < V(r, x) < p(\x\) pour tout 

t et x * 0, 

4 i l existe une fonction rj(.) de classe telles que d V ^ ' X ^ < -rï(|jc|) pour tout t et x * 0. 
di 

Nous allons exploiter les définitions et théorèmes précédents pour effectuer la synthèse des lois 

de commande adaptative. 

• Principe de la m é t h o d e 

La méthode consiste à rechercher une fonction de Lyapounov et une lo i d'adaptation pour 
de 

laquelle la solution e = 0 du sys tème — = f(e, t) soit un point asymptotiquement stable. 
dt 

• Applications 

Cas général : 

L'object if représenté par = AmXm + BmU et le sys tème corr igé par — - = AX + BU , 
i> v v d i dt 
1 erreur e = Xm-X suit : 

~ = Ame + {Am - A)X + (Bm - B)u (15.51) 
dt 

où A et # sont des matrices variables. 

[NAJIM 82][ASTRÔM 89] introduisent la fonction de Lyapounov : 

V = eTPe + trace([Am - A]TQ~l[Am - A]) + trace([Bm - B]TR-l[Bm - fi]) (15.52) 

de 
du sys tème — = f(e, t) avec Q et deux matrices définies positives, 

d i 
Calculons : 

^ = e r 5 , + 2.trace{[Am - A]T[peXT - Q~x ^ j j 

+ 2 . i r a c / [ S m - B ] r f p e « r - R'1 ^ Y ] (15.53) 
V \ d i y y 
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en tenant compte du fait que Am étant stable, i l existe deux matrices définies positives telles que 

Ils proposent une lo i d'adaptation : 

F + pAm - S 

dA T 

— = QPeXT (15.54) 
dt 

dB T 

— = R P e u (15.55) 
dt 

dV T 

assurant — = -e Se et donc la stabilité désirée. 
dt 

I l faut bien entendu connaî t re X ce qui est relativement restrictif. Cependant dans certains cas, 
cette démarche donne des résultats directement exploitables. 

Application à la synthèse d'une loi de commande adaptative pour un système 
du premier ordre : 

w 
dy 
- = -Ay+Bu 

Figure 15.9. - Commande adaptative avec filtre en entrée et correcteur dans la boucle de retour. 

Nous allons présenter une application de la méthode précédente dans le cas d 'un sys tème du 
premier ordre (par exemple, un transfert couple u vitesse y avec une inertie et un coefficient de 
frottement fluide fixe et inconnu). 

Le sys tème est décrit par : 

dt ' 

et le modè le désiré par : 

dyn 

-Ay + Bu où M, y, A > 0, B sont des scalaires. 

di 
= -Amym + Bmw avec A > 0 et B des scalaires. 

La lo i de commande est définie par : 

Les différents transferts sont donnés par : 

BF 

A + BC 

u - Fw - Cy 

AF 
w et u w A + BC 

(15.56) 

(15.57) 

(15.58) 

(15.59) 
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On cons idère l'erreur e = y - y . Elle est régie par l 'équat ion différentielle : 

^ = ̂ - ^ r = -Am(y-ym) + K-A)y + B(FW-cy)-B„ 
dt dt dt 

^ = -Ame + {Am-A- BC)y + (BF - Bm) 
dt 

Introduisons la fonction de Lyapounov : 

V 

w 

= i | a e U ^ ( A m - A - B C ) 2 ^ ( B F - B m ) ^ 

où /? et X sont des réels positifs non nuls et a = B • signe(B) 

On en déduit : 

dV 

dt 

dV 

d i 

dV 

d i 

-eaAme + cxe(Am - A- BC)y + ae(BF - Bm)w 

^ { A m - A - B C ) B ^ + \{BF-Bm)B% 

-eaAme - ±{Am - A - BC)[B ^ - paey 

+ ^{BF-Bmj[B^ + XaeW} 

En prenant F(t) et C{t) des fonctions scalaires vérifiant : 

dC 
— = p signe(B) e y 

— = X signe(B) ew 
dt 

on obtient — = -ecx Ame 

( 1 5 . 6 0 ) 

( 1 5 . 6 1 ) 

( 1 5 . 6 2 ) 

( 1 5 . 6 3 ) 

( 1 5 . 6 4 ) 

( 1 5 . 6 5 ) 

La solution e = 0 est donc asymptotiquement stable. Cette mé thode impose cependant de 

connaî t re le signe de B. 

Utilisation de la notion d'hyperstabilité 

L'annexe 4 précise quelques définitions et propriétés nécessaires à la compréhens ion de ce para
graphe [POPOV 73][RÉTIF 79][NAJIM 82][LIAW 88][ASTRÔM 8 9 ] . 

Cons idérons le sys tème mono-ent rée / monosortie : 
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0 + /C~X u 

Figure 15.10. - Décomposition pour Vétude de Vhyperstabilité. 

I l est décrit par les équat ions suivantes : 

— = Ax + Bu (15.66) 
dt 

y = Cx (15.67) 

A, B et C ont des coefficients réels . La fonction de transfert du bloc l inéaire est d o n n é e par : 

F(s) = C(s[I}-A)'lB (15.68) 

À partir des théorèmes T h 7 et Th 9 et de la définition des proprié tés hs et Hs exposés en annexe 
4, on montre que : 

• T h é o r è m e 

Le sys tème décri t par la figure 15.10 est stable si : 

• la fonction de transfert F représentant la partie l inéaire est une fonction réel le strictement 
positive, 

• la partie non l inéaire satisfait à l ' inégal i té : 

I l existe une constante <5 indépendan te de t telle que 

J y ni unldT ^ S 2 pour tOUt t posit if (15.69) 

avec ynl sortie de la partie non l inéaire et unl entrée de la partie non l inéaire. 

Ce théorème peut être é tendu aux sys tèmes mult i -entrées multisorties. Celui-ci est asymptoti-
quement hyperstable si : 

• la mat r ice de t ransfer t de la partie l inéaire est réelle strictement positive, 

t 
• i l existe une constante ô indépendante de t telle que J yniTunldr - P o u r t o u t t posi

t i f où unl et ynl dés ignent respectivement l ' ent rée et la sortie de la partie non l inéaire (vecteurs 
de m ê m e dimension). 
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• Principe de la m é t h o d e 
dX 

Le modè le est donné par les équat ions suivantes : — — = AmXm + BmW et Ym = C • Xm . 
dt 

dX 
Le sys tème est décri t par : — = AX + BU et Y - C X. 

Am est une matrice stable. Xm et X sont deux vecteurs de dimension n.UetW sont deux sca
laires. F et Ym sont deux vecteurs de dimension q. 

Notons ex = Xm - X l 'erreur sur l 'é tat et eY = Ym - Y, celle sur la sortie. 

On dé termine une lo i d'adaptation non linéaire rendant le sys tème — ^ - = f(exJ) asymptoti-
quement hyperstable. 

La commande U est la somme d'une composante linéaire uL et d'une composante non linéaire 
uNL compensant l 'influence des variations de paramètres . 

uL = KxXm + KeeY + KWW (15.70) 

uNL = AKx(v,t)Xm + AKe(v,t)eY + AKw{vj)W (15.71) 

avec v = D.eY = D.C.ex = H.ex et D est une matrice de gain de dimension 1 x q. 

Les correcteurs Kx, Ke, Kw (matrices à coefficients constants) sont calculés à partir du sys tème 
nominal. 

En l'absence de variation de paramètres (et pour uNL = 0), l 'erreur d 'é ta t est donnée par : 

^ = (A - BKeC)e + {Am-A- BKx)Xm + (Bn - BKW)W 

En choisissant : 

• Ke tel que A - BKeC soit une matrice de Hurwitz (ses valeurs propres sont à partie réel le néga
tive) 

Kx =(BTBylB(Am-A) (15.72) 

KW = (B7B)~]BBm (15.73) 

L'erreur ex converge asymptotiquement vers 0. Mais les paramètres peuvent varier. Le sys tème 
corr igé s 'écar te alors du modèle . On rajoute le terme uNL pour compenser l 'influence de cette 
dér ive sur les paramèt res . 

Dans ce cas, l 'erreur sur l 'é ta t vérifie : 

^ = (A - BKeC)e + BAu (15.74) 

Au (BTB)'lB{Am-A)-Kx-AKx 

avec - AKeeY + (BTB) BBm-Kw-AK, 

Xyyl 

W (15.75) 
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D ' a p r è s le théorème qui précède , le sys tème défini par 15.74 et 15.75 est asymptotiquement 
hyperstable si : 

• la matrice de transfert H(s[I] - A + BKeC) 1B est réelle strictement positive, 

• la partie non l inéaire vérifie : J (Au)Tv dr > -S2 

0 

L'inégal i té précédente est satisfaite en adoptant une lo i d'adaptation proportionnelle intégrale 
du type : 

AKX = J Lxv(QxXm)TdT + L1v{Q2Xm)T + AKx(v(0), 0) 

0 (15.76) 
t 

AKe = jM^fay) dr + M2v(R2eY)T + AKe(v(0\0) 

0 (15.77) 
t 

= ^ Nxv(SxW)T&T + N2v(S2W)T + AKw(v(0\0) 
0 (15.78) 

avec L{, M-v N( des réels positifs non nuls, S( des réels, Qi des matrices réel les de dimension 

nxn, Ri des matrices de dimension q x q. 

• Application 

Modèle 
de référence 

Ko a. 

Au,=AKQnref 

AuA 

!qs Commande — / 
) * vectorielle — \ Au? 

Ky 
¿"2 = AKXX 

Loi de commande 
adaptative 

H 

Figure 15.11. - Application du concept d'hyperstabilité. 
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Le vecteur d 'é ta t représentant le sys tème est : X 

T 
et celui du modè le est Xn 

Celui-ci vérifie l ' équa t ion différentielle : 
dX 

dt 
^ = AmXm+BmU. 

de 
On considère l'erreur sur l 'é ta t e = Xm - X. On a — = Ame + Pni(X, Xm, e). 

La consigne de courant i* est donnée par la lo i : 

iqs = KQQref - KXX + Kee + Au 

avec Au = Aux + Au2 = AKx(v,t)X + AKü(vj)üref . 

Les entrées du sys tème non-l inéaire sont les grandeurs v et £2rey. La sortie est Au. Les é léments 
de la partie l inéaire (ensemble convertisseur/machine + commande vectorielle + contre-réact ion 
linéaire) sont choisis de manière à répondre aux conditions d 'hypers tabi l i té . La commande Au 

t 

est alors calculée pour satisfaire l ' inégal i té j(Au)T
 v d r > -S2 . 

0 

I l convient de chercher les gains AKX, AKQ et H telle que l ' inégal i té de Popov soit vérifiée. [Fu 
9 1 ] propose une lo i de commande de la forme : 

H=[pvp2] ( 1 5 . 7 9 ) 

t 

AKX = J F 1 v ( G X ) 7 d r + F2v(GX)T ( 1 5 . 8 0 ) 

t 

AKa = J M{v(NQreffdr + M2v(NÜreff 
( 1 5 . 8 1 ) 

Fv F2, Mv M2 sont des constantes positives, N = 1 et G2 x 2 est une matrice diagonale positive. 

KX et KQ sont des constantes déterminées à partir des paramètres nominaux de la machine et 

des performances désirées . 

Cette commande donne de bons résultats mais elle est complexe à mettre en œuvre. Elle ne peut 
être uti l isée que sur des machines dont les paramètres varient lentement. 

15 A 3 Exemple 
[ B O S E 8 6 ] [FU 9 1 ] proposent une commande adaptative avec modè le de référence dans le cadre 
de la commande vectorielle indirecte d'une machine asynchrone a l imentée en courant avec 
orientation du flux rotorique sur l'axe d du repère dq lié au champ tournant. Les entrées de 
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commande sont le flux et le couple. La variable de sortie régulée est la vitesse. La consigne de 
vitesse est envoyée s imul tanément sur un modè le de référence du premier ordre et sur la com
mande adaptative. Ses paramèt res sont adaptés à partir de l'erreur de vitesse. 

IHHHh 

T: 
Commande 
vectorielle 
indirecte 

l'a* 

Transformation M.LI . 
3/2 vectorielle 

'c 
7" 3 Convertisseur 
2J DC/AC 

0 

rfiltrée 

Commande adaptative 

T; = K,nref + K2Q;mée+K2e 

F(s) 

codeur de 
position 

^ 7 
Modèle de référence 

K 
Js+K 

ref 

Figure 15.12. - Commande adaptative d'une machine asynchrone. 

Le filtre passe-bas F(s) du second ordre permet l ' a t ténuat ion du bruit de mesure sur le capteur 
de position. 

L'adaptation des gains Ki suit les lois de commande suivantes : 

Kx(t) = Kl0+ Knnref+ *12J nrefdt 

0 
t 

K2(t) = K20 + K2l£2 +K22\ a dt 
'filtrée J 'filtrée 

0 
t 

K3(t) = K30 + K3l e + K32j e • dt 

(15.82) 

Les coefficients sont calculés en utilisant la mé thode précédente . 
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15,5 Régulateur auto-ajustable 
15.5.1 Principe 
La structure d 'un sys tème corr igé par régulateur auto-ajustable comporte deux boucles. La 
première réalise la correction du procédé suivant les techniques p r é c é d e m m e n t décri tes (cha
pitre 14). La seconde adapte les coefficients du ou des correcteurs en fonction des variations des 
paramètres du procédé . 

Cette mé thode suppose de pouvoir exprimer de manière explicite les paramèt res du correcteur 
en fonction des performances désirées et des paramètres du sys tème. Le procédé est identifié en 
ligne de manière à optimiser les paramètres du modèle pour une structure donnée . La synthèse 
du correcteur est alors effectuée à partir des paramètres du modè le de maniè re à répondre aux 
critères de performance. 

Calcul 
du correcteur 

Régulateur 
0r 

Mécanisme d'adaptation 

Prédicteur 
On 

Perturbation 

Processus 

Figure 15.13. - Régulateur auto-ajustable indirect. 

La sortie es t imée y (en sortie du prédicteur) et celle du processus y sont comparées . À partir 
de l'erreur de prédict ion e, les paramètres du procédé 6p sont adaptés . Dans une seconde étape, 
le correcteur est recalculé pour répondre aux performances désirées . 

Dans certains cas, les paramètres du correcteur peuvent directement être expr imés à partir de 
ceux du modè le et des performances requises. Les phases d'identification et de synthèse du cor
recteur sont confondues. L'algorithme est alors sensiblement simplifié. 

L ' idée consiste à réécrire les équat ions du modèle en faisant apparaî tre les paramètres du cor
recteur (en inversant la relation entre les coefficients du correcteur et ceux du modè le ) . Le pré
dicteur s'exprime alors en fonction des paramètres du correcteur. Le mécan i sme d'adaptation 
permet d'estimer directement les coefficients du régulateur. 
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Régulateur 

Mécanisme d'adaptation 

Perturbation 

Processus 

Figure 15.14. - Régulateur auto-ajustable direct. 

15.5.2 Commande indirecte 
L'estimation des paramèt res du correcteur et le calcul des coefficients du régula teur s'effectuent 
en deux phases séparées . Nous avons présenté au paragraphe 15.2 les mé thodes uti l isées pour 
réaliser la p remière tâche. Nous allons décrire la synthèse du correcteur accomplie dans la 
deux ième phase. 

Correcteur déterministe 

L'expression du correcteur peut être calculée analytiquement à partir des performances dés i rées 
[ L A N D A U 86]. Ces dernières recouvrent à la fois les p rob lèmes liés à la régula t ion et ceux 
propres à l'asservissement. 

• Asservissement caractér isé par la réponse yM à une commande uM donnée 

Aas(<l~l)yM = Bas(q~X)uM (15.83) 

• Régulat ion caractér isée par une dynamique Ar 

Ar(<TX)[yMk ~ yk) = 0 pour tout k (15.84) 

avec Ar{q~X) = 1 + a[q~X + ... + ar

nq~n 

Le sys tème étant modé l i sé par (avec un retard de un pas) : 

= ~ - " anq-n)yk+l + (b0 + bxq~X + ... + bnq-n)uk (15.85) 

où ax, a2,..., an, b0, bx,...,bn sont es t imés par l'une des mé thodes p r é c é d e m m e n t décr i tes . 
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En reportant 1 5 . 8 5 dans 1 5 . 8 4 , on obtient : 

M<i~l)yMk+l = AM~x)yk+\ = yk+\ + "bk + - + anyk-n+\ 

= ((flf - a^yk + ... + (ar

n - an)yk_n+i} + (b0uk + bxuk_x + ... + bnuk_n) 

( 1 5 . 8 6 ) 

On en dédui t la l o i de commande : 

Ur(z~l)yMk+] - [a[ - ax}yk - ... - [ar

n - an}yk_n+x - b\uk_x - ...bnuk_n^ 
uk = 

^0 ( 1 5 . 8 7 ) 

Rappelons que cette méthode peut être général isée en utilisant la technique de placement de 
pôle (correcteur RST) présentée aux paragraphes 1 4 . 3 . 2 et 1 5 . 4 . 2 . 1 . 

Régulateur à variance minimale 

Les paramètres du procédé à minimum de phase sont inconnus mais constants. Le p rocédé est 

modél i sé par : 

Mq~l)yk= B(q'x)uk _d + kQC{qx)ek ( 1 5 . 8 8 ) 

avec : 

A(q~X) = \ + axq~l + ... + anq~n 

B(q-l) = b0+bxq-1 +... + bnq~n 

C{q~X) = 1 + cxq~X + ... + cnq~n 

ek dés igne une séquence de variables aléatoires normales ( loi de Gauss centrée et de variance 
égale à un) décorrélées des entrées et des sorties. 

On en dédui t : 

yk = ~a\yk-\ - aiyk-i - - - Wk-n + + - + bnuk-d-n + Wq~l)ek 05 .89 ) 

L'object if est la recherche d'une lo i de commande minimisant la variance de la sortie E(yk

2) 
compte tenu des observations de la sortie yk,... yk_n et des commandes uk_x,...uk_n [ A S T R Ô M 8 9 ] 
[ N A J I M 8 2 ] . 

Posons F(q~l) = 1 + fxq~X + ... + fd-Xq-{d~X) et G(q~l) = g0 + gxq-1 + ... + gn-Xq~{n~X) 

tels que : 

c(q~l) = A(q-l)F(q-1) + ^ G ^ " 1 ) (15.90) 

Après quelques calculs élémentaires , on obtient : 

' B(q-l)F(q-l)uk + G(q-l)yk 

E(yk+d

2) = 1 + î\ + - + îd-\ + E 
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Cette expression est min imisée pour : 

B(q-X)F(q-X)uk + G(q~l)yk = 0 ( 1 5 . 9 1 ) 

et le min imum de variance est : 

1 + fx

2 + ... + fd_x

2 ( 1 5 . 9 2 ) 

Les équat ions 1 5 . 9 0 (calcul de F et G à partir de l 'estimation des coefficients de A et B) et 1 5 . 9 1 
(calcul de uk) définissent la lo i de commande. 

Dans le cas plus restrictif où le processus est modél i sé par : 

A(ql)yk = B(ql)uk_d + ek ( 1 5 . 9 3 ) 

On en déduit : 

y/c = -a\yk-i ~ a2yk-2 ~ - - anyk_n + bouk-d + - + bnuk-d-n + ( 1 5 . 9 4 ) 

En exprimant : 

yk_x en fonction de yk_2,...yk_n_x et u{k_d_n)_x, 

yk_d+l en fonction de yk.d^yk.d.n+x et uk_d^ u(k_d_n)_d+v 

l ' équat ion 1 5 . 9 4 devient : 

yk = -°>\yk-d - a2.yk-d-\ - - - a

nyk-d-n+\ 

+ bb{»k-d + ^k-d-i + - + * > * - 2 d - n + i ) + ^ ( 1 5 . 9 5 ) 

Le sys tème est directement identifié sous cette forme. 

ek é tant un processus aléatoire à moyenne glissante d'ordre d, i ndépendan t des ent rées et des 
sorties, E(yk+d

2) est minimale si : 

uk = 7 T i a \ y k + a2.yk-\ + - + Wk-n+l) ~ {biuk-\ + - + Kuk-d-n+\) ( 1 5 . 9 6 ) 
^0 

L'équat ion 1 5 . 9 6 définit la lo i de commande. 

Autres méthodes 

De nombreux autres algorithmes sont proposés dans la l i t térature scientifique [ D E L A R M I N A T 9 3 ] 
[ A S T R Ô M 8 9 ] utilisant des variantes du placement de pôles ou à base des techniques de com-

+oo 

mande de type LQ (qui minimisent des critères quadratiques du type J^JC^Q* + uTRujdt 
avec Q matrice symétr ique positive et R = CTC > 0 ) . 0 
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15.5.3 Commande directe 
Dans une commande adaptative directe, les paramètres du régulateur sont directement réinitia
lisés sans passer par une décomposi t ion en deux phases séparées : estimation et synthèse . 

Une telle commande peut être obtenue par une « reparamétr isat ion » des correcteurs dé termi
nistes [ L A N D A U 8 6 ] [ A S T R Ô M 8 9 ] . Nous allons décrire cette technique. 

Le sys tème est modél i sé par : 

yk = ~a\yk-\ ~ Wk-l ~ - - ^ k - n + bOuk-d + - + bnuk-d-n + ek ( 1 5 . 9 7 ) 

Soit en reprenant la mé thode du 1 5 . 4 . 3 . 1 (équations 1 5 . 8 3 à 1 5 . 8 7 ) et en posant : 

a r 
a h 0T = [ % f e l - t ^ 0 v , ' n ] et 

d - uk-d-n Yk-X - yk-n] 

on obtient : 

-a[yk - ... - anyk_n+l + hk+l0 

d ' o ù : 

( 1 5 . 9 8 ) 

Ce qui nous permet de définir le prédicteur : 

Ar9k+\ ~ hk+lSk ( 1 5 . 9 9 ) 

L'erreur de prédict ion est donnée par : 

( 1 5 . 1 0 0 ) 

On cherche alors à minimiser le critère Jk+i = £k+\ en utilisant un des algorithmes décrits 
dans le chapitre 1 5 . 4 . 2 . Cela détermine directement les paramètres du régulateur qui sont u t i l i 
sés dans la commande formulée dans l 'équat ion 1 5 . 8 7 . 
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16,1 Cahier des charges 
Le choix de l'ensemble des composants d'une chaîne d ' en t ra înement (alimentation-actionneur, 
réducteur, commande) résulte de la prise en compte de l'ensemble des contraintes à satisfaire 
appelé « cahier des charges ». 

Ces contraintes multiples peuvent être classées en deux grandes catégories : les contraintes phy
siques et les contraintes non physiques. Les premières peuvent être séparées en trois classes : 

• les contraintes de définition, 
• les contraintes dynamiques, 
• les contraintes d'environnement, 

Les secondes regroupent les contraintes économiques , juridiques contractuelles ou normatives, 
commerciales et voire politiques. Nous nous limiterons ici aux contraintes physiques. 

Les contraintes de définit ion 
Elles sont liées au rég ime permanent, cycliques ou non, et correspondent, pour un rég ime Sj , 
aux constantes nominales de définition mécaniques nécessaires pour satisfaire aux besoins de 
l 'application (puissance utile, vitesse, couple). 
Si le rég ime est défini par un profi l c inémat ique quelconque, i l convient de trouver le couple 
thermique et, le rég ime de fonctionnement normalisé, équivalents . 

Les contraintes dynamiques 
Elles sont l iées aux rég imes transitoires de la charge et aux valeurs maximales à supporter 
(accélérat ions maximales, temps de réponse, dépassements , vitesse et couple maxima...). 

Les contraintes d'environnement 
Elles limitent parfois la masse ou le volume de l'actionneur ou de l'ensemble de la cha îne . Elles 
fixent une ambiance plus ou moins sévère en température , pression, humidi té , possibil i té de 
refroidissement et bruit acoustique et é lect romagnét ique maximal toléré. Elles exigent un type 
de fixation et d'accouplement, limitent le niveau de perturbations é lec t romagnét iques conduites 
et/ou rayonnées ainsi que la pollution harmonique tolérable du réseau d'alimentation ou le fac
teur d ' in terférence té léphonique . 
Enfin elles précisent les facilités de maintenance de surveillance ou la sûreté de fonctionnement. 
Malgré l'ensemble de ces contraintes à satisfaire et parfois contradictoires, le plus souvent, plu
sieurs solutions sont possibles, en continu comme en alternatif. I l convient alors de les compa
rer par des simulations et, toutes choses égales par ailleurs, de retenir la plus économique . 

16,2 Choix de l'actionneur 
Bien que les é léments de la chaîne soient interdépendants , i l faut bien commencer par l ' un 
d'entre eux et de préférence par celui qui est d'abord chargé de répondre aux besoins énergé
tiques fondamentaux de l 'application. 
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Machine A l imenta t ion App l i ca t ion t ype 

Moteurs à courant cont inu 
- bobiné 

- aimants permanents 

- brusless DC 

- brusless AC 

hacheur ou redresseur commandé 
ou non 

onduleur à créneaux de courants 
120 ou 180° 

onduleur sinusoïdal triphasé 

entraînements industriels (aciéries, 
papeteries) et traction (bus, métro, 
train...). 

véhicules électriques, auxiliaires auto
mobile et avion. Asservissements de 
vitesse et position. Robotique. 

Asservissements vitesse et position 
actionneurs avioniques, 
péri-informatique, machines outils. 

Moteurs asynchrones 
monophasé à cage 

triphasé bobiné 

sinusoïdale monophasée ou gradateur 

sinusoïdale triphasée ou cascade 
hyposynchrone 

entraînements faible puissance, bas 
prix, domestiques et industriels. 

entraînements de grande puissance 
plage de vitesse limitée. 

Moteur synchrones 
- excitation bobinée 

(avec bagues ou 
diodes tournantes) 

- excitation par aimants 

- à reluctance variable 
avec cage de 
démarrage 

sinusoïdale triphasée ou 
onduleur courant 

sinusoïdale triphasée (ou biphasée 
selon la machine) ou onduleur MLI 

sinusoïdale triphasée (ou biphasée 
selon la machine) ou onduleur MLI 

entraînements ventilateurs et 
compresseurs grande puissance. 

entraînements faible ou moyenne 
puissance nécessitant une synchroni
sation, (ex. : textile...). 

entraînements faible ou moyenne 
puissance nécessitant une synchroni
sation, (ex. : textile...). 

Moteurs pas à pas 
tous types continue commutée créneaux de 

tension ou de courant 
péri-informatique (imprimantes, 
traceurs). Asservissements de position. 

Moteurs à ré luctance var iable 
polyphasés 

monophasé 

continue commutée 

continue commutée ou sinusoïdale 

entraînements sans balais faible coût -
grande plage de vitesse pour faible et 
moyenne puissance. Applications 
domestiques et avioniques. 

entraînements synchrones de faible et 
très faible puissance. 

Table 16.1. - Application types des principaux types de machines et de leur alimentation. 

I l faut donc d'abord satisfaire les contraintes de définition dans le plan couple-vitesse ou puis

sance-vitesse et les contraintes mécan iques maximales. Celles-ci fixent les types de machines 

possibles dans les gammes proposées par les constructeurs. Pour les faibles puissances toutes 

les machines sont envisageables. Pour les fortes puissances seules les machines classiques riva-
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lisent entre elles, avec une l imite en vitesse proche de 2 000 tours/minute pour les machines à 
collecteur. Dans la gamme des moyennes puissances les machines à ré luctance variable, les bru-
shless et les machines à courant continu sont très bien placées . 

Aux très faibles puissances et faibles tensions les machines à courant continu se placent encore 

le mieux. 

Le choix se réduit ensuite par la prise en compte des contraintes dynamiques, en comparant 
celles-ci aux performances des machines retenues (inerties, constantes de temps, constantes de 
quali té, etc.). En particulier les accélérations maximales permettent de fixer l ' inertie de l'ac-
tionneur associée à celle de la charge. Une bonne règle consiste à choisir une inertie moteur 
égale à celle de la charge ramenée côté moteur, pour une première i tération. Elle peut être affi
née ensuite en fonction du réducteur éventuel et des contraintes imposées , comme on le verra 
plus loin dans le choix du rapport de réduction de ce réducteur. 

Enfin les contraintes d'environnement réduisent encore le choix possible. À fonctions identiques 
les solutions à courant continu sont généralement plus économiques dans les petites puissances, 
mais compte tenu des coûts rapidement dégressifs des variateurs à courants alternatifs i l 
convient d 'opére r une comparaison économique systématique des diverses solutions possibles. 

La table 16.1 donne, à titre indicatif, un aperçu du choix habituel du type de machine en fonc
tion de l 'application. 

16,3 Choix du réducteur 
Lorsque le couple de charge Tl est grand et la vitesse correspondante faible, un ent ra înement 
direct, sans réducteur, imposerait un moteur volumineux et lourd. En effet, le volume du 
rotor est proportionnel au couple fourni. De plus à faible vitesse de fonctionnement les moteurs 
présentent un faible rendement et s'autorefroidissent peu. Ils cumulent donc tous les inconvé
nients dans ce cas. U n réducteur s'impose donc, dont i l faut fixer le rapport de réduct ion. Celui-
ci fixe, avec la puissance nécessaire , le rendement du réducteur selon le type de réducteur 
retenu. 

Le rapport de réduct ion dépend des contraintes imposées par la charge. En effet si le rég ime est 
de type Sv l 'égal i té des puissances utiles nominales de la charge / et du moteur, en admettant 
un réducteur parfait, donne : 

n = °± = - 5 - (16.1) 
®l Tun 

ce qui permet de choisir un moteur tel que son couple nominal Tun satisfassent aux besoins de 
la charge sous une vitesse œr inférieure ou égale à sa vitesse nominale mais voisine de celle-ci 
ce qui garantira sa tenue thermique. 
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Si l 'accéléra t ion maximale sur charge inertielle Jl pure est recherchée , on peut écrire que celle-
ci vaut, de façon approchée , si Jm est l ' inertie moteur : 

dœ, I 1 dœr I 
^ / m a x = - - r L / (16.2) dt I n dt / m a x 

dœr ( T Ji} „ „ 
a v e c ~ d f | / m + ~n2)= e = p ° 6 ' 3 ) 

où Tp est le couple impulsionnel du moteur choisi. 

Alors 

I Jl 

n = M - (16.4) 

c 'es t -à-dire que Jm = i l y a égali té des inerties ramenées d 'un m ê m e côté du réducteur . 

On peut noter que l 'accéléra t ion maximale dans ce cas vaudra : 

1 T A 

2n Jm 2n 

Si en plus la charge impose T{ en accélérat ion maximale, on démont re facilement que le rapport 
optimal vaut : 

(16.6) 

i l est donc fonction du couple de charge et conduit encore à une accéléra t ion maximale donnée 
par la formule (16.5). 

Si l ' on veut satisfaire à la fois le rég ime permanent et l ' accéléra t ion maximale en charge, i l 
apparaî t que l 'égal i té des rapports de réduct ion en fonction des couples, t irée de (16.1) et (16.6), 

T 
conduit à étudier les variations de — en fonction de n2 Jm/Ji selon la figure 16.1. 

J^un 

I l apparaî t que pour un rapport des inerties compris entre 2 et °° le couple impulsionnel n o r m é 
est compris entre 2 et 4 ce que vérifient la plupart des machines. I l est donc toujours possible 
de satisfaire les deux contraintes d'adaptation de la charge à la machine. 
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Figure 16.1. - Variations du couple impulsionnel normé en fonction du rapport des inerties 
rapportées d'un même côté du réducteur, pour une accélération maximale de la charge 

et un régime permanent optimal. 

16,4 Choix de l'alimentation 
Ic i encore un grand choix est possible bien que très lié à la machine que celle-ci soit à courant 
continu ou à courant alternatif. Là encore la puissance est le premier critère de choix, la struc
ture et le type d'interrupteur seront fixés par les besoins en courant ou tension, les réversibi l i 
tés en tension et/ou courant et les fréquences de travail. 

En courant continu le hacheur à transistor pour les faibles puissances, puis à I G B T pour les puis
sances supérieures constitue une excellente solution. Le redresseur c o m m a n d é intervient ensuite. 

En courant alternatif l 'onduleur de tension classique ou à M L I à transistor, puis IGBT, associé 
au moteur asynchrone ou à réluctance variable couvre la gamme des petites et moyennes puis
sances avec des commandes scalaires. L'onduleur M L I permet en plus la commande vectorielle 
des machines synchrones brushless et asynchrones. 

Pour les fortes puissances les interrupteurs types thyristors ou GTO deviennent nécessai res . En 
commutation forcée les onduleurs de tension ou de courant classiques, ou à M L I , associés au 
moteur asynchrone permettent tous les types de commandes. En commutation naturelle par le 
réseau le sys tème de cascade hyposynchrone utilise un moteur asynchrone bobiné et en com
mutation de courant par la charge les machines synchrones autopi lotées ou les moteurs asyn
chrones c o m m a n d é s en V//avec capacités offrent des solutions acceptables. 

La définition des courants et tensions maxima s 'opère à partir des besoins de la machine pour 
qu'elle puisse fournir les couple et vitesse maxima. 
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16.5 Choix de la commande 
La structure de l 'actionneur et de son alimentation, les performances dés i rées (qual i té 
du couple, fonctionnement à basse vitesse et en survitesse, rendement) et les impéra t i f s 
technologiques (commande analogique ou n u m é r i q u e , implantat ion sur A S I C , micro
cont rô leur ou D.S.P.) sont les principaux cri tères de choix des commandes des actionneurs 
é lec t r iques . 

Ceux-ci sont r é sumés sur le tableau 16.2 : 

compor tement 
à basse 
v i tesse 

adapté aux 
surv i tesses 

sensib l i té aux 
var ia t ions de 

paramètres 

con t rô le en 
rég ime 

permanent 

con t rô le 
en rég ime 
t rans i to i re 

Commande 
scalaire médiocre 

oui avec des 
performances 

médiocre 

oui pour 
certains 

algorithmes 
oui non 

Commande 
vector ie l le bon trop complexe beaucoup oui oui 

Contrô le 
direct 
du coup le 

médiocre 
oui avec de 

bonnes 
performances 

moyen oui oui 

Tableau 16.2. - Critères de choix des commandes 
des actionneurs électriques. 

Les techniques d'asservissement et de régulat ion sont uti l isées à plusieurs niveaux : 

• pour le contrôle du flux et du couple, 

• pour l'asservissement et la régulat ion de vitesse et de position. 

Le tableau 16.3 donne un aperçu de leurs principales applications dans le domaine de la trac
tion électr ique ou de la robotique. 

Comme i l était prévis ible , aucune solution ne peut répondre à toutes les exigences et le choix 
d'une commande et d'une technologie relève, là aussi, comme pour le choix de la machine et 
de son alimentation, de compromis astucieux pour l'ensemble des é léments à assembler. C'est 
ce qui fait encore l 'art de l ' ingénieur et l ' intérêt du mét ier et prouve, s ' i l en était besoin, q u ' i l 
reste encore fort à faire pour parvenir à des solutions idéales maî t r i sées . 
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Perfor
mances 

Comple
xité 

Applicat ion 

Technologie 
Perfor

mances 
Comple

xité Couple/ 
Flux 

Vitesse et 
posit ion 

Analo
gique 

ASIC uC DSP Scalaire Vectorielle 

Régulateurs 
PID 

oui oui oui oui moyen faible oui 
(selon 

commande) 

oui oui 

RST non oui oui oui bon moyenne oui 

Retour d'état non oui oui oui très bon dépend de 
l'ordre du 
système 

oui oui 

Synthèse H o o oui oui oui oui Compromis 
stabilité/ 
perfor

mances 

dépend de 
l'ordre du 
système 

oui oui 

Commande 
adaptative 

non non oui oui Prise en 
compte des 
variations 
paramé

triques mais 
pas de bruit 

ni des 
dynamiques 
négligées. 

élevée oui 
(variation 
des para
mètres) 

oui 
(Jet Tf 

inconnus) 

Tableau 16.3. - Critères de choix des correcteurs. 
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Annexe 1 : Rappels en automatique 

A U Notion de (onction de transfert 
A l i l i Transformée de Laplace 
Al.1.1.1 Définition 
Soit une fonction pour laquelle | / ( 0 | àt converge. On définit la t ransformée de Laplace 
monola tè re par : 

-H» 

L ( / ( 0 ) = F(s) = J f{t) - exp(-rt) dt ( A l . l ) 

0 
Al .1.1.2 Propriétés 

Domaine temporel Transformée de Laplace 

a.f+ b.g aF+bG 

siFis)) - fiO~) au sens des distributions 

dt siFis)) - / ( 0 + ) au sens des fonctions 

jfiWt Fis) 

s 

At-T) exp(-sT) • Fis) 

exp(at).f{t) Fis-a) 

te F.G 

f(0+) = l i m ^ o a v e c i > 0 fit) l i m ^ + o o sFis) 

/(+00) = l i m , ^ f(t) l i m s - > 0 avec 5>0 s F ( s ) 

Dirac 1 

Éche lon unitaire 
1 

S 

Rampe unitaire 
1 

s2 

Tableau ALI. - Propriétés des transformées de Laplace. 
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A 1 1 2 Transformée en z 
Al.1.2.1 Définition 
On définit la t ransformée en z monola tè re du s ignal /^) échant i l lonné au pas T h : 

oo 

= F(z) = X f(nTech )z~" ( A 1.2) 
n=0 

A 1.1.2.2 Propriétés 

Domaine tempore l T r a n s f o r m é e en z 

afin) + b.g(n) aF + bG 

f(k + n) avec n >0 Giz) = z" (F(z ) - / ( 0 ) z ° - ... - / ( n - \)z~{n-X)) 

f(k + n) avec n < 0 Giz) = z~n(Fiz) + fi-l)zl + ... + fi-n)zn) 

/*£ Ffe)G(z) 

n m n - » 0 avec * > 0 l i m ^ ^ F(z) 

l i m ^ ^ ^ f(n) l i m z - > l avec z > 0 ( ^ " 

Dirac : = 1 
si k = 0 et 0 ailleurs 

1 

Éche lon unitaire : i\k) = 1 
si k> 0 et 0 ailleurs 

Z 
z - \ 

Rampe : rik) - k 
pour k > 0 et 0 ailleurs 

z 

iz - D 2 

Tableau A 1.2. - Propriétés de transformées en z. 
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Al,1,3 Fonction de transfert 
La fonction de transfert d 'un sys tème continu est la t ransformée de Laplace de la réponse impul 
sionnelle. 

S y s t è m e cont inu S y s t è m e é c h a n t i l l o n n é 

Fonct ion 
de transfert 
rat ionnelle 

u(t) F(s) y(t) 

z=0 j=0 

y(s) = F(s) • u(s) avec 

m 

X v j 

F(s) = et n > m 

¡=0 

F(z) ïk 

!=0 /=0 

y(z) = F(z) • u{z) avec 

Xv 
F(z) = — et n > m 

ü;Z 

i-0 

Stab i l i t é 

-

Zone stable Zone instable 

Re Re 

4 /m 

' Zone stable 

L 

Zone instable 

+ 1 — • 

Tableau Al.3. - Fonctions de transfert. 

426 



/Annexes 

Sys t ème continu Sys tème échant i l lonné b loqué à l'ordre 0 

Premier 
ordre P(s) = 

K 
H(z) avec 

z - Po 

1 + Ts 
Po = e x p l - - ^ ] et b = K(\-p0) 

Premier 
ordre 

avec retard 

* < T e c h 

Pis) 
K 

1 + Ts 
H(z) = FC z~l -—^ avec 

Po = e x P 

z - Po 
T 
1ech 

PO 

T 

1 - e ^ 

zo V y 
T - 7 1 ech 

1 - e T 
F *-TECH \ 

K - K 1 - e T 

Second 
ordre 
0 < £ < 1 

Pis) = 
K 

t 2 § 1 2 

1 + — S + 2 s 

bxz + b0 

avec 
z + axz + a0 

a0 = exp(-2ÇconTech) 

ax = - 2 • exp(-ÇconTech)cos(copTech) 

b0 = exp(-2ÇconTech) + exp(-ÇconTech) • 

177" sin(œpT^) - cos(û> Tech) 

bx = 1 - exp(-ÇconTech) • 

Ç T T MiopTech ) + COS(ÎO Tech ) 

Sys tème 
S . L S . O . P(s) 

Pôles zi = exp(si.Tech) 

Tableau A 1.4. Fonctions de transfert des systèmes les plus courants. 
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Al ,2 Rappels sur les variables d'état 
Soit un sys tème discret S.I.S.O. décrit par : 

ÏXk + \ = Ad ' Xk + Bd ' U k 
Yk = cd ' xk + Dd • uk 

Ad est de dimension nxn, BD est de dimension njcl, Cd est de dimension \xn et Dd est de dimen
sion l x l . 

Le sys tème est propre si la sortie ne dépend pas explicitement de l ' en t rée : Dd = 0. 

Le po lynôme caractér is t ique du système est : 

0A(z) = det(z/ - Ad) = a0 + axz + ... + an_xzn~l + zn ( A l . 4 ) 

A L U Commandabilité 
Définitions et théorèmes 

Un sys tème l inéaire discret S.I.S.O. est commandable si et seulement si on peut toujours défi
nir une trajectoire de commande uk en un nombre f in i de pér iodes d ' échant i l lonnage permettant 
de passer d 'un vecteur d 'é ta t ini t ial X(k0Tech) à un vecteur d 'é ta t final X(kfTech), quels que 
soient ces vecteurs. 

Le sys tème est commandable si et seulement si : 

Kom=^dAdBd...Af-%] ( A l . 5 ) 

est de rang maximum (et donc n). 

Une condition nécessaire et suffisante de commandabi l i té est de trouver un changement de base 

Wc pour lequel le sys tème puisse être représenté par le triplet {Àd, BD, Cd j avec : 

AA = 

f 0 
1 0 0 > 

0 0 1 0 0 

et Bd = 

0 0 0 1 0 

KTa0 -ax - a n _ 2 ~an-\) 

( A l . 6 ) 

Décomposition selon la commandabilité 

Lorsque le sys tème n'est pas ent ièrement commandable, on peut trouver une transformation W 

An 
0 

¿ 1 2 

A22 ) 
et BJ 

v 0 , 
telle que Ad = WAdW~' 

soit commandable. 

Le sys tème est stabilisable si ses parties instables sont c o m m a n d â m e s . 

et telle que le sous-sys tème An, S, 
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Calcul de la matrice de changement de base Wc (algorithme de Leverrier) 

Soient AD, BD, Cd les matrices dans l'espace canonique et AD, BD, Cd les matrices dans l'es
pace ini t ia l . 

Notons Wc =[wx w2 ... wn] la matrice de changement de base vers l'espace canonique 
de commandabi l i t é . 

Nous avons : WCBD = BD et WcÂd = ADWC 

Soit en reportant l'expression des matrices dans l'espace canonique : 

( A l . 7 ) 

et 

wn-\ = Adwn + an-\wn 
wn-2 = Adwn-\ + flN-2W„ 

W j = Adw2 + a\Wn 

(A1.8) 

Al.2.2 O b s e r v a » 
Définitions et théorèmes 

U n sys tème linéaire discret S.I.S.O. est observable si et seulement si on peut reconstituer l 'é ta t 
ini t ial du vecteur d 'é ta t X(kQTech) à partir de l'observation de son ent rée et de sa sortie sur un 
nombre f in i de pér iodes d ' échant i l lonnage . 

Exemple 
La position n'est pas observable si la vitesse est la seule composante liée au comportement 
mécan ique de la machine. Elle est définie à une constante près . 
Par contre si elle est mesurée et fait partie du vecteur d 'état , elle devient év idemmen t observable. 

Le sys tème est observable si et seulement si : 

^ s = [%%...c//- '] 
est de rang maximum (et donc n). 

( A 1.9) 

Une condition nécessai re et suffisante d 'observabi l i té est de trouver un changement de base W 

AD, BD, Cd\ avec : 

AA = 

~an-\ 

~an-2 

-ax 

~a0 

1 0 

0 1 

0 ... 

0^ 

0 

0 1 

0 0 0 0 

et Cd = (1 0 0 ... 0) ( A l . 1 0 ) 

) 

429 



ACTIONNEURS ÉLECTRIQUES 

Décomposition selon l'observabUité 

Lorsque le sys tème n'est pas complè tement observable, on peut trouver une transformation W 
telle que 

Ad = WAdW~ 
<AU 0 ï 

v A 2 i A22j 
, B 

*2j 

et C = ( Q 0) 

et telle que le sous-sys tème A n , Bx et Cx soit observable. 

Calcul de la matrice de changement de base V\l0 

(algorithme de Leverrierj 

Soient Âd, Bd, Cd les matrices dans l'espace canonique et Ad, Bd, Cd les matrices dans l'es

pace ini t ia l . 

Notons Wn 
l 'inverse de la matrice de changement de base vers l'espace canonique 

C W T 1 = CA et AdW0-x = W0~lAd 

d 'observabi l i té . 

Nous avons : 

Soit en reportant l'expression des matrices dans l'espace canonique : 

wx = Cd 

wn - axwx = wn_xAd 

et 
w2 - an_xwx = wxAd 

-a0wx = wnAd 

( A l . 1 1 ) 

( A l . 1 2 ) 

Al.2,3 Représentation minimale 
La décomposi t ion selon l 'observabi l i té et celle suivant la commandabi l i t é peuvent être enchaî
nées pour extraire une représentat ion comportant : 

• une partie s imul tanément observable et commandable appelée réalisation minimale notée 

(Amin9
 ^ f f i i n ' ^mir)' 

• une partie observable et non commandable, 

• une partie commandable et non observable, 

• une partie non commandable et non observable. 
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Le transfert entrée u sortie y est alors donné par : 

P(z) = Cmin(zJ-AminylBmin ( A l . 1 3 ) 

A U Régulateurs P,L et P.LD, 
Al.3.1 Les actions 
Le correcteur à action proportionnelle intégrale dér ivée noté P.I.D. couvre une large gamme 
d'applications industrielles. I l doit sa grande diffusion à la s implici té de sa synthèse et de sa 
mise en œuvre . I l peut être réalisé é lec t roniquement ou à partir de modules pneumatiques ou 
mécan iques . 

I l dél ivre une commande au processus à partir de Terreur e = w - y entre la consigne et la sor
tie régulée (voir figure A 1.1). 

Figure ALI. - Système 5.7.S.O. asservi. 

L'action proportionnelle est caractér isée par u = Kp.(w - y). Si le gain Kp augmente, l 'erreur sta
tique et le temps de réponse sont réduits . Mais les actionneurs sont plus soll ici tés et le sys tème 
corr igé peut devenir instable. 

L'action intégrale est donnée par u = — e(v)dv . Sur un processus sans intégrateur (pôles 
T: J 

1 0 
nuls), elle permet d ' é l iminer l 'erreur statique. 

Elle augmente le gain et diminue la phase aux fréquences faibles. Si Ti augmente, la contribu
tion de l ' in tégra teur diminue. Le sys tème rejette plus lentement les perturbations. Inversement, 
si Ti diminue, le sys tème réagit plus rapidement. Le dépassement sur la sortie s'amplifie (mais 
revient à zéro à l ' i n f i n i ) . 

de 
L'action dér ivée est représentée par u-Td — . 

Elle permet d'anticiper l ' évolu t ion du sys tème et donc augmente sa rapidi té . Elle accroî t gain 
et phase aux fréquences é levées . 
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tr/min 

Rejet de perturbations sur u 
Tj= 100_ 

1 200 

900 — 

y pour Tj= 0,2 
y pour Tj= 1 

- y pour Tj = 100 

15 45 f(s) 

Figure A1.2. - Régulation de vitesse par PI d'une machine à courant continu. 

k i l l Structures 
Dans une structure P.I.D., l 'action dérivée peut être p lacée sur l ' écar t de sortie e = w - y ou sur 
la sortie. Cette dernière topologie diminue l'influence des variations brusques de consignes qui 
risqueraient de provoquer la saturation des préact ionneurs . Le tableau A l . 5 présente les struc
tures les plus usuelles. 

L'action dér ivée est associée à un filtre passe-bas pour rendre ce correcteur physiquement réa
lisable et a t ténuer l ' influence du bruit hautes fréquences. 

Structure série 
Dérivée sur l ' écart 

Tj s 

PD PI 
u Processus PD PI P C{s) = K 

Correcteur 

(1 + TiS){\ + Tds) 
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Structure paral lèle 
Dér ivée sur l 'écart 

T<fi 

1 

T,s 

Processus 
P 

Correcteur 

c(s) = K(î + - L + 7 » 
7;* 

PD 

7} s 

Structure série 
Dér ivée sur la sortie 

PI 
u Processus y PI 

P 

u = K 
P2 

V T i s J 

(w-Kpl(l + Tds)y) 

Structure paral lè le 
Dér ivée sur la sortie 

w e 1 

Tes 

Processus 
P 

u = K, 

Tableau A1.5. - Structures de P.I.D. 

A 1,3,3 Synthèse 
Synthèse d/recfe 

Le cahier des charges fixe l 'object i f à atteindre sous la forme d 'un p o l y n ô m e caractér is t ique 
représentant la dynamique désirée pour le sys tème corr igé : par exemple, Pobectifs) = 
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s2 + 2Çœns + (û2. La mé thode consiste à calculer les paramètres du correcteur assurant que le 

transfert du sys tème en boucle fermée FBF(s) 
C(s)P(s) 

1 + C(s)P(s) 
ait cette dynamique. 

Soit en posant C(s) = , P(s) = ^ T T et en reprenant les notations de la figure A 1.1, nous 

obtenons : 

PBF(S) = 

S(s) A(s) 

T(s)B(s) T(s)B(s) 

S(s)A(s) + R(s)B(s) Pobjectif(s) 

et donc, dans le cas où on ne simplifie pas B, i l convient de résoudre : 

S(s)A(s) + R(s)B(s) = Pobjectif(s) = s2+ 2Çœns + co2 

avec, par exemple, dans le cas d'un P.I.D parallèle filtré : 

(si B n'est pas simplifié) ( A l . 14) 

C(s) = K p + ± + Tds 
1 

1 + ^ s 
N 

( A l . 1 5 ) 

( A l . 1 6 ) 

Cette mé thode impose év idemmen t des restrictions sur les degrés de A et B pour un objectif sou
haité et une structure de régulateur donnée . Elle peut aussi amener un comportement transitoire 
inacceptable pour certains types d'application. 

Figure AU. - Exemple de comportement interdit. 

Cependant, cette méthode , utilisée avec les précautions nécessaires , est par ailleurs parfaitement 
adaptée à la synthèse des correcteurs numériques . 

Synthèse expérimentale d'un P.I.D. parallèle 
fP/geron 88] 

Si le procédé peut être identifié par un modèle de B R O Ï D A du type —2 , apér iodique et 
1 H- Ts 

naturellement stable, la boucle de retour est ouverte et une identification des paramèt res G 0 , T 
et r est effectuée. La constante Ti est réglée sur sa maximale et la constante Td est fixée à zéro. 
K est égale à l 'uni té . U n échelon est envoyé en entrée. 
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y A 

P(s) P(s) G0 = tangente au point 
d'inflection 

Figure A 1.4. - Réponse indicielle. 

Les paramètres du correcteur C(s) = Kt 

T i s 

sont donnés par le tableau suivant : 

Méthode de Ziegler et Nichols 

Kp Td Ti 

P 1 
G^c 

nulle infinie 

PI 0,9 
G0r 

nulle 3,3 r 

PID 1,2 

GQT 

0,5 r 2 r 

Tableau A1.6. - Synthèse dyun correcteur P.I.D. par la réponse indicielle. 

Remarque : Cette mé thode ne tient pas compte de T. Elle est d'autant meilleure que 77rest grand. 

Elle vise à minimiser le critère J \e(t)\dt. 

Si le procédé est instable ou possède des intégrateurs, la boucle ne peut plus être ouverte. U n 
essai de pompage peut conduire aux m ê m e s résultats. La constante 7. est réglée sur sa maxi
male et la constante Td est fixée à zéro . Le gain est progressivement a u g m e n t é de man iè re à 
obtenir des oscillations entretenues en sortie lorsqu'une impulsion de courte durée est e n v o y é e 
en entrée. Soit KQSC la valeur du gain obtenu dans ces conditions. 

JL 
P(s) 

Figure A 1.5. - Essai de pompage. 

( 
Les paramèt res du correcteur C(s) = K l + — + Tds 

T;S 
sont donnés par le tableau suivant : 
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Méthode de Ziegler et Nichols 

Td Ti 

P 0.5/C,*,, nulle infinie 

PI 0 ,45K O S C nulle 0,83 Tosc 

PID 0,6K O S C 0,125T O S C 0,5TOSC 

Tableau Al.7. - Synthèse d'un correcteur P.I.D. par pompage. 

Synthèse héquentielle 

Les fonctions de transferts sont représentées dans le plan de Black en portant en o rdonnée le 

gain en dB et en abcisse la phase en degré. Sur ce diagramme, sont présentées les courbes d'iso

gain et d'isophase correspondant au système en boucle fermée FBF(ja>) = ^B°^°*^ • 
1 + FBoUco) 

Le cahier des charges fixe un dépassement , un temps de premier pic ou la pulsation naturelle du 
sys tème corr igé (pour un sys tème du second ordre). 

I l faut alors faire tangenter le lieu en boucle ouverte FB0(jœ) avec la courbe de gain dési rée pour 
la pulsation de résonance souhaitée œr (puisque le sys tème doit posséder un gain maximal à la 
pulsation de résonance) . Compte tenu des échelles, la translation verticale du point FBO(jcor) 
correspond au gain Mc et la translation horizontale de ce m ê m e point correspond à la phase <2>c 

que doit amener le correcteur pour cette pulsation (voir figure 6). 

Action 
intégrale 

Action dérivée 

Phase 
en degré 

Méthodo log i e 

1. Données : P(j(û) et objectif d%, t ou con 

2. Calcul de Mr et œr : gain et pulsation à la 

résonance de l 'object i f : 

Mr = - 2 0 1 o g 1 0 2 < ^ l - £ 2 

et œr = coJl-2Ç2 

3. Tracer P((ù) dans le diagramme de 
Nichols 

4. Translater la courbe pour la faire tangen
ter en co à la courbe d'isogain M 

5. Lire Mc et & c 

6. En déduire les paramèt res du correcteur 

Figure Al.6.- Synthèse fréquentielle d'un P.I.D. 
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r 

Le correcteur P.I.D., C(s) = K 
1 

1 + — + Tds 
v T i s 

. fait pivoter la courbe FB0(jœ) autour du point 

m pivot Le gain introduit une translation verticale sans déphasage . 

H convient alors de dé terminer les paramètres du P.I.D. qui a m è n e ce gain Mc et cette phase d> 
à la pulsation a> 

Pour Ti > 4TfJ, C(s) = KD
 0 + ^ + ^ avec Tl + T2 = T{ et Tx T2 = Ti Td 

K, En posant K = — ^ et a = ~ - avec a > 1, les paramètres sont donnés par les équa t ions : 

1 - cor2T\2a 

Gc2 = K2 

(orT](\ + a) 

1 + i u r

2 7 i 2 ( l + a 2 ) + t o r
4 r , 

( A l . 1 7 ) 

, i 4 « 2 

7 avec M C r f f l = 2 0 1 o g 1 0 ( G c ) ( A 1.18) 

Ce sys tème donnant deux équat ions (A 1.17 et A 1.18) pour trois paramèt res a, Tx et K, a peut 
être fixé pour minimiser le gain amené par le P.I.D. 

Al,3.4 Circuits 
Les correcteurs P.I.D. peuvent être réalisés simplement à partir d'amplificateurs opéra t ionnels 
et de cellules passives rés is tance/capaci té montées en série ou en paral lè le . 

Rappelons la fonction de transfert du montage élémentaire représenté sur la figure A l . 7 . 

Elle est donnée par C(s) = - ^Sll 

7m? /, 

Figure Al. 7. - Montage amplificateur opérationnel. 

Ce qui permet de définir les structures suivantes 
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P Proportionnel 

////?/// 

P D Proportionnel - Dér ivé 

///#/// 

C(s) 
R2C\S 

1 + RxCxs 

//////// 

P I Proportionnel- Intégral 

C(s) R2 i 
Rx 1 + R2C2s 

y 

¿7X7777 

Choisir R 2 » R X pour se rapprocher 
d 'un intégrateur pur 

P I D Structure série 

Ci 
C ( s ) 

(1 + t f 1 C 1 i ) ( l + J ? 2 C 2 J ) 

/77777T7 
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P I D S t ructure p a r a l l è l e 

FL21 C 2 1 

Z Z H I - H ^ 

I i 
C M = ^ 

^311 

* 1 12 1 

* l i 1 + % C 1 2 J 

32 
312 

^22^21^ 
1 + R2\C2is) 

Tableau A 1.8. - Correcteurs électroniques. 
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Annexe 2 : Localisation et évaluation 
des bruits dans un asservissement de vitesse 

d'une machine asynchrone 
La prise en compte des bruits est indispensable dans la commande d'un ensemble-convertis
seur-machine. Elle conditionne à la fois la robustesse du sys tème corr igé et ses performances. 
Elle intervient lors de l ' identification du procédé et lors de la synthèse des correcteurs. Nous 
nous proposons de donner ic i un bref aperçu des origines de ces bruits. 

Variation des paramètres 
Onduleur : harmoniques d u moteur : fréquence, 
et temps morts échauffement 

Vitesse de rotation : 
quantification, sectorisation irrégulière 

Figure A2.1. - Banc moteur pour machine asynchrone. 

Ail Couplage électromagnétique 
La compat ibi l i té é lec t romagnét ique [ M A R D I G U I A N 9 2 ] [ I A N O V I C I 8 5 ] met en jeu trois protago
nistes : 

• la source, 

• le couplage, 

• la victime. 

Les perturbations générées par l ' émet teur (la source) sont transmises au sys tème parasi té (la 
victime) par couplage é lect romagnét ique. 
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Les sources d ' émiss ion sont multiples. Citons sans être exhaustifs, les émiss ions hertziennes 
(radio, télévision, radio- té léphone) , les machines électr iques (arcs sous les balais des moteurs à 
courant continu...), les appareillages é lec t romécaniques (contacteurs, relais...), les convertis
seurs statiques et les p h é n o m è n e s naturels (foudre, décharges électrostat iques. . . ) 

I l existe cinq modes de couplage : 

• de l ' impédance commune. L ' impédance de masse, non nulle, génère une tension parasite. 

• entre un conducteur et un plan de masse. I l a lieu, par exemple, lorsque des conducteurs pas
sent à proximi té d 'un châssis métal l ique. 

• d'un courant variable dans un conducteur filaire sur un autre conducteur filaire voisin. Le 
couplage appelé , dans ce cas, diaphonie, peut être capacitif et/ou inductif. Elle augmente avec 
la fréquence (et donc avec la raideur des fronts des signaux). 

• du champ électr ique avec les câbles . Le couplage est d'autant plus grand que le câble est 
long et que la distance source/victime est faible. I l est très important à p rox imi té des conver
tisseurs statiques. Les prises de mesure doivent être soignées . Une paire torsadée ou un câble 
coaxial, avec un blindage relié du côté du capteur et du traitement en H F ou d 'un seul côté en 
BF, amél iore souvent la mesure à un moindre coût et sans l 'adjonction de filtres supp lémen
taires. 

• du champ magné t ique avec les boucles. Le couplage est d'autant plus fort que la surface de 
la boucle est importante et que la source est proche. I l est souhaitable de torsader les fils pour 
diminuer la surface active des boucles. 

Les problèmes liés à la C E M doivent être pris en compte dès la conception des cartes de com
mande et des convertisseurs statiques. Ils interviennent dans le choix des topologies, dans la dis
position des composants les uns par rapport aux autres, dans la sélect ion des interrupteurs sta
tiques et de leurs commandes. Ils influent aussi lors des mesures, de leurs conditionnements et 
de leurs transmissions. U n câble bifilaire ou coaxial adapté dont le blindage est correctement 
relié amène souvent une amél iorat ion notable. Enfin, ils imposent des sécuri tés logicielles (wat¬
chdog, pagination interdite, code de détect ion d'erreur). 

L 'évalua t ion quantitative, a priori, de ces bruits est très complexe. Une lecture des normes sur 
la susceptibil i té é lec t romagnét ique donne un aperçu des bandes de f réquences concernées . 
Mais, seules des mesures des parasites rayonnés et conduits dans les câbles ainsi que dans les 
différents é léments du sys tème permettent de cerner la réali té de plus près . 

Â2.2 Numérisation 
Quantification 

U n signal analogique peut prendre une infinité de valeurs entre son maximum et son min imum. 
Ce signal est quantifié sur un nombre f in i de valeurs. Cette dernière opérat ion consiste à 
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approximer un signal analogique x en un multiple entier r^ d'une quanti té q appelée échelon de 

quantification. Elle introduit donc une erreur e = x - nx.q. Cette erreur ne peut excéder + i . 

Refard 

Le retard dû au temps de transfert du convertisseur analogique numér ique et celui a m e n é par la 
commande introduisent une erreur supplémentaire d'autant plus importante que le taux de 
variation du signal analogique est grand. 

La figure A 2 . 2 représente l'erreur due aux retards et à la discrétisat ion. 

t 

Figure A2.3. - Erreur de numérisation. 

Arrondis 

Enfin, les erreurs d'arrondis contribuent à l'erreur globale de discrétisat ion. Si Xet Y sont codés 
sur 8 bits, X * F nécessi te 2n bits. X + Y et X - Y requièrent n + 1 bits. Un codage sur le m ê m e 
nombre de bits provoquera une erreur d'arrondis. 

A2.3 Bruits sur la mesure de la vitesse 
Capteur numérique 

Cons idérons un capteur de vitesse de type incrémental . I l est const i tué d 'un disque en verre 
transparent sur lequel sont gravées trois pistes concentriques. 2 A secteurs sont répart is sur cha-

2K 
cune des deux pistes extér ieures décalées e l les-mêmes de — radians. Une fourche optique 

A 
comportant trois capteurs vient lire ces trois pistes. Le capteur dél ivre deux signaux rectangu
laires dont la fréquence dépend de la vitesse de rotation du moteur et un top de synchronisation 
par tour. 
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Piste A 

Piste B 

Piste C 

Figure A2.4. - Capteur incrémental. 

Deux méthodes permettent la mesure de la vitesse. 

• compter le nombre d'impulsions générées par le capteur en un temps donné , 

• compter le nombre de tops d'une horloge de fréquence fh (pér iode Th) durant un nombre M 
donné d'impulsions dél ivrées par le capteur 

Dans ce dernier cas, éva luons l'erreur de mesure. L'erreur maximale sur la mesure est la diffé
rence entre la vitesse correspondant à N impulsions et celle donnée par N + 1 impulsions. 

Ü InTi, 2n 
— avec 6 = — et pour M = 1 

O + 27tThü A 
(AIA) 

avec AQX en tr/s 

Si l ' on dispose d 'un compteur de n bits pour décompter le nombre d'impulsions, la valeur min i 
male mesurable est : 

. fh 
A(2n - 1) 

pour M - 1 (A2.2) 

avec Î2 • en tr/s 
min 

En effet pour — tours, le maximum d'impulsions d'horloge est 2n - 1. 
A 

Cette l imite peut être d iminuée en enregistrant le nombre de débordemen t s du compteur. 

Les tolérances de fabrication introduisent une incertitude angulaire ¡3 sur la sectorisation. 
L'erreur amenée est : 

P AQo 
e 

(A2.3) 

Mais cette erreur est sensiblement d iminuée si la fréquence des impulsions dél ivrées par le cap
teur est divisée par deux. En effet sur une demi-pér iode , elle est de l 'ordre de 20 %. Par contre, 

l 'incertitude sur la pér iode complè te est inférieure à — - — . 
F F 2 000 
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Avec cette mé thode de mesure, l'angle parcouru est divisé par le temps correspondant. Cela 
donne une valeur moyenne de la vitesse. Cela provoque une erreur durant les phases d ' accé lé 
ration et de décélérat ion. Celle-ci est d'autant plus importante que la vitesse est faible (et donc 
que NTh est grand) : 

2 V dt J ( A 2 . 4 ) 

2,5 

2 

« 1,5 

1 1 
LU 

0,5 

0 
- 0 , 5 

I r 

ffiiï j mm 
0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25 0,3 0,35 0,4 

Temps en s 

Figure A2.5. - Représentation de l'erreur de vitesse 
lors d'un démarrage moteur. 

Le calcul des retards (voir chapitre A2.2) dépend de la fréquence d ' échan t i l lonnage mécan ique . 
Cette dernière est souvent un sous-multiple de celle des autres grandeurs (électr iques et m a g n é 
tiques). Les retards obtenus peuvent induire de grossières erreurs sur les machines à faible iner
tie. 

Capteurs analogiques 

Ce sont des génératr ices à courant continu excitées par des aimants permanents et fonctionnant 
à vide. Leur f.e.m. est alors proportionnelle à la vitesse. 

Ces capteurs de vitesse ont un triple inconvénient : 

• ils sont très brui tés (variation de réluctance, pulsation de denture, influence du collecteur) 
[ L A C R O U X 85] et sensibles aux variations de température , 

• ils sont chers, 

• ils ont une dynamique relativement mauvaise. 

Tous ces inconvénients freinent sensiblement leur utilisation en traction électr ique. 
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A2.4 Influence de la modulation de largeurs d'impulsions 
implantée sur l'onduleur 

Le spectre des tensions de commande d'une M L I vectorielle est const i tué de groupes de raies 
centrés autour des multiples de la fréquence d 'échant i l lonnage fg. Ces raies sont distantes de la 
fréquence du fondamental fs. L'enveloppe des harmoniques décroî t en \lf. 

Volts 
400 

300 

200 

100 

0 

Volts 
120 

! I ! ! 
i 1 

i j r 

\ \ j \ j i 1 
! \ \ 

\ ] ! 
I I 

i l i l L 

0 0 

s 

5 1 1,5 2 2, 5 3 3,5 4 
Fréquence (KHz) 

100 

80 

60 

40 

20 

0 

1 

. .1 1 [ 1 k 1 j i À L i iL 
0,5 1,5 2,5 3,5 4 

Fréquence (KHz) 

Figure A2.6. - Spectre des tensions dans un repère dq lié au stator d'une M.L.I. vectorielle. 

L'excitation est aussi per turbée par la présence des temps morts introduits pour évi ter les courts-
circuits de branche dans l'onduleur. Durant ces pér iodes , la tension de sortie dépend du sens du 
courant. 

A2.4 Influence d'une mauvaise orientation du repère 
dans une commande vectorielle 

En contrôle vectoriel, les grandeurs de commande sont en général ca lculées dans un repère dq 
tournant. Une pér iode d ' échan t i l lonnage trop grande ou une mauvaise résolut ion du capteur de 
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vitesse ou de position rotorique provoque une erreur sur la position de ce repère . Cela induit une 
désorientat ion du flux et des pulsations du couple. À la l imite, le sys tème peut être déstabi l isé . 

Classiquement, l'erreur de position est compensée en prenant, à l 'instant n, un angle 
T 

0 = Gn + œn où con dés igne, à l'instant n, la vitesse de rotation du repère d, q par rapport 

au repère a, ¡3 lié au stator et q n l 'angle évalué à l'instant n. 
La figure A2.7 représente l 'influence d'une désorientat ion de repère due à un écart angulaire de 
(OeTechIA dans une commande vectorielle découplée en tension. La fréquence d ' échan t i l lonnage 
est de 2 kHz et la pulsation statorique est 10071 rd/s. Elle met en év idence les oscillations de 
couple et la réappari t ion d'un couplage entre les axes d et q. 

25 
20 
15 
10 

5 
0 

- 5 
-10 
-15 
-20 
-25 

0,5 1 1,5 2 

A0 =coe e • Tech/4 
2,5 

PHIdr-PHIqr PHIdr-PHIqr 

1 1,5 2 2,5 
A9 =coe e • Tech/4 

Figure A2.7. - Influence d'une erreur sur l'orientation du repère d, q. 
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Annexe 3 : Rappels sur les signaux aléatoires 

A3.1 Variables et vecteurs aléatoires 
A3.1.1 Définitions et propriétés 
A3.1.1.1 Signal aléatoire, variable aléatoire 
U n signal aléatoire x(t) est un signal dont le comportement temporel ne peut être prédi t de façon 
déterminis te . À chaque instant i - , ce signal est représenté par une variable aléatoire U n vec
teur aléatoire de dimension n est const i tué de n variables aléatoires . I l peut être construit, par 
exemple, à partir du signal x(t) cons idéré à n instants distincts. Nous allons décr i re les propr ié
tés statistiques des variables et des vecteurs aléatoires. 

Un signal aléatoire est dit stationnaire (au sens strict) si toutes ses propr ié tés sont invariantes 
dans le temps. Plus restrictivement, un signal est stationnaire d'ordre n si ses propr ié tés statis
tiques d'ordre inférieur ou égal à n sont invariantes dans le temps. Par exemple, un signal est 
stationnaire d'ordre 2 si sa moyenne et sa variance sont indépendantes du temps. 

Soit x(t) un signal réel aléatoire stationnaire. Ses propriétés temporelles sont caractér isées par 
les expressions suivantes : 

Moyenne temporelle : 

A3.1.1.2 Propriétés temporelles 

(A3.1) 

- 7 7 2 

Fonction d 'au tocorré la t ion : 

(A3.2) 

- 7 7 2 

Fonction d ' in tercorré la t ion : 

77 2 

(A3.3) 

- 7 7 2 

Remarque : si le signal n'est pas stationnaire, i l faut définir : R^Ut) et R (t,f). 
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A3.1.1.3 Propriétés statistiques d'une variable aléatoire 

Densité de probabilité 

Soit X- une variable aléatoire. La fonction de répartit ion est définie par : 

F(x) = Pri&i < *)) e n n o t a n t P r l a probabil i té (A3.4) 

et la densi té de probabi l i té par : 

p(x) = ^ (A3.5) 
dx 

Moments du premier ordre 

+oo 

moyenne statistique : mXi = E ( X f ) = j xp(x)dx (A3.6) 

—oo 

+00 

moments de degré n : E(Xi

n) = Jx np(x)dx (A3.7) 
+00 

moments centrés de degré n : £ ( ( X ; - mx. )nJ = J (x - mx)np(x)dx (A3.8) 
—oo 

CT..2 = E[(Xi - mxi)2] dés igne la variance de la variable aléatoire X- (scalaire), oxi son écart type. 

Moments du second ordre 
Soient deux variables aléatoires X / et X- et p(x,y) la densi té de probabi l i té conjointe (définie 

6 > 2 / M X z . < x et X y < y) 
par /?(x,y) = — ) 

àxay 

Corrélat ion : # x . x . = E^Xj) = J JC y p (x ,y )dx (A3.9) 
—oo 

Covariance : 
+00 -foo 

Zx.Xj = E ^ - mx. )(Xj - mx. )] = J j" (x - mx. ) • (y - m x . ) • p(x, y)dxdy (A3.10) 
—oo —oo 

Fonction caractéristique 

Soit (p(u) la fonction caractérist ique associée à Xj. 

La fonction <p est définie par : (p(u) = E(eluXi) avec i2 = - 1 
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+00 

s ° i t ç(u) j p(x) eiux-dx ( A 3 . l l ) 

On peut alors calculer les moments d'ordre n par : 

E(Xjn) = 1 
dnq> 

dun 
(A3.12) 

u=0 

Variables aléatoires indépendantes 

Deux variables aléatoires X{ et Xj sont statistiquement indépendantes si et seulement si 

+00 +00 

avec f(x) = J "p(x , / î )d /}e tg(y) = j p(a,y)da et p(x,y) la densi té de probabil i té conjointe. 

Propriétés 

o2xi+xj = o2xi + ci2Xj 

RXiXj=mXimXj 

Combinaison linéaire de deux variables aléatoires 

Soient deux variables aléatoires X- et Xj. Posons Y = aX[ + bX-

Ryy= a2RXiXi + b2RXjXj + 2a.b.mXimXj (A3.13) 

A3.1.1.4 Propriétés statistiques d'un vecteur aléatoire 

Densité de probabilité 

Soit X un vecteur aléatoire de dimension n : 

X=[XvX2,...,Xn] (A3.14) 

La fonction de répart i t ion est définie par : 

F(x^2,..., xn) = Pri(Xx < xx) et ( X 2 < x2) et...(X„ < xn)) (A3.15) 

et la densi té de probabi l i té par : 

P(X^2,.., xn) = d " l ( X l ; X 2 ' X n ) (A3.16) 
dx 1 dX2 ... a x n 

Transformation d'un vecteur aléatoire 

Soit Y =f[X) avec / u n e fonction de Rn dans Rn et X un vecteur aléatoire de dimension n. 
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Alors P(X) = \Ap(X)x=f 
1 
(10 

dx\ dxx o\\ 

dyx 

dx2 

avec le Jacobien J = dyx 

fon fon 
dyx 

(A3.17) 

(A3.18) 

Propriétés d'un vecteur aléatoire 

La moyenne statistique ou espérance mathémat ique est donnée par : 

mx = E(X) 
E(X2) 

— 
m 2 

,E(Xn)/ 

avec E(Xt) = j . . . j xip(xì,x2,...,xn)dxì...dxn (A3.19) 

La matrice de covariance (nxn) est donnée par : 

E[(Xx-mx)2] 

E[(X2 - m2)(Xl - mx)] 

f E[(XX - mx f ] E[(XX - mx )(X2 - m2 )] 

Zx = E[(X-m)(X-my] = 

V E[(Xn -m„) z ] J 

(A3.20) 

Fonction caractéristique 

. " X l 

Notons X = le vecteur aléatoire. 

ux 

Soit (p(ux,...un) la fonction caractérist ique associée à X. Notons u -

La fonction (p est définie par : (p(ux,...un) = ç(u) = E(zmTX) avec i2 = - 1 

+oo 

(p(u)= ^p(X)-ciuTxâXxÔX2...dXn Soit 

Transformation linéaire d'un vecteur aléatoire 

Soit X un vecteur aléatoire de dimension nx. 

(A3.21) 
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Soit Y vecteur aléatoire de dimension nY obtenu par une tranformation l inéaire Y = AX + b avec 
A et b dé terminis tes . 

• Transformation de la moyenne mY = A.mx + b (A3.22) 

• Transformation de la matrice de covariance Z y = AXX.AT (A3.23) 

A3.1.1.5 Ergodicité 
Un processus est ergodique d'ordre n si ses propriétés statistiques et temporelles d'ordre infé
rieur ou égal à n sont confondues. Par exemple, pour un processus ergodique d'ordre 1, ses 
moyennes temporelles et statistiques sont confondues. 

A3.1.2 Variable aléatoire et Vecteur Gaussien 
Une variable aléatoire est gaussienne si sa densité de probabi l i té est de la forme : 

1 
p(x) -exp 

(x-mx) 

2CTY 

( A 3 . 2 4 ) 

J 

Un vecteur aléatoire gaussien de dimension n est un vecteur ayant une densi té de probabi l i té 
définie par : 

f(x) = 1 ^ e x p ( - - ( j c - m)TX~\x - m)) ( A 3 . 2 5 ) 
V ( 2 / r ) w det( i ; ) V 2 ; 

Chaque composante d'une vecteur Gaussien est une variable aléatoire gaussienne 

Les transformations A 3 . 2 2 et A 3 . 2 3 permettent de montrer [ D I E U L E S A I N T 9 0 ] que sa fonction 

caractér is t ique a pour expression : 

cp(u) = exp( i .u T m - ^ u T Eu) ( A 3 . 2 6 ) 

La plupart des bruits physiques sont représentés par des caractér is t iques de ce type. Ils sont en 
particulier utilisés pour la définit ion des filtres de Kalman. 

Â3.2 Lois de probabilité conditionnelle 
A3.2.1 Définition 
Soient X et 7 deux variables aléatoires . 

On note p(x\y) la densi té de probabi l i té conditionnelle liée à la fonction de répart i t ion F(x\y) : 
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j p(a, y)da 

F(x I y) = Pr(X < x I Y = y) = ^ (A3.27) 

J y)da 

—oo 

avec p(a,p) densi té de probabil i té associée à la variable aléatoire bidimensionnelle (X,F). 

A3.2.2 Propriétés 
p ( , l y ) = ^ e t ^ , , ) = ^ f 

g(y) /(•*) 
+00 +00 

avec/(jc) = jp(x,p)dpetg(y) = J p(a,y)da (A3.28) 
+00 +00 

J[x) et g(y) sont les lois de probabil i té marginale. 

D ' o ù P(x I y) = P ( y ' X ) f ( x ) (A3.29) 
g(y) 

A3.3 Séquence binaire pseudo-aléatoire 
Une séquence binaire pseudo-aléatoire est un signal déterminis te permettant d'approcher un 
bruit blanc (par rapport à la bande passante du processus). I l est construit à l 'aide d 'un registre 
à décalage const i tué de n bits. 

Horloge 

Figure A3.1. - Construction d'une séquence binaire pseudo-aléatoire. 
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Le bloc logique dépend du nombre d ' é tages du registre à déca lage : 

n Fonction logique (ou exclusif noté XOR) 

3 b, XOR bz 

4 b2 XOR 6 3 

5 b2 XOR 64 

6 bA XOR b5 

7 b3 XOR b6 

8 (((&! XOR b2) XOR fc3) XOR £ 7 ) 

9 fc4 XOR fc8 

10 6 2 XOR 6 9 

Tableau A3.1. - Description du bloc logique. 

La séquence obtenue est un signal pér iodique de pér iode (2n-\)Tech. Ses propr ié tés statistiques 

sont décri tes sur la figure suivante : 

Figure A3.2. - Fonction d'autocorrélation et densité spectrale. 
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Le spectre de la SBPA est const i tué de raies espacées de r . 
[2n-l)Tech 

2 . 0 9 
La pulsation de coupure à - 3 dB est donnée par : coc = . 

Tech 

Pour des c o m p l é m e n t s d'information, le lecteur se reportera utilement aux références 
[ B E L L A N G E R 9 0 ] [ B O R N E 9 2 A ] [ D E C O U L O N 9 4 ] et surtout [ D I E U L E S A I N T 9 0 ] . 
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Annexe 4 : Hyperstabilité 

Le lecteur trouvera les démonst ra t ions des propriétés sur F hypers tabi l i té et les fonctions réel les 
positives dans [POPOV 73]. Dans ce paragraphe, on note A * la matrice con juguée de la transpo
sée de A . 

A i l Hyperstabilité 
Défini fions ; classes M* ef propriétés H$ et H y hyperstabilité 

Soit un sys tème l inéaire P mono entrée de la forme 

dx 

dt 
- A - x + bu avec A matrice de dimension nxn et b un vecteur de dimension n (A4.1) 

associé à la fonction 

77(0, tx) = [x * Jx]^ + j (xuu * + w * / * ; c + j c* /w + ; t * Mx) dt = J z * Dz dt (A4.2) 

0 

avec z = 

( te\ 
dt 
y et D 

0 0 J( 

0 X 

nxn) 

J \n) M{nxn) 

(A4.3) 

(pxp) 

avec x réel et 7 et M matrices hermitiennes (La matrice Q est hermitienne si et seulement si Q* 
= Q en notant <2* la matrice conjuguée de QT). 

- [ / ] * A 

0 0 0 

0 0 0 , x 

L'équat ion (A4.1) s 'écri t F.z - 0 . 

On définit la fonction caractér is t ique 

X ( A , a) = * + / * (cr[7] - A ) - 1 6 + * (A[7] - A + 

¿7 * (A[7] - A * ) _ 1 ( M + (A + cr)7)(a[7] - A ) _ 1 f c 

(A4.4) 

(A4.5) 

455 



ACTIONNEURS ÉLECTRIQUES 

et le po lynôme caractér is t ique 

77(A, d ) = | det(A [ / ] - A * ) * ( A , a) det(<r[7] - A) (A4.6) 

où /normalise le po lynôme . 

Une fonction a de Cp dans /?+ est dite de classe Mi s ' i l existe une fonction continue p de R dans 
R, positive sur tendant vers 0 à l 'origine et pour laquelle : 

V * 0 > 0 a (z) <Xo^ N I < P(Xo) (A4.7) 

Une fonction p de CP dans R + est dite de classe M s s ' i l existe une fonction continue y de R 
dans R , positive sur R + tendant vers 0 à l 'origine et pour laquelle : 

V p 0 > 0 | |z| |< p 0 = » ) 3 ( z ) < r ( ^ o ) ( A 4 - 8 > 

Le sys tème P est hyperstable si et seulement s ' i l existe une fonction a de classe M - et trois 
fonctions ¡3, 7, 8 de classe Ms telles que : 

1. (propriété Hs) 

Pour tout intervalle [t0,T0] avec t0 < T0 et pour toute solution de P dans [t0,T0], i l existe une 
constante /?0 positive 

r?(r 0 , / ) < P0

2 pour tout t dans [t0,T0]. => a(x(t) < j 8 0 + P (x(t0)) 

pour tout t dans [ i Q , T 0 ] . 

2. (propriété Hp) 

Pour tout intervalle [tQ,T0] avec i 0 < T 0 et pour toute solution de P dans [ÎQ,T0] : 

1 2 - d(x(t0)) si 

pour tout t dans [ / 0 , rQ]. 

Théorèmes 

T h l : 

Soit S une matrice non singulière. 

Soit p un scalaire non nul, q un vecteur de dimension nttRtiN deux matrices hermitiennes de 
dimension nxn. 

(0 0 

0 0 0 (A4.9) 

,0 0 0 , 

r](/0,0 > -[r(*(io))f - S(x(t0)) supa (X(T)) 

Soit T = 
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Soit une matrice S = 

R 0 0 

0 p - p q * 

0 0 /? 

non singulière (det(S) non nul) . (A4.10) 

Soit un nouveau sys tème caractér isé par F et D avec : 

D = (s~l j *(D + r * F + F * F )^" 1 ) (A4.11) 

F = SFS"1 (A4.12) 

Si x et M sont solutions A4.1 et A4.2 alors û = pu - pq * x et x = Rx est solution du nou
veau sys tème : 

die 
— = A • x + bù et z * Dz = z * £>z (A4.13) 
d/ 

et /7(A,CT) = 77(A ,a) (A4.14) 

T h 2 : 

Soient et # 2 deux blocs hyperstables. 

Alors la somme des blocs (définie par 77 = r¡{ + r¡2 ) est hyperstable. 

Définition : propriétés h$ ef h p 

Soit un sys tème défini par A4.1 et A4.2. 

1. (propriété hs) 

I l satisfait la propr ié té hs si et seulement si : 

i l existe une constante 8 positive telle que pour toute solution (ujc) de A4 .1 et A4.2 

V f t > 0 V f t > 0 V i > 0 77(0, Î T ) < ft2 + p2 sup||x(0||, V / ! dans [0, T] 
0 < í < /j 

=> \\x(t)\\ < S(Pi + P2 + ||JC(0)||), V f dans [0, T] (A4.15) 

2. (propriété / i ^ ) 

I l satisfait la propr ié té hp si et seulement si : 

i l existe deux constantes j8 3 et /?4 positives telles que pour toute solution (ujc) de A4 .1 et A4.2 

77(0,^) > -/3 3 | | ;t(0)|| 2 - ^4||jc(0)||sup||x(0|| pour tout tx posi t i f (A4.16) 
0<í<íi 
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Théorème 

T h 3 : 

Si un sys tème de la forme A4.1 et A4.2 possède les propriétés hs et h alors i l est hyperstable. 

T h 4 : 

Si le sys tème décri t par les équat ions A4.1 et A4.2 possède les propriétés suivantes : 

1. Pour toute condition initiale x ( 0 ) = JC0, i l existe une solution (uj) de A4.1 définie pour t posi

t i f et satisfaisant 77(0,t x) < 0 pour tout tx positif et l i m * 0 ) = 0 , 
Î—»+00 

2. b est non nul, 

3. le po lynôme caractér is t ique n'est pas identiquement nul, 

alors les propositions suivantes sont équivalentes : 

1. le sys tème est hyperstable, 

2. Les propriétés hs et h sont satisfaites, 

3. X(-iœ, ico) > 0 pour tout co tel que det(/û>[7] - À) * 0 , 

4. La propriété hs est satisfaite pour /3X = 0 , /?2 = 0 et T tendant vers +°°, 

5. La propriété hp est satisfaite pour x(0) = 0 . 

Définition 

Soit un sys tème P défini par les équat ions A4.17 et A4.18 : 

djc 
équat ion d 'é ta t — = f(x,uj) (A4.17) 

dt 

équat ion de sortie y = g(x, u, t) (A4.18) 

avec x de dimension n, u et y de dimension m,fzlg continues par morceaux par rapport à JC, u 
et t. 

On étudie les solutions du système P dans l'intervalle [ÎQ'̂ OI-

On associe à P le sys tème Px : 

dx 
équat ion d 'é ta t — = f(x,u,t) (A4.19) 

dt 

et la fonction 

77 : tx -> r](t0,tx) = Re j u * (t)y{t)àt = J [ | « * (t)y(t) +1 y * (t)u(t)jdi 

V o J h 

pour tout tx dans [t0,T0]. 

P est hyperstable si et seulement si Px est hyperstable. 
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Théorème 

T h 5 : S i t f j et £ 2 définis par des équat ions du type A4.17 et A4.18 sont deux blocs hyperstables 
alors le sys tème représenté par la figure A4.1 est hyperstable. 

Figure A4.1. - Blocs connectés en parallèle. 

T h 6 : Si B{ et B2 définis par des équat ions du type A4.17 et A4.18 sont deux blocs hyperstables 
alors le sys tème représenté par la figure A4.2 est hyperstable. 

ßi ßi 

s 2 s 2 

Figue A4.2. - Blocs avec contre-réaction négative. 

T h 7 : Si P est un sys tème hyperstable défini par des équat ions du type A4.17 et A4.18 alors 
x(t) = 0 est une solution stable au sens de Lyapounov de 

dx 

dt 
/ ( JC, 0, t) (entrée u = 0) (A4.20) 

Toutes les solutions de A4.20 sont bornées . 

A4.2 Fonctions réelles positives 
Définition ; Fonctions réelles positives 

Une fonction rationnelle F(s) = de C dans R (où A et B sont deux p o l y n ô m e s à coeffi-
A(s) 

cients complexes) est dite réelle positive si et seulement si : 

1. F(s) est réelle pour s réel 
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2. Re(F(s)) > 0 pour tout s où F(s) est défini et tel que Re(s) > 0 

Si A et B sont à coefficients réels la première condition est automatiquement vérifiée. 

F est dite strictement réelle positive si et seulement s ' i l existe un réel e > 0 tel que F(s - £) soit 
réel le positive. 

Théorèmes 

T h 8 : 

F est réelle positive si et seulement si les conditions suivantes sont toutes vérifiées : 

1. Re(F(ico)) > 0 est satisfaite pour tout co tel que F(ico) soit non nul 

2. F n'a pas de pôles dans le demi plan droit Re(s) > 0, 

3. Si F a des pôles sur l 'axe imaginaire, ils sont simples et leurs rés idus sont réels et positifs. 

T h 9 : 

Soit le sys tème l inéaire mono-en t rée / mono-sortie défini par 

dx 
— = A - x + bu avec A matrice de dimension nxn et b un scalaire (A4.21) 
dt 

et y - C*JC + du avec c un vecteur de dimension n (A4.22) 

associé à la fonction 
f ' i ï 

î?(0, i !) - Re 

\o ) ju*ydt = j^Re(dy 

uu* + c * x + ~ x * c u I d i (A4.23) 

0 

Si le sys tème décrit par les équat ions A4.21 et A4.22 possède les propr ié tés suivantes : 

1. Pour toute condition initiale JC(0) = JC0, i l existe une solution (u>x) de A4.1 définie pout t posi

t i f et satisfaisant 77(0,^) < 0 pour tout ti positif et l imjc ( i ) = 0 , 

2. b est non nul, 

3. 2Re(d) + c*([i]-Aylb n'est pas identiquement nul, 

alors les propositions suivantes sont équivalentes : 

1. le sys tème est hyperstable, 

2. La fonction de transfert F(s) = d + c * 0 [ / ] - A ) _ 1 & du sys tème vérifie Re(F(icd)) > 0 pour tout 
œ tel que det(/<o[/] - A) * 0 , 

3. X(-iœ, iœ) > 0 pour tout œ tel que det(/£o[/] - A) * 0 

4. La proprié té hs est satisfaite pour Pi=0,P2 = 0etT tendant vers +°°, 

5. La proprié té h est satisfaite pour JC(0) = 0, 

6. La fonction de transfert F est réelle positive. 
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Remarque X(X, a) = — ( F ( A ) + F(a)) où F dés igne le conjugué de F 

Si, de plus la fonction de transfert F est réelle strictement positive alors le sys tème est asymp-
totiquement hyperstable. 

Moyennant quelques modifications, tous ces théorèmes peuvent être é tendus au cas des sys
tèmes mul t i entrées ou discrets. 
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