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RESUME

Commande et Observation des variables d’état d'un Moteur Synchrone
à Aimants Permanents à Pôles Lisses sans Capteur Mécanique

La commande numérique d’un moteur synchrone à aimant permanant (MSAP) s’avère

difficile et constitue un problème très étudié dans le domaine des systèmes embarqués et de

l’automatisation. En effet, la modélisation de ce type de machine est un système multivariable

non linéaire et complexe où certains paramètres (la résistance du stator, l’inductance,…)

varient avec la température.

Pour résoudre ce problème, des solutions visant soit à améliorer le modèle de connaissance du

MSAP, soit à l'adapter en cours de fonctionnement afin de renforcer la performance de la

commande par l’utilisation de correcteurs robustes, ont été abordées et étudiées. Ainsi, afin de

linéariser et découpler complètement le comportement entrée-sortie d’un MSAP, les méthodes

algorithmiques des lois de commande peuvent être utilisées.

La mise en œuvre de cette commande performante nécessite la mesure en temps réel de la

vitesse, de la position, du couple, et de la résistance statorique via des capteurs physiques qui

sont souvent coûteux ou difficiles à acquérir. Pour contourner ces problèmes, nous sommes

amené à concevoir un autre type de capteurs (capteurs logiciels) appelés plus communément

des observateurs. Ces derniers sont des algorithmes d’observation par mode glissant et filtre

de Kalman, délivrant à chaque instant une estimation en ligne des variables d'état non

mesurées.

Dans sa phase terminale la commande par rétroaction robuste et les estimateurs proposés sont

validés puis confirmés par des tests de simulations effectués sur un MSAP en présence des

bruits de mesure et variations paramétriques.

Mots clés

 Moteur synchrone à aimant permanent  Commande robuste  Filtre de Kalman Etendu

 Commande non linéaire par retour d’état  Observateur par Mode Glissant  Etendu
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ABSTRACT

Control and State Variables Observation of a Non-saillent

Permanent Magnet Synchronous Motor without Mechanical Sensor

The numerical control of a Permanent Magnet Synchronous Motor (PMSM) proves to be

difficult and constitutes a problem very studied in the field of the embarked systems and

automation. Indeed, the modeling of this type of machine is a nonlinear and complex

multivariable system where some parameters (the statorique resistance, the inductance…)

vary with the temperature.

To solve this problem, the solutions aiming to improve the PMSM knowledge model or to

adapt it in the course of drive operation in order to reinforce the control performance by using

of robust controllers, were approached and studied.

Thus, in order to linearize and uncouple completely the PMSM input-output behavior, the

control laws algorithmic methods can be used.

The robust control implementation requires the measurement in real time of the speed,

position, torque and stator resistance via physical sensors which are often expensive or

difficult to acquire. To circumvent these problems, we are brought to conceive another type of

software sensors, called more commonly the Observers. These later are some sliding mode

observation algorithms and Kalman Filter technique, delivering at every moment, an on-line

estimation of non-measured state variables.

Finally, the proposed combination robust nonlinear feedback control and estimators approach

are validated and confirmed by simulations results carried out on PMSM drive system in the

presence of measurement noises and parameter variations.

Keywords

 Permanent magnet synchronous motor model  Extended Kalman Filter  Robust control

 Nonlinear feedback control  Extended Sliding mode observer
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SYMBOLES ET ABREVIATIONS

 Matrices et Variables générales

x , xOsb : Grandeur estimée ou observée de x  (estimateur ou observateur)

: Erreur entre x et x
A, f : Matrice et fonction d’état

B, g : Matrice et fonction de commande

C, h : Matrice et fonction de sortie

e : Erreur entre la sortie et l’entrée

I : Matrice identité

u, v : Variables d’entrées ou de commande

x : Variable d’état

y : Variable de sortie

yc : Consigne associée à y

z : Variable d’état transformée

 Repères

r : Angle électrique entre le stator et le rotor

s : Angle électrique entre le stator et l’axe d

a, b, c : Axes liés aux enroulements triphasés

d, q : Axes longitudinal et transversal (transformation de Park).

 Variables et Paramètres du Moteur synchrone

r : Flux rotorique en Weber

r : Vitesse angulaire électrique rotorique en rad/s

C : Couple moteur en Nm

Cem : Couple électromagnétisme en Nm

Cr : Couple de charge résistant en Nm

f : Coefficient de frottement visqueux en Nm.s/rad

Id : Courant statorique sur l’axe d en Ampère
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Iq : Courant statorique sur l’axe q en Ampère

Is : Courant statorique en Ampère

J : Moment d’inertie des parties tournantes en kg.m2

Ld : Inductance équivalente d'induit sur l'axe d en H

Lq : Inductance équivalente d'induit sur l'axe q en H

p : Nombre de paires de pôles

Rs : Résistance statorique par phase en Ohm

Te : Période d’échantillonnage en seconde

Vd : Tension statorique sur l’axe d en Volt

Vq : Tension statorique sur l’axe q en Volt

Ωr, Ω : Vitesse mécanique rotorique en rad/s ou tr/mn

 Abréviations et Divers

h / xi : Vecteur gradient ; vecteur ligne, défini par : [h/x1, …, h/xn]

[f(x)] : Champ de vecteur ; vecteur colonne

[f, g](x) : Crochet de Lie de f et g désignant un troisième champ de vecteurs

défini par: [ , ]( ) = ( ) = ( ) − ( )
BOZ : Bloqueur d’Ordre Zéro

C : Ensemble des nombres complexes

CAN : Convertisseur Analogique Numérique

CNA : Convertisseur Numérique Analogique

CNL : Commande Non Linéaire

DSP : Digital Signal Processor

DTC : Direct Torque Control

DVD : Dual Versatile Disc

Fe, Te : Fréquence d’échantillonnage,  période d’échantillonnage

FEM : Force Electromotrice

FK : Filtre de Kalman

FKE : Filtre de Kalman Etendu

FMM : Force Magnétomotrice

IMC : Internal Model Controler
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Lf : Dérivée de Lie dans la direction du champ de vecteur f désignant un

opérateur différentiel du premier ordre défini par : ∑ ( ).
Lfh : Dérivée de lie de h dans la direction f, définie par :

ℎ = = ℎ ℎ … ℎ …
LPV : Linéaire à Paramètre Variant

MAS : Moteur ASynchrone

MBPC : Model Based Predictive Control

MCC : Moteur à Courant Continu

MLI : Modulation de Largeur d’Impulsions

MPC : Model Predictive Control

MRAS : Model Reference Adaptative System

MS : Moteur Synchrone

MSAP : Machine (moteur) Synchrone à Aimants Permanents

n : Opérateur fréquentiel

OMG : Observateur par Mode Glissant

OMGED : Observateur par Mode Glissant Etendu et Discret

PI : Proportionnel Intégral

PMSM : Permanent Magnet Synchronous Motor

R : Ensemble des nombres réels

rpm : revolutions per minute

s : Opérateur Laplacien

S : Fonction de Sensibilité

T : Fonction de Sensibilité complémentaire

Ws : Fonction de pondération S

Wt : Fonction de pondération de T

z : Variable pour la transformation en Z
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GENERALE
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L’objectif du présent travail est de montrer l’intérêt de l’utilisation des techniques de

l’automatique non linéaire appliquées au contrôle des moteurs électriques, en particulier le cas

du moteur synchrone. Nous nous intéressons à la commande et la stabilité d’un système non

linéaire et, plus précisément, au cas du Moteur Synchrone à Aimants Permanents (MSAP). Ce

dernier est un système complexe multivariable non linéaire évoluant dans un environnement

bruité, dont certains paramètres (particulièrement, la résistance du stator), peuvent varier en

fonction de la température pendant le fonctionnement du moteur.

Le moteur à courant continu (Chatelain, 1983), dont les performances sont excellentes et qui

bénéficie d'une grande expérience dans la traction électrique et dans d'autres applications

embarquées, nécessite un entretien relativement lourd et possède une puissance massique

inférieure (comparaison faite par rapport aux moteurs à courant alternatif). Des études ont été

menées pour chercher  à remplacer le moteur à courant continu par des machines à courant

alternatif telles que les moteurs synchrones ou asynchrones.

Actuellement, les moteurs à courant alternatif,  sont largement utilisés dans le monde

industriel. Le MSAP est l’un des types de moteur électrique les plus utilisés surtout pendant

ces dernières années. Pour preuve, selon une étude menée par Al Kassem (Kassem, 2013),

plus de 50% de l’énergie électrique est consommée par ces moteurs électriques.

Le MSAP est caractérisé par une densité élevée de puissance et de couple, une faible

consommation d’énergie et un très bon comportement dynamique. Les MSAP commencent à

remplacer les moteurs asynchrones dans de nombreuses applications embarquées. En plus, le

développement des composants de l’électronique de puissance et l’augmentation de la vitesse

de traitement du signal ont boosté l’usage de ce type de moteurs.

Les MSAP sont utilisés dans plusieurs applications, à savoir les véhicules électriques, les

machines à laver, les appareils de haute précision comme les imprimantes électriques, les

équipements médicaux (pompes, ventilateurs et compresseurs), etc.

Par ailleurs, les avantages intrinsèques (Titaouine et al., 2006) du moteur synchrone ont,

depuis quelques années, orienté plusieurs recherches scientifiques sur la problématique de la

commande de cette machine, pour des applications où les autres moteurs électriques, à

courant continu ou asynchrone sont soit moins performants, soit trop coûteux.

Cependant, pour obtenir de meilleures performances, le MSAP doit être doté d’un système de

commande nettement plus complexe. En effet, malgré ses qualités, le MSAP a été handicapé,

pendant longtemps par le fait qu'il est multivariable, fortement non linéaire possédant une
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dynamique rapide et sujet à des perturbations non mesurables. En outre le manque

d'informations directes concernant certains paramètres internes (vitesse, couple, etc.), conduit

à l’estimation de certaines grandeurs. Cette estimation dépend aussi des paramètres

électriques ou magnétiques difficilement identifiables (inductance ou résistance du rotor /

stator, …), et de plus, variables au cours du fonctionnement du moteur (Asseu et al., 2008).

Pour faire face à toutes ces difficultés, des algorithmes de commande optimale ou commande

linéarisante et découplante ont été présentés dans certains travaux de recherche (Ori et al.,

2011 ; Retif, 2008 ; Bakhouche, 2005). Ils permettent de linéariser partiellement le système

MSAP, en appliquant le principe de l’orientation du courant statorique dans un repère diphasé

(d, q) selon l’axe direct du courant (tel que le courant Id soit maintenu égal à une valeur nulle :

Id  0).
Par ailleurs, vu que la conception de cette commande découplante nécessite la mesure en

temps réel de la vitesse et du couple via des capteurs mécaniques ou physiques (Yoboue et al.,

2014b) qui sont souvent très coûteux et difficiles à trouver sur le marché, on est amené à

concevoir un autre type de capteurs logiciels, appelés plus communément des observateurs

(Ortega et al., 2011 ; Asseu et al., 2010). Ces derniers basés sur la modélisation du MSAP,

délivrent, à chaque instant, une estimation en ligne des variables d'état non mesurées.

Malheureusement une difficulté supplémentaire concerne la stabilité de la commande et de

l’observateur vis à vis des perturbations et des variations paramétriques telles que la résistance

statorique. Ainsi, pour résoudre le problème d’instabilité, des solutions visant à renforcer la

performance de la commande par l’utilisation de régulateurs robustes (Laroche, 2012 ; Asseu

et al., 2008 ; Leite et al., 2004) ont été utilisées.

En somme, pour commander et contrôler avec performance le comportement entrée-sortie du

moteur synchrone, des méthodes algorithmiques de synthèse des lois de commande robustes

et une technique d’observation ont été proposées.

Ainsi, dans ce travail de recherche, nous nous sommes intéressés au domaine de la traction

électrique basé sur le MSAP à pôles lisses  permettant de garantir entre autre l'optimisation du

couple par rapport au courant d'alimentation (Kaddouri, 2000). Ce travail, consistant donc à la

mise en œuvre de ces méthodes, s'articule autour des cinq chapitres suivants :

le premier chapitre, présente une définition des machines synchrones et asynchrones, et

indique une étude bibliographique des techniques de commande des MSAP, ainsi que de

nombreux travaux réalisés dans le cadre des MSAP et leur intérêt pour le monde industriel ;
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dans le deuxième chapitre, nous présentons le modèle mathématique détaillé du MSAP

permettant l’étude de son comportement dynamique (Ezzat, 2011 ; Marino et al., 2006). Le

modèle obtenu, basé sur la transformation de Park, servira alors à reproduire le comportement

dynamique de la machine ainsi qu'à faire la synthèse d'une loi de commande ;

le troisième chapitre, est consacré au découplage et à la linéarisation entrées / sorties par

retour d’état et changement de coordonnées (Asseu et al., 2009). Ainsi, la synthèse d’une loi

de commande non linéaire sur le MSAP présente l’avantage de pouvoir commander

séparément les courants et le couple. Avec cette technique de commande par « feedback », le

modèle du moteur est décomposé ou découplé en deux sous-systèmes linéaires mono

variables indépendants. Chaque sous-système représente une boucle indépendante de

commande d’une variable donnée (vitesse, couple, courant etc.) ;

le quatrième chapitre, concentre l’attention sur la performance de la commande découplante

face aux incertitudes paramétriques associées aux bruits ou perturbations de l’environnement

(température, vent, poussières, etc…). Nous présentons, ici, les bases de la commande

"robuste" via la norme H infinie (H∞) en vue d'améliorer la stabilité de notre système. Cette

méthode permet d’introduire des algorithmes de calculs présentés par certains auteurs

(Zulkifli et al., 2011 ; Doyle et al., 1992), pour synthétiser des contrôleurs robustes afin de

minimiser la sensibilité du comportement dynamique du système moteur en boucle fermée

vis-à-vis des incertitudes de modélisation et perturbations affectant le comportement de

l’ensemble convertisseur/machine (bruit de l’onduleur, des capteurs de courants / tensions,

…) ;

dans le cinquième chapitre, l’information de la vitesse, de la position ou du couple, souvent

difficilement accessible ou mesurable en temps réel et continu lors du fonctionnement du

moteur, ne pouvant être lue directement, nous proposons un capteur numérique. Ce capteur

numérique (Zheng, 2008), va permettre de reconstruire ou d’estimer la vitesse, la position et

le couple de charge à partir de la mesure des grandeurs électriques.

Par ailleurs, il est nécessaire d’implanter ces techniques d’estimation sur un dispositif en

temps réel puis de rendre l’observation plus robuste face aux variations de la résistance

statorique et des bruits de mesure. Ensuite, il faut élaborer des estimateurs (types mode

glissant et filtre de Kalman) en temps discret et étendus permettant d’effectuer une estimation

en ligne de la vitesse, de la position, du couple et de la résistance statorique.
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Des résultats de simulation sur Matlab / Simulink sont présentés et discutés au sein de

ces chapitres dans le but de montrer puis de confirmer l’efficacité et la robustesse des

techniques d’algorithmes non linéaires proposées.

Enfin, nous terminons par des conclusions sur l’apport et l’intérêt de cette étude ainsi que les

perspectives envisageables pour des travaux de recherches plus poussés.
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CHAPITRE I :

ANALYSE BIBLIOGRAPHIQUE
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I.1. INTRODUCTION

Ce chapitre introductif va nous permettre d'aborder les différents travaux réalisés sur les

machines synchrones, en général, et sur les MSAP, en particulier.

Nous faisons, d’abord, une incursion dans le monde des machines asynchrones et  synchrones

pour voir leur importance puis, nous nous intéressons à l’évolution des MSAP.

Nous présentons enfin les techniques de commande des MSAP ainsi que des travaux récents

qui ont été menés et leur intérêt dans le cadre de l’utilisation de la commande et l’estimation

des paramètres d’un MSAP.

a) Définition de la machine asynchrone

La  machine  asynchrone  est une  machine  à  courant  alternatif  qui  ne  possède  pas  de

connexion entre le stator et le rotor. Le terme  asynchrone  provient du fait que  la  vitesse du

rotor est différente de la pulsation des courants du stator (Mouad et al., 2010).

La machine asynchrone est très utilisée dans les applications industrielles, car de par  sa

conception, son coût est relativement moindre à celui des autres machines, sa robustesse au

niveau  électromagnétique  est  grande,  et  une  bonne  standardisation  existe entre  les

différents fabricants ; cependant, la simplicité de conception de cette machine cache une

complexité fonctionnelle assez importante.

La  machine  asynchrone  a  longtemps  été  fortement  concurrencée  par  la  machine

synchrone  dans les domaines de forte puissance, jusqu'à l'avènement de l'électronique de

puissance (Vaseghi, 2009). On la retrouve, aujourd'hui, dans de nombreuses applications,

notamment, dans le  transport  (métro,  trains,  propulsion  des  navires),  dans  l'industrie

(machines-outils), dans l'électroménager. Elle était, à l'origine, uniquement utilisée en

moteur,  mais  toujours grâce  à  l'électronique  de  puissance,  elle  est  de  plus  en  plus

souvent  utilisée  en génératrice;  c'est, par exemple, le cas des éoliennes.

Dans la pratique, la commande et la modélisation de ces machines électriques s’avère

difficile, complexe et demande une étude approfondie ; plusieurs recherches et études ont été

produites dans ce sens (Asseu et al., 2008 ; Bakhouche, 2005).
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b) Définition de la machine synchrone

Toute machine électrique dont la vitesse de rotation du rotor est égale à la vitesse de rotation

du champ tournant est appelée machine synchrone. Pour l’obtention d’un tel fonctionnement,

le champ magnétique rotorique doit être généré soit par des aimants, soit par un circuit

d’excitation (Mouad et al., 2010). Cela dit, qu’en mode permanent la position du champ

magnétique rotorique est alors fixe par rapport au rotor, ceci impose une vitesse de rotation

identique entre le rotor et le champ tournant statorique.

Deux modes de fonctionnement sont à distinguer pour les machines synchrones. En mode

génératrice, elle produit un courant électrique dont la fréquence est déterminée par la vitesse

de rotation du rotor. En mode moteur, elle consomme un courant électrique pour faire tourner

le rotor à une vitesse déterminée par la fréquence du courant (Bidart, 2012).

Les puissances des machines varient de quelques Watts pour les petits moteurs à plusieurs

centaines de mégawatts pour les alternateurs de grande puissance. Par ailleurs, la structure de

ces machines reste très semblable. Deux parties sont à distinguer :

- le stator est constitué d’enroulements triphasés qui, par interaction avec le champ

magnétique rotorique, crée un couple électromécanique ;

- le rotor, quant à lui, est responsable de générer le champ d’induction (Chatelain, 1983). Il

existe trois sortes de rotor, les rotors bobinés à pôles lisses, les rotors bobinés à pôles saillants,

et finalement les rotors à aimant.

Le tableau (1.1) ci-dessous permet de comprendre les différences notables au niveau des

différents types de moteurs par rapport :

- à la constitution du stator ;

- à la constitution du rotor ;

- à la vitesse du rotor ;

- à la conséquence d’une augmentation du couple de charge ;

- au rendement ;

- aux inconvénients et les avantages ;

- aux utilisations possibles.
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Tableau (1.1). Tableau comparatif des machines électriques

Moteur à courant continu Moteur synchrone Moteur asynchrone

Dénomination condensée MCC MS MAS

Constitution du stator 1. Enroulements inducteurs (machines de fortes
puissances jusqu’à plusieurs MW).
2. Aimants (machines jusqu’à quelques kW).

Enroulement statorique triphasé pour la
production du champ tournant.

Enroulement statorique triphasé pour la
production du champ tournant.

Constitution du rotor
Enroulements rotoriques d’induit constitués de
conducteurs de forte section car les courants
d’induit sont importants (limitation en augmentant
le nombre de voies d’enroulements)

1. Enroulements d’excitation
(électroaimant) pour machines de forte
puissance (moteurs ou alternateurs).
2. Aimants (machines jusqu’à quelques
kW)

1. Enroulements rotoriques (machines à
bagues) : forte puissance, circuit
électrique accessible pour modifier le
comportement de la machine (pilotage
par rotor).
2. Rotor à cage pour des machines
simples, robustes pilotables par le stator.

Vitesse du rotor
Variable suivant la tension d’induit, mais limitée
en raison des commutations de courant au niveau
du collecteur.

Variable à l’arrêt jusqu’à une vitesse
maximale réglée par la fréquence des
grandeurs statoriques (directement
proportionnelle).

Variable à l’arrêt jusqu’à une vitesse
maximale réglée par la fréquence des
grandeurs statoriques (au glissement
près).

Conséquence d’une
augmentation du couple
de charge

Diminution de la vitesse rotorique.
Limitation du courant maximal d’induit.

Pas de diminution de la vitesse rotorique
(synchronisme) en contrôlant l’angle
interne.
Perte de contrôle au-delà d’une limite.

Augmentation du glissement provoquant
une diminution de la vitesse de rotation.

Rendement Moyen Bon (98,5% pour les gros alternateurs) Moins bon que la MS (pertes rotoriques).

Inconvénients Entretien du système balais-collecteur (forte
dégradation).

1. Entretien des bagues pour les
moyens/gros moteurs (électro-aimant).
2. Décrochage si trop de couple
demandé.
3. Démarrage direct sur le réseau
impossible.

1. Dépendance entre la vitesse et la
charge.
2. Pointe de courant au démarrage.

Avantages Commande simple du couple et de la vitesse de
manière indépendante.

Vitesse fixée (invariante avec la charge). Robuste, peu d’entretien.

Utilisations

1. Production d’énergie (génératrice).
2. Application nécessitant une vitesse stable en
fonction de la charge.
3. Moteurs brushless, pas à pas.

1. Production d’énergie (alternateurs).
2. Application nécessitant une vitesse
stable en fonction de la charge.
3. Moteurs simples : brushless, pas à pas.

1. Grand standard industriel.
2. Entraînements divers.
3. Alternateurs en site isolé (éolienne,
micro-centrale hydraulique)
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c) Techniques de commandes des moteurs

Différentes stratégies de commande existent :

- la commande vectorielle ;

- la commande scalaire ;

- la commande prédictive ;

- la commande robuste ;

- la commande par platitude.

c1- La commande vectorielle

Aussi appelée commande à flux orienté (field-oriented control en anglais), est une méthode

de commande des variateurs de vitesse électrique dans laquelle les

courants statoriques triphasés d'un moteur électrique à courants alternatifs sont transformés en

deux composantes orthogonales qui peuvent être considérées comme étant des vecteurs. Le

premier vecteur permet le réglage du flux magnétique du moteur, tandis que le second règle

le couple. Ils sont alors découplés et le fonctionnement devient alors similaire à celui d'un

moteur à courant continu.

La commande vectorielle est utilisée pour les machines synchrones et asynchrones, ainsi que

pour les onduleurs en général, par exemple, dans le cas des installations haute tension à

courant continu. Elle a été conçue, au départ, pour des applications demandant de bonnes

performances de la part du moteur : fonctionnement régulier sur toute la plage de vitesse,

couple maximal à vitesse nulle, bonnes performances dynamiques combinés à des

accélérations et décélérations rapides. La technique s'est toutefois démocratisée car elle

permet également de réduire la taille du moteur, par conséquent, son coût, ainsi que sa

consommation électrique.

Pour que la transformée de Park simplifie les équations et permette l'utilisation de la

commande à flux orienté, il faut que les hypothèses suivantes soient satisfaites :

- le circuit magnétique de la machine n'est pas saturé, autrement dit, le flux varie de

manière linéaire avec le courant ;

- les pertes par courants de Foucault sont négligées ;

- les courants, les tensions et les flux sont sinusoïdaux ;

- les réactances de fuites sont indépendantes de la position du rotor. Elles sont

homogènes ;
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- la machine doit être alimentée, comme on le fait dans la pratique, par un système de

tensions triphasées sans neutre. Dans ce cas, la somme des 3 courants est forcément

nulle et la composante homopolaire est nulle.

Les méthodes de commande vectorielle, directe et indirecte, se différencient principalement

par la méthode de détermination de l'angle de Park qui représente la phase du flux orientée

dans le repère lié au stator.

- Dans la commande indirecte, le courant statorique et la vitesse du rotor sont

mesurés. La première mesure permet d’obtenir la pulsation statorique , la seconde,

l'angle de Park. Grâce à la connaissance de et , on peut calculer le glissement. Il

est nécessaire de connaître, de façon précise, la position du rotor pour pouvoir

déterminer de la même façon la position du flux rotorique. L’estimation du flux

rotorique par rapport au rotor se fait en boucle ouverte. Elle sera donc d’autant plus

précise que les paramètres utilisés pour son calcul correspondront aux paramètres

réels de la machine.

- Dans la commande directe, l'amplitude des flux et l'angle de Park sont déterminés par

le calcul directement à partir de la mesure des tensions et des courants.

La méthode indirecte est plus courante car elle permet de se passer d'un calculateur ou capteur

de flux. De plus, elle fonctionne correctement sur toute la plage de vitesse.

La commande sans capteur présente des avantages en termes de coûts et de fiabilité. Elle

déduit la vitesse de rotation du rotor et l'amplitude du flux de la mesure des tensions et

courants statoriques. Elle requiert, pour cela, un estimateur en boucle ouverte ou un

observateur en boucle fermée.

Le défaut principal de la boucle ouverte est que le couple maximal ne peut être délivré pour

une vitesse trop faible, typiquement 0,8 Hz, alors que pour la boucle fermée, celui-ci peut être

délivré à l'arrêt.

La commande vectorielle a les avantages suivants :

- elle est basée sur le modèle transitoire (traiter les régimes transitoires ce que ne

permettait pas de faire le variateur classique) ;

- elle est précise et rapide ;

- il y a un contrôle du couple à l’arrêt ;

- le contrôle des grandeurs se fait en amplitude et en phase.
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Elle présente également certains inconvénients :

- elle est coûteuse (encodeur incrémental ou estimateur de vitesse). Le processeur doit

être capable de calculer l'algorithme environ toutes les millisecondes ;

- elle présente une faible robustesse aux variations paramétriques et, en particulier, à

celles de la constante de temps rotorique ;

- il y a présence de transformations de coordonnées dépendant d’un angle θs estimé ;

- la vitesse de rotation intervient explicitement dans l’algorithme de commande. Quand

on ne mesure pas cette vitesse (variateur sans capteur de vitesse), les erreurs sur

l’estimée de cette vitesse dégradent les performances du variateur ;

- de mauvais paramètres entraînent une erreur sur le couple.

c2- La commande scalaire

Il existe deux types de commande pour le contrôle d’un moteur synchrone. Le premier, dit

contrôle scalaire, il est fondé sur le modèle statique du moteur (régime permanent). Le

second, dit contrôle vectoriel est fondé sur le modèle dynamique du moteur (régime

instantané). Le principe de la commande scalaire en courant est assez proche de celui de

l’alimentation par commutateur de courant. Au lieu d’utiliser une source de courant continu

qui ne peut injecter dans les phases de la machine que des créneaux de courant, on utilise une

source de tension alimentant un onduleur triphasé, le courant de sortie de chaque bras étant

asservi à une consigne fournie par la commande.

La commande scalaire a les avantages suivants :

- elle permet de réaliser une commande en vitesse de la machine ;

- il y a un couple fort au démarrage.

Elle a la faiblesse suivante :

- l’asservissement se fait sur des courants sinusoïdaux ;
- les performances sont donc médiocres et difficiles à implanter en temps réel.

c3- La commande prédictive

La commande prédictive (ou compensation ou correction anticipatrice), est une technique

de commande avancée de l’automatique. Elle a pour objectif de commander des systèmes

industriels complexes. Le principe de cette technique est d'utiliser un modèle dynamique du
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processus à l'intérieur du contrôleur en temps réel afin d'anticiper le futur comportement du

procédé. La commande prédictive fait partie des techniques de contrôle à modèle interne

(IMC : Internal Model Controler). En anglais on utilise le terme MPC ou MBPC pour

qualifier la commande prédictive : Model (Based) Predictive Control ou aussi PFC :

"Predictive Functional Control". Cette méthode a été inventée par un Français, J. Richalet, en

1978 et généralisée par D.W. Clarke en 1987 en accord avec de grands groupes industriels

aux États-Unis et en Europe (Shell et Adersa).

La commande prédictive peut être utilisée pour commander des systèmes complexes

comportant plusieurs entrées et sorties. Cette technique est particulièrement intéressante

lorsque les systèmes possèdent des retards importants, des réponses inverses et de nombreuses

perturbations. Les principaux utilisateurs de la commande prédictive sont les raffineries de

pétroles, l'industrie chimique et agro-alimentaire, la métallurgie, l'aérospatiale...

Les principaux avantages de la commande prédictive sont les suivants :

- l'idée générale est intuitive et facile à comprendre ;

- permet de respecter les contraintes sur les variables contrôlées et manipulées ;

- évite des variations excessives sur les variables manipulées, la commande est plus

douce. Cela permet une meilleure utilisation des actionneurs (vérins, vannes, moteurs)

et leur temps de vie est ainsi augmenté ;

- en cas de perturbations mesurables, le système s'adapte automatiquement ;

- permet, en général, un réel gain financier.

La commande prédictive est un terme général qui englobe un ensemble de méthodes

différentes. Néanmoins, toutes ces techniques utilisent la même philosophie de contrôle et le

principe de fonctionnement est le même. Cette technique est utilisée en majorité par des

industries employant des échanges thermiques dans leurs procédés (chimie, pétrochimie).

c4- La commande robuste

La commande robuste est un type de commande qui vise à garantir les performances et la

stabilité d'un système face à des perturbations du milieu et les incertitudes du modèle. En

effet, le modèle mathématique qui modélise un système réel est une représentation qui vise à

approximer au mieux, avec des hypothèses simplificatrices, le système qu'on veut

commander. Il existe donc un écart entre le comportement observé du système réel et son

modèle interne. La commande robuste vise à déterminer une loi de commande qui soit
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capable de garantir des critères de performance et stabilité pour un système dont le modèle

varie autour du modèle théorique ou nominal. Par la même approche, on peut rendre le

système robuste face aux perturbations extérieures qui, en somme, peuvent être considérées

comme une modification du modèle interne.

c5- La commande par platitude

Jusqu’à présent, la platitude sert à calculer les commandes correspondant aux trajectoires

boucle ouverte d’un système. Si le système est naturellement stable, il va bien se comporter et

suivre la trajectoire de référence. Pour les systèmes instables, ou les systèmes stables dont on

veut accélérer la convergence, il faut rajouter à cette commande boucle ouverte, un petit terme

de correction de boucle fermée pour assurer le suivi de la trajectoire.

Lorsque le système est plat, on sait construire un bouclage linéarisant (qui peut être

dynamique ou statique selon les cas). D’un point de vue pratique, c’est la platitude qui va

servir à calculer les bouclages linéarisants.

I.2. ANALYSE BIBLIOGRAPHIQUE

I.2.1. Commande et observation d’un MSAP  à pôles lisses sans capteur.

On peut classer les techniques de commande les plus récentes  dans quatre grands groupes :

- les observateurs (Ezzat, 2011) : filtre de Kalman, observateur de Luenberger,

systèmes adaptatifs avec modèle de référence (MRAS, Model Reference Adaptative

System), observateur de Matsui, observateurs non linéaires tels que les observateurs

par modes glissants ;

- l’estimation de la position du rotor par injection d’un signal haute fréquence (Zheng,

2008) ;

- la commande directe du couple (DTC, Direct Torque Control) (Zhong et al., 1997) :

commande simple, commande synchrone, commande synchrone sans capteur

mécanique ;

- autres méthodes (Lee et al., 2010) : appliquées pour MSAP à pôles lisses, appliquées

pour MSAP à pôles saillants.

a) Filtre de Kalman

Il permet d’observer et de prédire la position, la vitesse, le couple de charge à partir de la

mesure des courants et des tensions d’alimentation. Le système étant non linéaire,
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l’algorithme du Filtre de Kalman Étendu (FKE) permet une estimation optimale récursive des

états à partir de la mesure d’autres variables. Le Filtre de Kalman (FK) consiste à reconstituer

l’état du système perturbé dans un environnement stochastique à partir des mesures

disponibles. L’avantage de cette technique est le filtrage des variables estimées.

L’inconvénient réside dans le temps de calcul.

Les principaux travaux réalisés à ce niveau pour les MSAP sont :

- étude de l’utilisation de l’équation mécanique dans le modèle du FKE (Peroutka,

2005). Ces travaux décrivent l’influence des variations des paramètres sur le

comportement de l’observateur. Des signaux de commande de l’onduleur et la mesure

de la tension du bus continu sont utilisés pour reconstruire les tensions de phase.

L’utilisation d’un modèle simplifié possède l’avantage d’être léger en temps de calcul,

mais il introduit des erreurs d’estimation et ne permet pas d’estimer le couple de

charge ;

- une autre technique développée (Kim, 1999) consiste à réduire l’ordre du système à 3,

ce qui a permis de minimiser les opérations matricielles afin de réduire le temps de

calcul. Cette méthode est basée sur le choix des FEM et de la vitesse du rotor comme

variable d’état dans le plan (d,q). Une proposition a été faite pour estimer la position

du rotor à partir des FEM estimées. Des résultats de simulations et des résultats

expérimentaux confirment la robustesse du FK d’ordre réduit vis-à-vis de la variation

de la résistance statorique ;

- proposition d’une commande vectorielle sans capteur de position et de vitesse d’un

MSAP à pôles saillants (Bouras et al., 2005). L’algorithme du FKE permettant

l’estimation de la position et de la vitesse est réalisé à partir des courants et tensions

mesurés dans un référentiel lié au stator. L’estimation de la position initiale est

déterminée à partir des courants statoriques mesurés après l’application des signaux

tests aux bornes du MSAP. Des résultats expérimentaux en régime transitoire et en

régime permanent sont obtenus à partir d’une machine 1,4 kW. L’erreur maximale

entre la position réelle du rotor avec celle observée et de 5,4° électriques (1,1°

mécaniques). On note que l’estimation de la position initiale avec une précision de 30°

électrique est suffisante pour démarrer le MSAP dans le bon sens sans perte de

performance du couple électromagnétique. Les bonnes performances de la commande

sans capteur mécanique sont mises en évidence. La proposition est faite d’utiliser un
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filtrage de signaux mesurés (courants et tensions) dans le but d’améliorer les

performances de l’algorithme.

b) Observateur de Luenberger

Généralement, les grandeurs nécessaires à la commande d’un système sont difficiles à

mesurer et ce pour des raisons économiques ou technologiques. Pour répondre à ce handicap,

Luenberger a étudié la notion d’observabilité afin de proposer son observateur pour les

systèmes linéaires. Ce type d’observateur est adapté aux systèmes où les mesures ne sont pas

très bruitées. Son observateur prend également en compte la nature non linéaire du modèle

d’état de la machine synchrone. Cet observateur est caractérisé par sa simplicité et sa stabilité

(Brandstetter et al., 2010). Cet observateur est surtout utilisé pour estimer la vitesse du rotor

des MSAP.

On peut citer quelques travaux de recherche menés dans ce sens :

- deux observateurs ont été utilisés en cascade (Lim, 1994), le premier, pour estimer la

position du rotor à partir des courants statoriques, le second, pour l’estimation de la

vitesse de rotation caractérisée par une dynamique plus lente. Les auteurs ont négligé

l’équation mécanique de la vitesse du moteur, en supposant que la constante de temps

mécanique est très inférieure devant la constante de temps électrique, ce qui permet de

minimiser les équations de l’observateur ;

- un observateur de Luenberger d’ordre réduit (Kim, 1995), a été proposé pour estimer

les FEM du MSAP. La position et la vitesse du rotor peuvent être estimées à partir des

tensions statoriques dans un référentiel lié au stator. La conclusion principale est que

les pôles et les zéros de la fonction de transfert du système peuvent varier en raison de

variations paramétriques, et, par conséquent, les incertitudes des modèles peuvent

dégrader les performances de ces observateurs ;

- une étude a été faite pour un MSAP en fonctionnement sans capteur mécanique pour

de très faibles ondulations de couple (Gasc, 2004), visant une application de type

assistance de direction automobile. A travers cette commande vectorielle utilisant un

FK associé à un observateur de couple de type Luenberger, cette structure permet

d’assurer un contrôle sans capteur tout en réduisant fortement les ondulations de

couple. C’est une approche qui permet de réduire le temps de réponse, de réduire les

ondulations de couple et de réguler la vitesse lors d’un impact de charge. La

robustesse vis-à-vis des variations paramétriques de l’observateur de Luenberger
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d’ordre 1 et d’ordre 3 a été étudiée, ce qui a permis de conclure que l’observateur de

Luenberger d’ordre réduit est plus performant qu’un observateur d’ordre complet. Des

résultats expérimentaux ont montré que l’observateur de couple permet de

reconstruire le couple résistant. Pour une régulation de position, cette approche permet

de très bonnes dispositions pour remédier aux variations de position liées aux

frottements statiques.

c) Observateur par mode glissant

L’observateur par mode glissant (OMG), estime les variables d’état du système à partir de la

mesure des tensions et des courants de phase. Ce type d’observateur utilise le modèle du

système, et repose sur l’utilisation d’une commutation à haute fréquence permettant de forcer

la trajectoire des variables estimées à rester dans la surface de glissement (Kim, 2011). La

synthèse d’OMG est basée sur la comparaison entre les variables observées et celles

mesurées. La conception de l’OMG consiste à faire converger vers zéro l’erreur entre les

sorties mesurées et celles estimées. Le principal inconvénient de ce type de commande est le

phénomène dit de chattering qui est caractérisé par des oscillations à haute fréquence autour

de la surface de glissement. La difficulté pratique principale de cette technique réside dans le

choix du gain de correction pour assurer une erreur d’estimation nulle. L’OMG est caractérisé

par sa robustesse vis-à-vis des variations des paramètres du moteur et un choix de la surface

de commutation est assez libre. Ce type d’observateur est par conséquent largement utilisé

pour estimer la vitesse du moteur dans le but d’une commande sans capteur.

Des travaux de recherche sur l’OMG ont été menés, parmi lesquels, on a :

- S. Chi (Chi, 2007) qui présente les stratégies de commande à puissance constante avec

et sans capteur mécanique de position ni de vitesse. L’estimation de la position du

rotor est basée sur l’estimation des FEM du moteur. Ces FEM sont filtrées par un

filtre du premier ordre afin d’extraire la commande fondamentale. Après la mise des

FEM, une fonction trigonométrique arctangente a été utilisée pour calculer la position

du rotor. Il propose d’utiliser une boucle à verrouillage de phase pour estimer la

vitesse du rotor à partir de la position estimée. Des résultats expérimentaux sont

présentés pour un fonctionnement à haute et à moyenne vitesse. Cette approche n’est

pas valable pour les basses vitesses ;

- généralement, les méthodes d’estimation de la vitesse souffrent des variations

paramétriques du moteur.  Pour résoudre ce problème Jiaxi (Jiaxi et al., 2007) propose
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une commande sans capteur basée sur l’estimation des courants statoriques dans le

repère (,). Le gain de correction est déterminé pour que l’erreur entre les courants

mesurés et ceux estimés tend vers zéro. L’estimation des courants statoriques ainsi

que la vitesse mécanique de la machine sont obtenus en étudiant la stabilité d’une

fonction de Lyapunov. Dans le but d’améliorer la précision et de réduire le bruit du

système, la position du rotor estimée est obtenue par un nouvel algorithme basé sur

l’intégration pure de la vitesse estimée. Des résultats expérimentaux lui permettent de

conclure sur la nécessité d’utiliser un filtre passe bas afin d’améliorer les

performances de la commande sans capteur mécanique.

d) Estimation de la vitesse par la technique MRAS

Pour minimiser l’erreur d’estimation, le mécanisme d’adaptation agit sur certains paramètres

du système ajustable, selon une stratégie fixée par ce dernier. Les spécifications des MRAS

résident dans le choix du modèle opéré par l’opérateur. Sa structure est composée de deux

modèles : un modèle de référence et un modèle adaptatif où s’ajoutent les paramètres. Cette

méthode autorise une grande rapidité d’implantation et conduit à des réalisations simples.

Voici quelques travaux sur ce sujet :

- cette méthode a été appliquée au MSAP (Liang et al., 2003) pour l’estimation de la

vitesse rotorique et du courant statorique. L’observateur MRAS permettant

l’estimation de la vitesse rotorique est réalisé à partir des courants et tensions mesurés

dans un référentiel lié au rotor. Cette méthode est assez robuste vis-à-vis des

variations paramétriques du moteur. Des résultats expérimentaux pour l’estimation de

la vitesse avec une estimation de la position initiale ont été obtenus et montrent la

divergence de l’observateur pour un certain point de fonctionnement ;

- une autre technique consiste à estimer la vitesse en utilisant la puissance réactive du

stator (Maiti et al., 2009). L’avantage de cette méthode d’estmation est

l’indépendance vis-à-vis de la variation de la résistance statorique de la machine. Par

contre, il dépend seulement de l’inductance en quadrature qui subit une légère

variation au cours du fonctionnement. En effet, l’estimation de la position donne de

bonnes performances pour un fonctionnement à vitesse nulle ;

- des travaux (Liu et al., 2010) ont été menés pour estimer et identifier les paramètres

électriques du MSAP (la résistance, le flux de l’aimant, et l’inductance de fuite). Ils

présentent des résultats expérimentaux (en régime permanent) effectués sur un MSAP
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commandé avec un capteur mécanique. La simplicité et la robustesse de cet

observateur ont été confirmées ;

- une étude a été faite sur la commande sans capteur de vitesse ou de position d’une

machine synchrone (Akin, 2004) dans le but de garder les performances obtenues avec

le fonctionnement avec capteur, en utilisant une estimation de la vitesse du rotor à

partir du FKE puis à travers un MRAS. Cette étude conclut que l’utilisation de la

méthode MRAS est beaucoup plus simple avec un temps d’exécution plus rapide, par

contre, les variables d’état estimées du système sont moins précises.

e) Estimation de la vitesse par injection d’un signal haute fréquence

En analysant toutes les techniques d’estimation de la position du rotor du MSAP, nous

constatons que pour avoir une estimation robuste, trois conditions doivent être obtenues :

- une excitation permanente indépendante de l’excitation fondamentale est nécessaire

pour avoir une estimation de la position du rotor à basse vitesse y compris la position

à l’arrêt ;

- l’algorithme doit être basé sur des saillances modélisables et dépendantes de la

position du rotor, afin d’avoir une estimation indépendante des paramètres de la

machine synchrone à aimants ;

- un traitement de signal robuste est indispensable pour extraire la position du rotor

avec le minimum de perturbations.

Pour cela, une technique qui valide ces trois conditions a été proposée (Raca, 2010). Cette

technique est basée sur l’injection d’un signal de tension à haute fréquence superposée à la

tension de référence d’alimentation de la machine. En effet, le signal résultant de l’injection

contient des informations sur la position du rotor du MSAP (Carpaneto et al., 2009).

L’injection d’une tension à haute fréquence dans la machine permet aux auteurs d’employer

un modèle simplifié de la machine synchrone à aimants dit ‘’modèle dans le domaine des

hautes fréquences’’ (Arias et al., 2006). Ils négligent dans ce cas les résistances statoriques

par rapport aux réactances. Il présente l’avantage d’être indépendant des variations

paramétriques, mais il montre les inconvénients suivants : le choix de la fréquence du signal à

injecter peut poser des problèmes et des ondulations autour de la valeur finale du couple

électromagnétique (Degner et al., 2000).

Sur la question, on peut citer les travaux suivants :
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- dans les travaux effectués par Z. Zeng (Zheng., 2008), deux tensions sont injectées

dans les deux axes du repère (d,q) lié au rotor. Pour extraire la position du rotor,

l’auteur a utilisé le FK pour extraire la composante désirée. Cette méthode permet

d’estimer la position à basse vitesse et à vitesse quasi-nulle avec de bonnes

performances. Par contre, la méthode est sensible aux variations paramétriques, de

plus le calcul des matrices de covariance est difficile et demande également une

parfaite connaissance des paramètres du moteur ;

- C. Choi présente une autre méthode qui estime la position du rotor par deux

techniques pour minimiser l’influence du temps mort au niveau de la commande des

onduleurs (Choi et al., 2008). La première méthode consiste à injecter une tension

selon l’axe direct. En fonctionnement à vide, l’amplitude du courant mesurée sur l’axe

d est modulée par une information liée à la position du rotor. La seconde méthode

consiste à faire l’analyse spectrale des courants de la MAP suite à l’injection d’une

tension haute fréquence selon l’axe en quadrature. Le basculement entre ces deux

méthodes se fait à l’aide d’un système de contrôle en se basant sur la valeur du couple

électromagnétique appliqué sur l’arbre du moteur. Des résultats expérimentaux sont

présentés pour un fonctionnement à très basse vitesse avec le minimum d’ondulation

au niveau de la vitesse.

f) La commande DTC classique

Un certain nombre de commandes se font par l’orientation du flux statorique, puis par

l’application du vecteur tension à toute période de commutation pour obtenir l’amplitude du

flux et du couple souhaités. La commande DTC d’un MSAP est basée principalement sur la

détermination de la séquence de commande des interrupteurs de son convertisseur de

puissance. Il est indispensable de bien connaitre l’amplitude du flux statorique et du couple

électromagnétique, le choix de la séquence de commutation est généralement basé sur

l’utilisation d’un régulateur à hystérésis dont la fonction est de contrôler l’état du moteur.

Contrairement aux lois classiques de commande qui sont basées sur un réglage de la valeur

moyenne du vecteur tension par modulation de largeur d’impulsion (MLI), ce type de

stratégie se classe donc dans la catégorie des commandes en amplitude. Les commandes DTC

sont basées sur le sens physique et sur une approche relativement empirique de la variation

des états et des flux entre deux instants de commutations. Les caractéristiques de la DTC se

présentent ainsi :
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- un découplage naturel entre les grandeurs de contrôle ;

- la fréquence de commutation est variable et difficile à maîtriser afin d’assurer

d’excellentes caractéristiques dynamiques ;

- la stratégie de commande est insensible, dans sa version de base, aux variations des

paramètres de la machine ;

- ce type de commande utilise des éléments non linéaires de types hystérésis qui

nécessitent une correction temporelle très rapide ;

- une fréquence de calcul de quelques dizaines de kHz qui nécessite des architectures

numériques comme le processeur de traitement de signaux (DSP) ;

- la commande DTC classique conduit à des bruits acoustiques et des oscillations de

couple indésirables pouvant engendrer une résonance mécanique.

Les avantages de cette méthode sont :

- une commande relativement simple ;

- de ne pas utiliser un capteur mécanique pour mesurer la position du rotor ou la vitesse

du moteur, avec un contrôle rapide et précis du couple ;

- pas besoin ni d’un algorithme de génération de l’étage MLI pour la commande du

convertisseur ni d’un régulateur PI ;

- les calculs dans le repère rotorique (d,q) et le découplage de courant par rapport aux

tensions de commande ne sont plus nécessaires.

D’une façon générale, la commande DTC a trois inconvénients :

- elle requiert l’estimation du flux et du couple électromagnétique ;

- problèmes à basse vitesse et à l’arrêt ;

- à cause de l’utilisation des régulateurs à hystérésis, la fréquence de commande des

interrupteurs de puissance n’est pas constante ce qui provoque un contenu spectrale

riche en harmonique qui augmente les pertes dans la machine.

A cause de ces inconvénients, cette méthode est améliorée en éliminant les régulateurs à

hystérésis et la table de sélection de vecteurs. C’est une alternative à la méthode classique de

la commande DTC et à la commande vectorielle par orientation du flux rotorique.

g) La commande DTC synchrone

Elle permet d’avoir une modulation synchrone (Abassi et al., 2009). Cette technique présente

une approche où le contrôle de grandeurs telles que le couple et le flux sont régulés au niveau
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de la commande des interrupteurs de commutations. Pour certaines applications industrielles,

l’asservissement de vitesse est nécessaire. Pour cela, la consigne de couple sera généralement

produite par une boucle de vitesse. A partir des consignes externes de vitesse ou de position,

les algorithmes de commande fournissent les références de flux et de couple. Afin d’obtenir la

commutation la plus adéquate, les signaux de commande des cellules de l’onduleur doivent

être générés à partir de l’évolution du couple et du flux. La commande DTC synchrone

permet donc de contrôler le vecteur flux statorique dans un repère lié au stator (,). Ainsi,

les vecteurs de flux considérés sont le vecteur de flux statorique estimé et celui de consigne.

Quelques travaux sur la question :

- A. Llor (Llor, 2003) propose une commande DTC synchrone d’un MSAP et une

machine synchrone à rotor bobiné. Il propose de piloter le bloc DTC synchrone en

utilisant quatre techniques différentes, afin d’obtenir les références du flux à partir de

la consigne de vitesse. La première technique est basée sur les calculs des références

de flux et du couple à partir des consignes de courant statorique dans un repère (d,q).

Les autres techniques génèrent, de façon indépendante, les consignes de flux et de

couple en utilisant l’angle du vecteur de flux statorique dans le repère (,). Elles se

distinguent par trois algorithmes de traitements différents pour obtenir ce dernier. En

étudiant la robustesse de chaque algorithme vis-à-vis des variations paramétriques de

la machine synchrone, l’auteur a développé un algorithme qu’il considère comme le

plus satisfaisant. Il étudie en simulation l’influence du temps mort de l’onduleur et des

erreurs d’estimation sur l’erreur statique du vecteur flux obtenu.

h) La commande DTC synchrone sans capteur mécanique

Bien que cette méthode améliore la dynamique du système et diminue les oscillations du

couple ainsi que les pertes dans la machine, elle requiert encore une fois la connaissance de la

vitesse et de la position de la machine. En effet, pour améliorer cette technique, il est

nécessaire de supprimer le capteur mécanique de position ou de vitesse, en effectuant une

commande sans capteur mécanique (Aihara et al., 1999).

Parmi les travaux les plus intéressants sur ce sujet, nous pouvons citer :

- les auteurs (Gilbert et al., 2010) proposent une commande DTC synchrone d’un

MSAP à pôles saillants sans capteurs mécaniques en utilisant un observateur du flux

statorique. Des simulations ont été réalisées afin d’étudier l’effet de la variation de la
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résistance statorique sur la performance de l’observateur. Pour améliorer les

performances de la commande sans capteur mécanique, un estimateur en ligne de la

résistance statorique a été rajouté à l’observateur de vitesse. La stabilité de

l’observateur de flux statorique ainsi que l’estimateur de la résistance est prouvée par

l’analyse de stabilité de Lyapunov. L’estimateur de la résistance du stator est très

efficace à la fois en haute et basse vitesse car il est capable d’identifier la valeur réelle

de la résistance dans un temps très faible ;

- S. Sayeef (Sayeef et al., 2010) présente une commande en couple sans capteur

mécanique du MSAP à très basse vitesse, avec estimation de la position du rotor à

l’arrêt. Cette position est estimée à l’aide de deux observateurs : le premier algorithme

est destiné à observer la position à basse vitesse en utilisant la technique d’injection

d’un signal à haute fréquence, le deuxième algorithme est basé sur l’OMG afin

d’estimer la position du rotor à haute vitesse. Le basculement entre ces deux

algorithmes se fait à l’aide d’une fonction de pondération en se basant sur la valeur de

la position estimée. Il présente des résultats expérimentaux à haute et à basse vitesse

pour des essais sur un moteur de 1 kW et montre une bonne estimation du flux et du

couple électromagnétique avec une erreur d’estimation de la position qui ne dépasse

pas 1,76 degrés électriques. A travers l’algorithme d’estimation utilisant l’injection

d’une tension à haute fréquence suivant l’axe direct, cette structure lui permet

d’assurer l’estimation de la position du rotor à l’arrêt. Ces résultats prouvent

l’efficacité de l’utilisation de deux estimateurs pour garantir la commande sans

capteur mécanique du moteur dans les différentes gammes de vitesse.

i) Autres méthodes appliquées pour une machine à pôles lisses

Un observateur non linéaire pour les MSAP à pôles lisses a été proposé récemment (Lee et al.,

2010 ; Ortega et al., 2011). Dans ce cas, la valeur de l’inductance de chacun des enroulements

statoriques ne varie pas en fonction de la position du rotor. La structure de l’observateur est

basée sur le flux statorique comme variable d’état. Cet observateur est stable, facile à mettre

en œuvre, et ne nécessite pas beaucoup de temps de calcul. Par comparaison avec

l’observateur de Luenberger, cet observateur non linéaire a l’avantage d’estimer la position du

rotor indépendamment de l’estimation de la vitesse de rotation, ce qui permet de minimiser

l’erreur d’estimation. La vitesse du rotor est estimée à partir de la position en utilisant un
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régulateur de type PI. Par contre, les auteurs de ce travail ont proposé cet observateur sans

avoir estimé la position initiale du rotor.

Au cours de ces travaux sur ce même sujet, Khaief (Khaief, 2012) a développé et appliqué cet

observateur non linéaire pour les MSAP à pôles saillants. Bien que les inductances statoriques

varient en fonction de la position du rotor, il a amélioré de façon considérable les

performances de l’estimateur. Il a, par ailleurs, ajouté à l’observateur un algorithme

d’estimation de la position initiale au démarrage du moteur pour garantir un démarrage stable

avec un couple maximum.

I.2.2. Quelques travaux de recherche

En ce qui concerne les MSAP, plusieurs travaux ont été menés. De 2005 à 2015, il y a eu 88

thèses concernant le MSAP.

Taper le lien :

http://www.theses.fr/?q=%22Machine%20synchrone%20%C3%A0%20aimants%20perman

ents%22:

Nous présentons ici les plus récents et les plus intéressants par rapport à la commande d’un

MSAP.

a) Commande non linéaire sans capteur du MSAP

Le but de la thèse de Ezzat (Ezzat, 2011) a porté sur la commande vectorielle sans capteur du

MSAP utilisant un modèle d’ordre 4 (avec comme variables d’états les deux courants, la

vitesse et la position) dans un repère diphasé de Park. Ces travaux ont eu pour but de

synthétiser un observateur mode glissant (OMG) qui estime les grandeurs mécaniques non

mesurables (vitesse, position,..) en utilisant exclusivement des grandeurs électriques mesurées

(courants statoriques, tensions statoriques) et de proposer une loi de commande vectorielle

associée à cet estimateur OMG qui garantit de hautes performances statiques et dynamiques.

L’ensemble composé de la  commande et de l’observateur mode glissant d’ordre 4 élaboré a

été validé sur un benchmark industriel pour la commande sans capteur mécanique. Les bons

résultats expérimentaux obtenus ont montré la performance des algorithmes proposés.

Il a fait quelques publications suivantes :

- (Ezzat, 2010a) Marwa Ezzat, Alain Glumineau, Robert Boisliveau. Comparaison de
deux observateurs non linéaires pour la commande sans capteur du MSAP :
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validation expérimentale, 6ème Conférence Internationale Francophone
d’Automatique, CIFA , Nancy, France, 2-4 Juin, 2010 ;

- (Ezzat, 2010b) Marwa Ezzat, Jesus de Leon, Nicolas Gonzalez and Alain
GLUMINEAU. Sensorless Speed Control of Permanent Magnet Synchronous Motor
by using Sliding Mode Observer, 11th International Workshop on Variable Structure
Systems, VSS’10, Mexico City, Mexico, 26-28 June, 2010;

- (Ezzat, 2010c) Marwa Ezzat, Alain Glumineau, Franck Plestan. Sensorless speed
control of a permanent magnet synchronous motor : high order sliding mode
controller and sliding mode observer, 8 th IFAC Symposium on Nonlinear Control
Systems, NOLCOS, University of Bologna - Italy, 1-3 September, 2010;

- (Ezzat, 2011) Marwa Ezzat, Jesus de Leon and Alain Glumineau. Adaptive
Interconnected Observer-Based Backstepping Control Design For Sensorless PMSM,
World Congress IFAC WC 2011, Session invité, Milano, Italy, August 28-September
2.

b) Commande en position et vitesse sans capteur mécanique de MSAP
à pôles lisses : application à un actionneur électromécanique pour aileron.

Le travail présenté par Zgorski Aloïs (Zgorski, 2013) s'intéresse au problème particulier de la

commande sans capteur à basse vitesse des MSAP à pôles lisses. Son objectif est de proposer

une méthode permettant de contrôler en position un actionneur électromécanique utilisé dans

un contexte aéronautique (ici, pour des ailerons). Une étude théorique des deux familles de

machines, saillantes et non saillantes, lui a permis de montrer une différence d'observabilité

des modèles des MSAP selon la vitesse de la machine, avec en particulier une perte

d'observabilité à basse vitesse pour les machines à pôles lisses. Pour pallier cette perte, il a

développé de nouveaux modèles qui prennent en compte des vibrations de la machine,

sollicitée par une injection de signaux. Une nouvelle analyse, appliquée à ces modèles, permet

de garantir l'observabilité de la machine sur toute la gamme de vitesse, y compris à l'arrêt. Il a

donc proposé une approche d'observation de la position et de la vitesse basée sur ces

nouveaux modèles avec une injection bien choisie. Contrairement aux méthodes classiques

basées sur la saillance, cette approche est applicable à tous les types de machine. Il s’est

également intéressé à l'asservissement en vitesse sans capteur mécanique de la machine, pour

lequel il a proposé deux méthodes de synthèse d'observateurs. La première est basée sur la

synthèse d'un observateur LPV (Linéaire à Paramètre Variant) robuste et la seconde utilise un

observateur à modes de glissement d'ordre deux à gains adaptatifs. La faisabilité

expérimentale de ces deux observateurs a été démontrée sur un benchmark dédié aux

applications industrielles. Ses résultats expérimentaux ont montré les performances, la

robustesse et les limites des observateurs qu’il a proposés.
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Il a fait les principales publications suivantes :

- Frederic Abry, Xuefang Lin Shi, and Aloïs Zgorski. Procédé de détection d’une
position angulaire d’un rotor de machine synchrone. Patent N° FR2974465, October
2012 ;

- Frederic Abry, Aloïs Zgorski, Xuefang Lin Shi, and Jean-Marie Retif. Sensorless
control for pmsm at zero speed and acceleration. In 14 th European Conference on
Power electronics and Applications (EPE 2011), 2011;

- Alaa Hidjazi, Lilia Sidhom, Aloïs Zgorski, and Xuefang Lin Shi. Speed and position
estimation of permanent magnet synchronous motor using adaptative robust observer
and differentiator. In 11th IFAC International Workshop on Adaptation and Learning
in Control and Signal Processing (ALCOSP’2013) ;

- Alaa Hidjazi, Lilia Sidhom, Aloïs Zgorski, Xuefang Lin Shi, and Lilia Sidhom.
Adaptative sliding mode observer-differentiator for position and speed estimation of
permanent-magnet synchronous motor. In 3rd IEEE International Symposium on
Sensorless Control for Electric Drives (SLED 2012), 2012;

- Aloïs Zgorski, Xuefang Lin Shi, Frederic Abry, and Jean-Marie Retif. Commande en
position sans capteur mécanique des machines synchrones à aimants permanents à
pôles lisses. In 7ème Conférence Internationale Francophone en Automatique (CIFA)
2012, pages 1-9, 2012.

c) Commande à haute performance et sans capteur mécanique
du moteur synchrone à aimants permanents.

La thèse de Zheng Zedong (Zheng, 2008) porte sur la commande à hautes performances du

moteur synchrone à aimants permanents (MSAP). La première partie traite de la commande

avec capteur mécanique en cherchant des performances dynamiques élevées. La deuxième

partie s’intéresse à la commande sans capteur mécanique.

A partir de l’analyse comportementale des observateurs de couple de type Luenberger

d’ordre complet et d’ordre réduit, une loi de commande par retour d’état associé à un filtre de

Kalman est utilisée pour observer d’abord la vitesse et le couple de charge à partir de la

mesure de la position par un capteur physique avec résolution limitée. Ensuite, le couple

observé est utilisé dans une boucle de compensation directe dans le but de minimiser des

ondulations de la vitesse pendant l’impact de la charge.

Cette loi de commande peut aussi s’appliquer aux moteurs à pôles saillants ainsi qu’aux

moteurs à pôles lisses. Les courants filtrés par le filtre de Kalman sont également utilisés à la

place des courants mesurés pour éliminer les effets du bruit.
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Pour estimer la position et la vitesse en basse vitesse, une méthode d’injection d’un signal

haute fréquence associée avec le filtre de Kalman est proposée. Le filtre de Kalman traite les

signaux haute fréquence par les courants mesurés et remplace ainsi tous les filtres

traditionnels (passe haut, passe bas, passe bande). Cette méthode, simple et efficace, améliore

les résultats traditionnels. De nombreuses expérimentations sur le moteur à aimants collés en

surface sont conduites afin de valider les performances obtenues en simulation.

Il a fait les principales publications suivantes :

- Zedong ZHENG, Yongdong LI, Maurice FADEL. Sensorless Control of PMSM
Based on Extended Kalman Filter, EPE 2007 (European Conference on Power
Electronics and Applications);

- Zedong ZHENG, Maurice FADEL, Yongdong LI. A High-Performance Control
System of PMSM Based on Load Torque Observer. PESC 2007 (IEEE Power
Electronics Specialists Conference) :587-592;

- Maurice FADEL, Zedong ZHENG, Yongdong LI. Globally Converging Observers
for SPMSM Sensorless Control. IECON 2007 (The 33rd Annual Conference of IEEE
Industrial Electronics Society): 968-973;

- Zedong ZHENG, Yongdong LI, Maurice Fadel, et al. A Rotor Speed and Load
Torque Observer for PMSM Based on Extended Kalman Filter. ICIT 2006 (IEEE
International Conference on Industrial Technology):233 – 238;

- Zheng Zedong, Li Yongdong, Liu Yongheng, et al. Speed Sensor-less Vector
Control for an Open-end Winding Induction Motor Drive System with Separate DC
Supplies. ICEMS 2004 (The International Conference on Electrical Machines and
Systems).

d) Commande sans capteur des moteurs synchrones par injections de signaux

La thèse de Al Kassem Jebai (Kassem, 2013) étudie la problématique du fonctionnement sans

capteur et à basse vitesse des moteurs synchrones à aimants permanents (MSAP) par

l’injection de signaux (en se focalisant sur les effets de la saturation magnétique car leur

compensation est primordiale pour résoudre cette problématique). KASSEM propose une

méthode originale pour modéliser la saturation magnétique en utilisant une approche

énergétique (les formulations Lagrangienne et Hamiltonienne), ou les symétries physiques

sont exploitées pour simplifier l’expression de l’́énergie magnétique. Les données

expérimentales montrent qu’un polynôme de degré 4 est suffisant pour décrire avec précision

les effets de la saturation. Ensuite, il propose une analyse claire et originale basée sur la

moyennisation de second ordre et qui explique comment obtenir l’information de position à



39

partir de l’injection des signaux (en utilisant le modèle proposé). Il donne une relation

explicite entre les oscillations des courants statoriques et la position du rotor ; cette relation

est utilisée en temps réel. Ce modèle de saturation magnétique ainsi que la procédure

d’estimation de position ont été testés et validés sur deux types de moteurs à aimants

permanents : à l’intérieur ou en surface du rotor. Les résultats expérimentaux obtenus sur un

banc de test montrent que l’erreur d’estimation de la position du rotor n’excède pas quelques

degrés électriques dans la zone d’opération à basse vitesse.

Il a fait les publications suivantes :

- A. Jebai, F. Malrait, P. Martin, and P. Rouchon, “Signal injection and averaging  for
position  estimation  of  permanent-magnet  synchronousmotors,” in Proceedings of
IEEE Conference on Decision and Control 2012, pp. 7608–7613;

- A. K. Jebai, F. Malrait, P. Martin, and P. Rouchon, “Sensorless position estimation
and control of permanent-magnet synchronous motors using a  saturation  model,”
International Journal of Control ,  to  appear  in Dec. 2015.

e) Développement de capteurs logiciels de position pour la commande de MSAP

Le travail de recherche qu’Omrane Ines (Omrane, 2014) a présenté concerne le

développement de capteurs logiciels de position pour la commande du MSAP. La commande

vectorielle du MSAP nécessite une connaissance précise de la position rotorique.

Traditionnellement, cette position est obtenue à partir de l’utilisation d’un capteur mécanique.

Ses publications ont porté sur :

- I. Omrane, E. Etien, and O. Bachelier. Reduced-order luenberger observer for
surfacemount permanent-magnets synchronous motors. In International conference on
Sciences and Techniques of Automatic control & computer engineering, 2011;

- I. Omrane, E. Etien, O. Bachelier, and W. Dib. A simplified least square
identification of permanent magnet synchronous motor parameters at standstill. In
39th Annual Conference on IEEE Industrial Electronics Society (IECON), 2013.

f) Contribution à la commande vectorielle sans capteur mécanique des MSAP

Le travail de recherche de Khlaief Amor (Khlaief, 2012) s'intéresse à la commande sans

capteur mécanique du MSAP à pôles saillants, particulièrement en basse vitesse, avec

détection de la position initiale du rotor. Il a publié les principaux articles suivants :

- Khlaief A., Boussak M., Gossa M. Open phase faults detection in PMSM drives based
on current signature analysis, XIXth International Conference on Electrical Machines
ICEM’ 2010;
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- Khlaief  A.,  Jemli K.,  Boussak  M.,  Gossa  M. Study  on  inverters  IGBT fault
behavior   with   permanent   magnet   synchronous   motors   drive, International
Review of Electrical Engineering (IREE), vol. 6, Issue 3, June 2011;

- Khlaief  A.,  Bendjedia  M.,  Boussak  M.,  Gossa  M. A  nonlinear  observer for  high
performance  sensorless  speed control  of  IPMSM  drive, IEEE Trans. Power
Electron., vol. 27, no. 6, pp. 3028-3040, June 2012;

- Khlaief  A.,  Boussak  M.,  Gossa  M. A  sensorless  initial  rotor  position estimation
scheme for a vector controlled IPMSM drive, 11th International Conference  on
Sciences  and  Techniques  of  Automatic  control  &  computer engineering
STA’2011;

- Khlaief   A., Boussak   M.,   Gossa   M. MRAS   based   adaptive   speed estimation
for  sensorless  vector  control  with  online  estimation  of  stator resistance  of
IPMSM  drive, Soumis  en  février  2012 à  la  revue  ISA Transactions;

- Khlaief A.,  Boussak M., Gossa M. Dspace-based experimental  results of initial
rotor  angle detection of a permanent magnet synchronous  machine, Soumis en
décembre 2010 à la revue Energy Conversion and Management;

- Khlaief A., Bendjedia M., Boussak M., Chaari  A. Nonlinear observer  for sensorless
speed control of IPMSM drive with stator resistance adaptation, soumis soumis  en
février  2012  à  la  XXth  International  Conference  on Electrical Machines ICEM’
2012.

I.3. CONCLUSION DU CHAPITRE 1

Dans ce chapitre, nous avons décrit l’état de l’art des techniques de commande et

d’observation de MSAP.

Nous résumons dans le tableau (1.2) les éléments importants à prendre en compte.

Par rapport aux différents travaux menés dans ce sens, on constate l’importance du MSAP

dans plusieurs domaines :

- l’étude de Marwa Ezzat a porté sur la commande vectorielle sans capteur du MSAP

utilisant un modèle d’ordre 4 (avec comme variables d’états les deux courants, la

vitesse et la position) dans un repère diphasé de Park ;

- le travail présenté par Zgorski Aloïs s'intéresse au problème particulier de la

commande sans capteur à basse vitesse des MSAP à pôles lisses. Son objectif est de

proposer une méthode permettant de contrôler en position un actionneur

électromécanique utilisé dans un contexte aéronautique (ici pour des ailerons) ;
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- Al Kassem Jebai étudie la problématique du fonctionnement sans capteur et à basse

vitesse des moteurs synchrones à aimants permanents (MSAP) par l’injection de

signaux (en se focalisant sur les effets de la saturation magnétique car leur

compensation est primordiale pour résoudre cette problématique) ;

- le travail de recherche qu’Omrane Ines a présenté concerne le développement de

capteurs logiciels de position pour la commande du MSAP ;

- le travail  de recherche de Khlaief Amor s'intéresse à la commande sans capteur

mécanique du MSAP à pôles saillants, particulièrement en basse vitesse, avec détection de

la position initiale du rotor.

Nous nous sommes, pour notre part, appuyé sur l’analyse bibliographique pour proposer un

modèle mathématique détaillé du MSAP permettant l’étude de son comportement dynamique.

Le modèle obtenu, basé sur la transformation de Park, a servi alors à reproduire le

comportement dynamique de la machine ainsi qu'à faire la synthèse d'une loi de commande.

Nous nous sommes ensuite intéressé au découplage et à la linéarisation entrées / sorties par

retour d’état et changement de coordonnées, ce qui a permis de commander séparément les

courants et le couple. Avec cette technique de commande par « feedback », le modèle du

moteur est décomposé ou découplé en deux sous-systèmes linéaires mono variables

indépendants. Chaque sous-système représente une boucle indépendante de commande d’une

variable donnée (vitesse, couple, courant etc.). Nous avons enfin concentré nos efforts sur la

performance de la commande découplante face aux incertitudes paramétriques associées aux

bruits ou perturbations de l’environnement (température, vent, poussières, etc…). Nous avons

présenté alors les bases de la commande "robuste" via la norme H infinie (H∞) en vue

d'améliorer la stabilité de notre système. Cette méthode a permis d’introduire des algorithmes

de calculs pour synthétiser des contrôleurs robustes afin de minimiser la sensibilité du

comportement dynamique du système moteur en boucle fermée vis-à-vis des incertitudes de

modélisation et perturbations affectant le comportement de l’ensemble convertisseur/machine

(bruit de l’onduleur, des capteurs de courants / tensions, …). L’information de la vitesse (la

position ou le couple), souvent difficilement accessible ou mesurable en temps réel et continu

lors du fonctionnement du moteur, ne pouvant être lue directement, nous avons mis au point

un capteur numérique afin de reconstruire ou d’estimer la vitesse, la position et le couple de

charge à partir de la mesure des grandeurs électriques.
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Tableau (1.2). Techniques de commande et d’observation des MSAP
COMMANDE PRINCIPE AVANTAGES INCONVENIENTS

SCALAIRE - Fondée sur le modèle statique du moteur (régime permanent) ;
- Utilisation d’une source de tension pour l’alimentation.

- Réalise une commande en vitesse de la machine ;
- Un couple fort au démarrage.

- Asservissement sur des courants sinusoïdaux ;
- Performances médiocres et difficile à implanter en
temps réel

PAR PLATITUDE Calcul des commandes correspondant aux trajectoires en
boucle ouverte d’un système. Bon pour les systèmes stables Nécessite une correction en boucle fermée.

VECTORIELLE
- Commande indirecte : mesure du courant statorique, de la
vitesse du rotor ;
- Commande directe : détermination de l’amplitude du flux et de
l’angle de Park.

- Basée sur le modèle transitoire ;
- Précise et rapide ;
- Contrôle du couple à l’arrêt ;
- Contrôle des grandeurs en amplitude et en phase.

- Coûteuse ;
- Faible robustesse aux variations paramétriques ;
- Présence de transformations de coordonnées
dépendant d’un angle θs estimé ;
- La vitesse de rotation intervient explicitement dans
l’algorithme de commande ;
- De mauvais paramètres entraînent une erreur sur
le couple.

ROBUSTE Garantir les performances et la stabilité du système face aux
perturbations du milieu et incertitudes du moteur. Robuste face aux perturbations extérieures Nécessite une loi de commande capable de garantir

les critères de performance et de stabilité

PREDICTIVE Commande de systèmes complexes comportant plusieurs
entrées et sorties.

- L'idée générale intuitive et facile à comprendre ;
- Respect des contraintes sur les variables
contrôlées et manipulées ;
- Evite des variations excessives sur les variables
manipulées ;
- En cas de perturbations mesurables, le système
s'adapte automatiquement ;
- Permet en général un réel gain financier.

Systèmes complexes
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Tableau (1.2). Techniques de commande et d’observation des MSAP
ESTIMATEUR PRINCIPE AVANTAGES INCONVENIENTS

FK ET FKE
Observer et prédire la position, la vitesse, le couple de charge
à partir de la mesure des courants et tensions d’alimentation.
Estimation optimale récursive des états à partir de la mesure
d’autres variables grâce à FKE.

Filtrage des variables estimées. Temps de calcul.

OBSERVATEUR
LUENBERGER Adapté aux systèmes où mesures non bruitées. Simple, stable Estimation seulement de la vitesse du rotor

OMG Estimation des variables d’état du système à partir de la
mesure des tensions et courants de phase.

- Robuste face aux variations paramétriques ;
- Largement utilisé pour estimer la vitesse.

- Phénomène de chattering ;
- Choix du gain de correction.

MRAS Minimiser l’erreur d’estimation.
Estimation vitesse rotorique et courant statorique.

- Grande rapidité d’implantation ;
- Réalisations simples ;
- Robuste face aux variations paramétriques.

Variables d’état estimées moins précises.

INJECTION
SIGNAL HF Avoir des informations sur la position du rotor. - Modèle simplifié du MSAP ;

- Indépendant des variations paramétriques.
- Choix de la fréquence du signal HF ;
- Fonctionnement à basse vitesse ou nulle ;
- Parfaite connaissance des paramètres du moteur.

DTC CLASSIQUE Mesurer la position ou la vitesse du moteur avec un contrôle
rapide et précis du couple.

- Simple ;
- Pas de capteur mécanique.

- Requiert l’estimation du flux et du couple
électromagnétique ;
- Problèmes à basse vitesse et à l’arrêt ;
- Utilisation d’un régulateur à hystérésis.

DTC SYNCHRONE Contrôler le vecteur flux statorique dans un repère lié au stator
(,).

- Robuste vis-à-vis des variations paramétriques ;
- Modulation synchrone.

- Asservissement de vitesse nécessaire ;
- Signaux de commande générés à partir de
l’évolution du couple et du flux.

DTC SYNCHRONE
SANS CAPTEUR

MECANIQUE
Estimer la position du rotor à l’arrêt.
Observer le flux Statorique.

- Sans capteur mécanique ;
- Améliore la dynamique et diminue les oscillations
du couple et les pertes.

- Requiert la connaissance de la vitesse et la
position de la machine ;
- Ajout d’un estimateur en ligne de la résistance
statorique

OBSERVATEUR
NON LINEAIRE
MSAP A PÔLES

LISSES

Basée sur le flux statorique comme variable d’état.
Estimer la position du rotor indépendamment de l’estimation de
la vitesse de rotation.

- Stable, facile à mettre en œuvre ;
- Temps de calcul faible ;
- Minimise l’erreur d’estimation.

Nécessite un algorithme d’estimation de la position
initiale au démarrage du moteur.
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Enfin, afin d’implanter ces techniques d’estimation sur un dispositif en temps réel puis de

rendre l’observation plus robustes face aux variations de la résistance statorique et bruits de

mesure, nous avons élaboré des estimateurs (types mode glissant et filtre de kalman) en temps

discret et étendus permettant d’effectuer une estimation en ligne de la vitesse, la position, le

couple et la résistance statorique. Nous avons réalisé des simulations sur Matlab / Simulink et

obtenu des résultats dans le but de montrer puis confirmer l’efficacité et la robustesse des

techniques d’algorithmes non linéaires proposées.

Enfin, nous terminons par des conclusions sur l’apport et intérêt de cette étude ainsi que les

perspectives envisageables pour des travaux de recherches de hauts niveaux.

Ce travail a fait l’objet de cinq (5) publications internationales.

Les publications N°1 et 2 sont mes premières contributions à cette étude. Nous avons mis

l’accent sur la performance de la commande découplante face aux incertitudes paramétriques

associées aux bruits ou perturbations de l’environnement. Nous avons synthétisé des

contrôleurs robustes afin de minimiser la sensibilité du comportement dynamique du système

moteur en boucle fermée vis-à-vis des incertitudes de modélisation et perturbations affectant

le comportement de l’ensemble convertisseur/machine (bruit de l’onduleur, des capteurs de

courants / tensions, …). La synthèse de ces correcteurs robustes a permis à la fois de réduire

efficacement et rapidement l'effet des perturbations de type échelon ou créneau puis d’assurer

nettement la poursuite de trajectoire (voir les résultats des simulations dans la section IV.4 du

présent mémoire).

Afin de reconstruire ou d’estimer la vitesse, la position et le couple de charge à partir de la

mesure des grandeurs électriques, nous avons ainsi élaboré des algorithmes de capteurs

numériques, des estimateurs d’ordre six (types observateur par mode glissant et filtre de

kalman) en temps discret et étendus permettant d’effectuer une estimation en ligne de la

vitesse, la position, le couple et la résistance statorique. Les bons résultats obtenus par

simulation dans ces publications sont indiqués aux sections V.4 et V.5 du présent mémoire.

Les publications 3 et 4 m’ont surtout aidé à connaître et à programmer les capteurs

numériques ou estimateurs via Matlab, Simulink et C/C++. Ainsi, avec M. ASSEU Olivier

(Maître de conférences à l’INPHB) et Prof. Xuefang Lin SHI (Professeur Titulaire, sis à

l’INSA de Lyon,) nous avions participé à l’implémentation d’un observateur mode glissant

sur la machine asynchrone pour l’estimation des flux (publication 3). Ces travaux nous ont
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surtout aidé à comprendre la modélisation des machines et certains paramètres importants

utiles également pour la commande des machines synchrones réalisés dans la publication 4

où nous avons mis au point un estimateur (OMG) de vitesse.

La publication 5 m’a permis de comprendre l’utilité des capteurs pour les applications

industrielles.
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CHAPITRE II :

MODELISATION DU MSAP
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II.1. INTRODUCTION

Les Moteurs Synchrones à Aimants Permanents (MSAP : figure 2.1) deviennent de plus en

plus attractifs et concurrents des moteurs asynchrones. Les raisons de l’évolution sont, entre

autres, le développement de la technologie des composants de l’électronique de puissance, et

l’apparition des processeurs numériques à fréquence élevée et à forte puissance de calcul.

De plus, la technologie évolue avec les aimants permanents, qu’ils soient à base d’alliage ou à

terre rares. Ce sont surtout les terres rares (Samarium-Cobalt et Néodyme-Fer-Bore) qui sont

performants (Ezzat, 2011). Ce qui a permis de les  utiliser comme inducteur dans les

machines synchrones offrant ainsi l’avantage, entre autres, d’obtenir une faible inertie et un

couple massique élevé. Par ailleurs, les avantages des MSAP sont leur rendement élevé, la

haute vitesse, un environnement propre, un fonctionnement de longue durée. Le fait de ne pas

utiliser les collecteurs mécaniques ou les contacts glissants leur permet de travailler dans les

conditions plus difficiles et d’avoir un faible coût d’entretien (Amor et al., 2014 ; Habib et al.,

2010).

Figure 2.1 : Structure d’une machine synchrone à aimants permanents

C’est ainsi que le moteur synchrone peut être très utile dans de nombreuses applications,

comme (Ezzat, 2011) :

 les équipements domestiques (machine à laver le linge) ;

 les automobiles ;

 les équipements de technologie de l’information (DVD drives) ;

 les outils électriques, jouets, système de vision et ses équipements ;
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 les équipements de soins médicaux et de santé (fraise de dentiste) ;

 les servomoteurs ;

 les applications robotiques ;

 la production d’électricité ;

 la propulsion des véhicules électriques et la propulsion des sous-marins ;

 les machines-outils ;

 les applications de l’énergie de l’éolienne.

Dans ce chapitre, nous allons nous intéresser à la modélisation du moteur synchrone à aimants

permanents. Nous décrivons le modèle triphasé ainsi que le modèle obtenu à l'aide de la

décomposition selon deux axes (appelée aussi la transformation de Park).

II.2. DESCRIPTION DU MSAP

Le terme de machine synchrone regroupe toutes les machines dont la vitesse de rotation du

rotor est égale à la vitesse de rotation du champ tournant du stator. Pour obtenir un tel

fonctionnement, le champ magnétique rotorique est généré soit par des aimants, soit par un

circuit d’excitation. La position du champ magnétique rotorique est alors fixe par rapport au

rotor, ce qui impose le synchronisme entre le champ tournant statorique et le rotor ; d’où le

nom de machine synchrone.

Le stator se compose d’un bobinage distribué triphasé, telles que les forces électromotrices

(FEM) générées par la rotation du champ rotorique soient sinusoïdales soient trapézoïdales.

Ce bobinage est représenté par les trois axes (a, b, c) déphasés, l’un par rapport à l’autre, de

120˚electriques (Figure 2.2).

Figure 2.2 : Structure du stator représenté par les trois axes (a, b, c) déphasés
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Le rotor se compose d’aimants permanents. Les aimants permanents présentent l’avantage

d’éliminer les balais et les pertes rotoriques, ainsi que la nécessité d’une source pour fournir le

courant d’excitation. Cependant, on ne peut pas contrôler l’amplitude du flux rotorique. Il

existe de nombreuses façons de disposer les aimants au rotor (Figure 2.3).

a) Aimants en surface (Surface Mounted)

Les aimants sont montés à la surface du rotor en utilisant des matériaux adhésifs à haute

résistance. Ils offrent un entrefer homogène, le moteur est le plus souvent à pôles lisses. Ses

inductances ne dépendent pas de la position du rotor (Figure 2.3a).

L’inductance de l’axe-d étant égale à celle de l’axe-q, ce type de rotor est simple à réaliser et

est par conséquent le plus utilisé. Par contre, les aimants sont exposés aux champs

démagnétisant et également soumis à des forces centrifuges qui peuvent causer leur

détachement du rotor.

b) Aimants insérés (Inset magnet type)

Les aimants du type insérés aussi sont montés sur la surface du rotor. Cependant, les espaces

entre les aimants sont remplies du fer (Figure 2.3b). L’alternance entre le fer et les aimants

provoque l’effet de saillance. L’inductance de l’axe-d est légèrement différente de celle de

l’axe-q. Cette structure est souvent préférée pour les machines trapézoïdales, parce que l’arc

polaire magnétique peut être réglé afin d’aider à former les forces électromagnétiques.

c) Aimants enterrés (Interior magnet type)

Les aimants sont intégrés dans la masse rotorique (Figure 2.3c) : le moteur sera à pôles

saillants. Dans ce cas, le circuit magnétique du rotor est anisotrope, les inductances dépendent

fortement de la position du rotor. Les aimants étant positionnés dans le rotor, ce type de

moteur est plus robuste mécaniquement et il permet le fonctionnement à des vitesses plus

élevées. Il est, par conséquent, plus cher en termes de fabrication et plus complexe à contrôler.

d) Aimants à concentration de flux (Flux concentrating type)

Comme le montre la (Figure 2.3d), les aimants sont profondément placés dans la masse

rotorique. Les aimants et leurs axes se trouvent dans le sens circonférentiel. Le flux sur un arc

polaire du rotor est généré par deux aimants séparés. L’avantage de cette configuration est la



50

possibilité de concentrer le flux généré par les aimants permanents dans le rotor et d’obtenir

ainsi une induction plus forte dans l’entrefer.

Figure 2.3 : Différentes dispositions d’aimants permanents dans un rotor
(a) Aimants en surface ; (b) Aimants insérés ;

(c) Aimants enterrés ; (d) Aimants à concentration de flux

II.3. CLASSIFICATION DES MSAP

Ces machines peuvent être classées selon la forme de la force électromotrice :

 sinusoïdale : celles-ci sont constituées d’un bobinage dont les spires sont réparties de

manière à ce que la densité de courant, aux discontinuités des encoches près, suive une

évolution sinusoïdale. La forme de courant la plus appropriée est alors la forme

sinusoïdale ;

 trapézoïdale : la forme de courant la plus appropriée (celle qui minimise les

ondulations sur le couple) est de type créneaux à 120°.

Nous allons nous intéresser particulièrement aux machines synchrones à FEM sinusoïdales

qui sont classées en deux sous catégories selon la position des aimants (Figure 2.4) :

 à pôles lisses, où les aimants sont montés à la surface du rotor ;

 à pôles saillants, où les aimants sont enterrés dans la masse rotorique.
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Figure 2.4 : Rotor à pôles lisses (a) ; rotor à pôles saillants (b)

II.4. MODELISATION DU MSAP

II.4.1. Les différents types de modélisation

Dans la littérature, nous discernons principalement trois approches concernant la modélisation

des machines électriques.

En choisissant de les représenter par leur degré de complexité croissant, nous avons :

 la modélisation de Park ;

 la modélisation par réseaux de perméances ;

 la modélisation par éléments finis.

a) La modélisation de Park

La modélisation de Park est construite à partir des équations électriques de la machine

(Kaddouri, 2000).

Ce modèle fait un certain nombre d’hypothèses simplificatrices :

- l’induction dans l’entrefer est sinusoïdale ;

- la saturation du circuit magnétique, les pertes fer, les harmoniques d’encoches et

d’espace ne sont pas pris en compte dans la modélisation.
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En raison de la simplicité de la formulation algébrique, ce type d’approche est bien adapté à

l’élaboration d’algorithmes de commande.

b) La modélisation par réseaux de perméances

Cela consiste à modéliser le circuit magnétique de la machine par un schéma électrique

équivalent (Chatelain, 1983). La modélisation par réseaux de perméances permet d’obtenir

une meilleure précision avec un coût de calcul inférieur aux modèles basés sur la méthode par

éléments finis. La principale difficulté de la modélisation par réseaux de perméances se situe

au niveau de la représentation de l’entrefer  de la machine. L’erreur de modélisation est très

sensible au modèle utilisé pour la perméance de l’entrefer. Cette méthode constitue un

intermédiaire entre la modélisation de Park et la modélisation par éléments finis.

La modélisation par réseaux de perméances, inadéquate pour la formulation d’une loi de

commande, est plutôt intéressante pour tester la robustesse des algorithmes. En outre, elle

peut contribuer à l’estimation des paramètres de la machine.

c) La modélisation par éléments finis

Ce type de modélisation est le plus précis. Hélas, les temps de calcul offerts par cette

approche sont rédhibitoires dans un contexte de commande de machines électriques.

Néanmoins, lors d’un dimensionnement ou lors d’une estimation de paramètres de la

machine, sa précision justifie son utilisation. Des logiciels tels que Flux2D permettent la

modélisation par éléments finis des dispositifs électromagnétiques (Chatelain, 1983). Ce type

d’approche est également utilisé lors d’un dimensionnement de machine électrique, ou bien

pour l’ajustement des paramètres d’un modèle par réseaux de perméances.

II.4.2. Modèle utilisé pour le MSAP

L’étude du comportement d’un moteur électrique nécessite avant tout une bonne connaissance

de son modèle dynamique afin de bien prédire, par voie de simulation, son comportement

dans les différents modes de fonctionnement envisagés.

La modélisation d’un moteur synchrone à aimants permanents est identique à celle d’une

machine synchrone classique (Chiasson, 2005). L’excitation du rotor est produite par le flux

d’un aimant.
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Dans cette étude, la machine comporte un stator et un rotor de constitution symétrique avec p

paires de pôles. Les enroulements statoriques sont le plus souvent connectés en étoile à neutre

isolé. L’excitation rotorique est créée par des aimants permanents au rotor.

Afin de simplifier la modélisation de la machine, les hypothèses usuelles adoptées dans la

majorité des références (Arroyo et al., 2006 ; Nahid, 2001) sont :

 l’effet d’amortissement au rotor est négligé ;

 le circuit magnétique de la machine n’est pas saturé ;

 la répartition des forces magnétomotrices (FMM) est sinusoïdale ;

 les couplages capacitifs entre les enroulements sont négligés ;

 les phénomènes d’hystérésis et les courants de Foucault sont négligés ;

 les irrégularités de l’entrefer dues aux encoches statoriques sont ignorées.

a) Les équations électriques

Partant de la figure (2.2), la modélisation électrique du MSAP est donnée par :

= [ ][ ]+ [ ] où (2.1)

= , = ,  = 



, [ ] = 0 00 00 0 (2.2)

Avec , ,  représentant, dans la base (a, b, c), respectivement les tensions de

phases statoriques, les courants de phases statoriques, et les flux totaux produits par les

courants statoriques. R indique la résistance d'une phase statorique.

Les flux totaux  sont exprimés par la formule (2.3) :

 = [ ][ ] + [ ] (2.3)

avec [ ] = (2.4)

et représentant l'inductance propre et l'inductance mutuelle entre les enroulements

statoriques.

La self-inductance est la somme de deux inductances (l'inductance de fuite et l'inductance

de magnétisation ) : = +
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Les flux  ( = , , ) sont les flux rotoriques vus par les enroulements du stator. Ils

représentent les amplitudes des tensions induites dans les phases statoriques à vide. La

substitution de (2.3) dans (1.1) donne l’expression (2.5) := [ ][ ]+[ ] [ ] + [ ] (2.5)

b) Le couple électromagnétique

Le couple électromagnétique est exprimé par la formule (2.6) :=

([ ] [ ]) (2.6)

= [ ] représentent les fem produites dans les phases statoriques.

r définit la vitesse de rotation du rotor en (rad/sec).

II.4.3. Modèle du MSAP dans le repère de Park

On remarque que la formule (2.5) engendre des équations fortement non-linéaires et couplées.

Pour résoudre ce problème, la majorité des travaux dans la littérature préfèrent utiliser la

transformation dite de Park (Faiza, 2011 ; Hamidi et al., 2009). Par une transformation

appliquée aux variables réelles (tensions, courants et flux), on obtient des variables fictives

appelées les composantes  d-q ou les équations de Park. Du point de vue physique, cette

transformation est interprétée comme étant une substitution des enroulements immobiles

(a,b,c) par des enroulements (d,q) tournant avec le rotor (figure 2.5). Cette transformation

rend les équations dynamiques des moteurs à courant alternatif plus simples ce qui facilite

leur étude et leur analyse.

Figure 2.5 : Transformation de Park
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La transformation de Park est définie par l’expression (2.7) := [ ][ ] (2.7)

Où X peut-être un courant, une tension ou un flux, et  la position du rotor.

Les termes Xd, Xq représentent les composantes longitudinale et transversale des variables

statoriques (tensions, courants, flux, et inductances).

La matrice de transformation K est donnée par l’expression (2.8) :

[ ] = cos() cos(− ) cos(+ )sin() sin(− ) sin(+ )0,5 0,5 0,5 (2.8)

et la matrice inverse a pour forme la relation (2.9) :

[ ] = ⎣⎢⎢
⎡cos() sin() 1cos(− ) sin(− ) 1cos(+ ) sin(+ ) 1⎦⎥⎥

⎤
(2.9)

On a ia+ ib + ic = 0 car le système est équilibré.

Ainsi, la composante  homopolaire désignée par la troisième ligne de la matrice (2.8) est

nulle. En appliquant la transformation (2.7) à l’équation (2. l), on aura l’expression (2.10) := [ ][ ] = [ ][ ][ ]+[ ] [ ] (2.10)

Ensuite, en se basant sur (2.9) et (2.5), on obtient la formule (2.11) := [ ][ ][ ] +[ ][ ]  +⋯ (2.11)…+ [ ]( [ ] ) 
Comme [R] est diagonale, alors on a : [ ][ ][ ] = [R]
En utilisant la formule (2.12) et à l'aide de l’équation (2.11), on peut déduire les équations de

Park sous une forme vectorielle indiquée par l’expression (2.13).

[ ] [ ] = 
0 1 0−1 0 00 0 0 (2.12)

= [ ] + [ ] +  [ ] (2.13)

p indiquant le nombre de paires de pôles,
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avec : = , [ ] = 00 , = ,  = 
 ,  = − (2.14)

La transformation (2.8) appliquée à (2.3) donne l’expression (2.15) :


 = 00 + 0 (2.15)

où  désigne le flux créé par les aimants au rotor.

Des équations ci-dessus, nous pouvons déduire les équations d’état électrique (2.16) et

mécanique (2.17) pour lesquelles les entrées et les sorties seront constituées respectivement

des tensions et des courants au stator puis de la pulsation rotorique.
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(2.16)

  p.Ωωet.I).IL(L.ΙΦp.Coùf.ΩCC
dt

dΩ
J rqdqdqremrem  (2.17)

Avec f, J et définissant le coefficient d'amortissement, le moment d'inertie du rotor et le

couple de charge.

Le couple électromagnétique est produit par l'interaction entre les pôles formés par les

aimants au rotor et les pôles engendrés par les FMMs dans l'entrefer générées par les courants

statoriques. Il est exprimé par l’équation (2.18) := [ + − ] (2.18)

Les équations électriques (2.16) du MSAP peuvent être modélisées (Merzoug et al., 2009) par

les blocs de la figure 2.6.

Figure 2.6: Circuit équivalent des équations dynamiques du MSAP

En développant les systèmes d'équations (2.16) et (2.17), on peut déduire la forme finale des

équations du MSAP dans le référentiel (d-q) les expressions (2.19), u = [ud, uq]T.
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⎩⎪⎪
⎨⎪
⎪⎧ = − I + pΩI + u

= − pΩI − I + u −  pΩ
= ( I + L − L I I ) − C − Ω

(2.19)

Ce système d'équations est plus simple que celui donné en (2.1) sauf qu'il est toujours non-

linéaire.

À noter que dans cette étude, le moteur utilisé pour les tests de simulation et validation est à

entrefer constant (sans pièces polaires, L = L = L).

Dans ce cas, le terme [p L − L I I ] dans l’équation (2.18) formant le couple de

réluctance est nul. Le modèle (2.19) devient encore plus simple comme l'indique le système

d'équations (2.20) :

⎩⎪⎪
⎨⎪
⎪⎧ = − + . . +

= − . . − −  . +
=  . − −

(2.20)

Ces équations électriques peuvent être représentées par le schéma bloc global illustré en

figure 2.7. Cette figure montre que le modèle du MSAP dans le repère de Park est composé

d’un module électrique délivrant les courants Id et Iq, suivi d’une chaine de vitesse.

Figure 2.7 : Vue globale des équations électriques du MSAP dans le référentiel d-q
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À partir du système d’équations (2.20), on peut représenter en détail le MSAP par un

diagramme bloc de simulation illustré par la figure 2.8.

Figure 2.8 : Schéma bloc détaillé du MSAP dans le référentiel d-q

On remarque que le diagramme bloc est composé de plusieurs blocs linéaires illustrant la

relation qui existe entre les entrées (commande u), les états et les sorties.

Les trois types de non-linéarités ( I ,  I et I I ) sont représentées par les trois blocs de

multiplication.

De plus, les dynamiques globales du système sont représentées par trois fonctions de

transfert : deux fonctions de transfert donnant la dynamique rapide (courants), et une fonction

de transfert qui définit la dynamique lente (vitesse).

Le tableau 2.1 ci-dessous  donne les paramètres nominaux du  moteur disponible au

laboratoire pour la simulation.

Ces paramètres ont été déterminés par une procédure d’identification (Tao et al., 2010).

Tableau 2.1: Paramètres nominaux du MSAP utilisé.

Pmn = 1.6 kW Un = 220/380 V fn = 0.0249 N.m.sec.rad-1

p = 3 n = 3000 rpm Jn = 0.00747 kg.m2

R = Rsn = 2.06  rn = 0.29 Wb Lqn =Ldn = 9.15  mH
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II.5. CONCLUSION DU CHAPITRE 2

Dans ce chapitre, on  a défini le modèle dynamique du moteur  synchrone à aimants

permanents.

On a montré qu'à l'aide de la transformation de Park, le modèle devient plus simple et les non-

linéarités sont réduites au nombre de trois.

Les équations obtenues par la transformation de Park engendrent des phénomènes identiques

à ceux liés à la machine à courant continu, ce qui confirme l’analogie entre les deux modèles.

Dans la suite de ce travail, les équations d’état données par (2.20) seront utilisées comme

représentation du modèle d’étude du MSAP.
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CHAPITRE III :

COMMANDE PAR RETOUR

D’ETAT NON LINEAIRE

DU MSAP
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III.1. INTRODUCTION

La conception d'un contrôleur donné dépend de la nature du système lui-même et de la

qualité de son modèle dynamique. L'intérêt constant d'améliorer les performances des

systèmes commandés conduit à des modélisations de plus en plus précises. Les modèles

résultants sont souvent non-linéaires et les outils fondamentaux de synthèse de lois de

commande dans le domaine linéaire deviennent insuffisants ce qui oblige d'avoir recours à de

nouvelles méthodes. Plusieurs techniques d'analyse de ce type de systèmes sont présentement

disponibles et chacune d'elles dépend du degré des non-linéarités et de l'ordre du système

considéré. Les systèmes appelés quasi-linéaires où les non-linéarités ne sont pas prononcées,

permettent d'utiliser la technique de linéarisation de premier ordre, maintenant maîtrisée.

Dans ce cas, le système non-linéaire peut être approximativement représenté  dans une région

linéaire en linéarisant  ses équations. Cette solution reste, cependant, valable  uniquement

autour de ce point d'opération car il est difficile d'élargir la solution afin de l'appliquer à

d'autres régions. De plus, les techniques de linéarisation de premier ordre sont généralement

appliquées aux problèmes où on n'autorise que de faibles perturbations, situation qui concerne

en particulier, les machines électriques. En effet, plusieurs techniques de commande ont été

développées (commande à flux orienté, commande prédictive etc.). Les contrôleurs conçus

restent, cependant, très dépendants du point de fonctionnement considéré et surtout du taux de

variation des non-linéarités du modèle du moteur. Si ces non-linéarités deviennent très

prononcées, la linéarisation de premier ordre n'est plus valable et les contrôleurs perdent

automatiquement leurs performances et peuvent rendre le système instable.

Cette situation a poussé les chercheurs à s'orienter de plus en plus vers les techniques de

commande non-linéaire basée sur la théorie de la géométrie différentielle. Cette commande a

été introduite principalement pour remédier aux problèmes rencontrés avec la commande

linéaire. Actuellement, plusieurs méthodes sont disponibles (Kaddouri, 2000). Parmi ces

méthodes, on trouve la technique de linéarisation au sens des entrées-sorties introduite par

Asseu (Asseu et al., 2009) et par la suite par Prior (Prior et al., 2013). Son principe consiste à

trouver une transformation qui permet de compenser les non-linéarités du modèle et ainsi

rendre la relation entre la sortie d'un système et son entrée complètement linéaire.

Dans ce chapitre, on présente le principe de la technique de linéarisation basé sur la dérivée de

Lie au sens des entrées-sorties afin de déterminer une loi de commande par retour d'état

permettant de découpler puis, d’asservir les deux composantes du courant au stator (Id et Iq)
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du MSAP sans grande interaction entre les deux. Notons qu’une action sur le courant Iq

(fonction de la variable r selon l’équation 2.20) permet d’agir aussi sur la trajectoire de la

vitesse Ω (figure 2.7). Ainsi cette technique de commande non linéaire, permettant de séparer

les courants (Id et Iq), a aussi le pouvoir de contrôler indépendamment le courant Id et la

vitesse Ω ou r.

Les performances et la robustesse de cette loi de commande linéarisante et découplante sont

aussi étudiées et analysées sur le MSAP face aux variations paramétriques (en particulier celle

de la résistance du stator) en présence d'incertitudes, bruits ou perturbations

environnementales.

III.2. OUTILS MATHEMATIQUES

Dans cette section, nous présentons quelques outils mathématiques nécessaires pour assimiler

la technique de linéarisation au sens des entrées-sorties.

III.2.1. Gradient

On définit le gradient d'une fonction scalaire lisse ℎ( ) par rapport au vecteur par le vecteur

ligne ∇ℎ( ), défini par : (∇ℎ ) = .

D'une façon similaire, le gradient d'un champ de vecteur f(x) est défini par le Jacobien de f

(matrice carrée de n x n éléments) comme suit : ∇ = .

III.2.2. Dérivée de Lie

Soient : → un champ de vecteurs et ℎ ∶ → une fonction scalaire. On introduit

la dérivée de Lie comme étant une nouvelle fonction scalaire, notée ℎ , donnant la dérivée

de ℎ( ) dans la direction de ( ), tel que : ℎ = = … …
Pour un ordre quelconque, on a : ℎ = ℎ = , = 1, 2, … … et ℎ = ℎ
De même, si g est un autre champ de vecteurs alors la fonction scalaire ℎ( )est donnée

par : ℎ( ) = ( ) .
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III.2.3. Crochets de Lie

Soient f et g deux champs de vecteurs dans . Le crochet de Lie de f et g est un troisième

champ de vecteurs défini par : [ , ]( ) = ( ) = ( ) − ( ) où , sont des

matrices Jacobiennes.

L'application des crochets de Lie successifs donne : ( ) = ( )( ) = [ , ]( )… … … … … … … … ….( ) = [ , ]( )
III.2.4. Difféomorphisme

La fonction ϕ ∶ → définie dans une région Ω ⊂ est appelée difféomorphisme si elle

vérifie les deux conditions suivantes :

 ϕ est inversible, c'est-à-dire qu’il existe une fonction ϕ tel que : ϕ ϕ( ) =
pour tout ∈ (Ω ⊂ ) ;

 ϕ et ϕ sont des fonctions lisses.

Le difféomorphisme ϕ(x) est un changement de coordonnées, de la forme : = ϕ( )
où ϕ( ) représente n variables.

ϕ( ) = ⎣⎢⎢⎢
⎢⎡ϕ ( )ϕ ( )…ϕ ( )⎦⎥⎥⎥

⎥⎤
, = ⎣⎢⎢

⎢⎡… ⎦⎥⎥
⎥⎤

Le difféomorphisme est utilisé pour transformer un système non-linéaire d’ordre n (ou le plus

souvent un système en boucle fermé) sous forme canonique en le décomposant en deux

parties :

 une partie linéaire de dimension (r) généralement inférieur ou égale à n ;

 une seconde partie de dimension (n - r) restant souvent non linéaire.

À noter que si ϕ ( ) existe pour tout ⊂ , le difféomorphisrne est dit global.

Dans le cas contraire, le difféomorphisme est appelé local et on doit le considérer seulement

autour de la région Ω ⊂ .
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III.3. TECHNIQUE DE LINEARISATION ENTREES-SORTIES

Le concept de la linéarisation au sens des entrées-sorties est maintenant très connu. Plusieurs

références qui décrivent la manière de l'appliquer sont maintenant disponibles (Tomei et al.,

2011).

Nous allons montrer comment obtenir une relation linéaire entre la sortie y et une nouvelle

entrée v, en effectuant un bon choix de la loi linéarisante.

Le modèle équivalent étant linéaire, on peut alors lui imposer une  dynamique stable en se

basant sur les méthodes linéaires classiques.

Avant tout, on considère que le système non-linéaire de k entrées et k sorties a pour forme le

système d’équations (3.1) : ẋ = f(x) + ∑ g (x). u , i = (1, 2, … , m)y = h (x) , j = (1, 2, … , k = m) (3.1)

où = [ … ] ∈ est le vecteur des états, = [ … ] ∈ est le vecteur

des commandes et = [ … ] ∈ représente le vecteur des sorties, et sont des

champs de vecteurs lisses, et ℎ est une fonction lisse.

Le problème consiste à trouver une relation linéaire entre l'entrée et la sortie en dérivant la

sortie jusqu'à ce qu'au moins une entrée apparaisse en utilisant l'expression (3.2) :

( ) = ( )ℎ ( ) + ∑ ( ℎ( )). , = (1, 2, … , ) (3.2)

avec ℎ et ℎ , è dérivées de Lie de ℎ respectivement dans la direction de f et g.

est le nombre de dérivées nécessaires pour qu'au moins, une des entrées apparaisse dans

l'expression (3.2). Il est connu sous le nom du degré relatif correspondant à la sortie .

Le degré relatif total (r) est défini comme étant la somme de tous les degrés relatifs obtenus à

l'aide de (3.2) et doit être inférieur ou égal à l'ordre du système : = ∑ ≤ .

On dit que le système (3.1) a pour degré relatif (r), s'il vérifie les expressions ci-dessous :( ℎ ) = 0 0 < < − 1, 1 ≤ ≤ , 1 ≤ ≤ et( ℎ ) ≠ 0 = − 1
Dans le cas où le degré relatif total est égal à 1'ordre du système, on est en présence d'une

linéarisation au sens des entrées-états.
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Si, par contre, le degré relatif total est strictement inférieur à l'ordre du système, la

linéarisation est dite linéarisation au sens des entrées-sorties.

Pour trouver l'expression de la loi de commande linéarisante u qui permet de rendre linéaire la

relation entre l'entrée et la sortie, on récrit l'expression (3.2) sous forme matricielle :[ ( ) … … … ( )] = ( ) + Δ( ). (3.3)

où ( ) = ℎ ( )…ℎ ( ) et Δ( ) = ⎣⎢⎢
⎢⎡ ( )ℎ ( ) …( )ℎ ( ) …… …( )ℎ ( ) …

( )ℎ ( )( )ℎ ( )…( )ℎ ( )⎦⎥⎥
⎥⎤

Δ( ) est appelée matrice de découplage du système.

Si on suppose que Δ( ) n'est pas singulière, le retour d’état ou la loi de commande

linéarisante a pour forme l’expression (3.4) : = Δ( ) ( − ( )) (3.4)

Notons que la linéarisation ne serait possible que si la matrice de découplage (x) est

inversible.

Le schéma bloc du système linéarisé est donné à la figure 3.1.

Figure 3.1 : Le schéma bloc du système linéarisé et découplé

En remplaçant (3.4) dans (3.1), le système de variable d’état équivalent devient linéaire et

totalement découplé de la forme de l’équation (3.5) : = (3.5)

Ce qui nous  permet de lui imposer n'importe quelle dynamique stable par une bonne

conception du nouveau vecteur d’entrée = [ . . . ] .

Remarquons  que 1'expression (3.5)  représente k intégrateurs en cascade dont le

comportement dynamique n'est toujours pas souhaitable (figure 3.2).

⎣⎢⎢
⎢⎡…⎦⎥⎥
⎥⎤

⎣⎢⎢
⎢⎡… ⎦⎥⎥
⎥⎤

⎣⎢⎢
⎢⎡… ⎦⎥⎥
⎥⎤

( ) [ ( ) + ] ̇ = ( ) + ( )= ( )[ … ]
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Figure 3.2 : Représentation d’intégrateurs en cascade du système linéarisé

Ce comportement indésirable nécessite une mise en forme canonique. Cela est réalisé en

effectuant un changement de variable basé sur la propriété donnée par les sections (3.2.3) et

(3.2.4) permettant de déterminer un difféomorphisme.

III.3.1. Mise sous forme canonique

Supposons que le système (3.1) possède des degrés relatifs { , … } et que= ∑ ≤ où n est l'ordre du système.

On définit r fonctions ( ϕ , ϕ , … , ϕ ) qui permettent d'écrire la relation (3.6) := ϕ , ϕ , … , ϕ , ϕ , … , ϕ (3.6)= ℎ , ℎ , … , ( )ℎ , ℎ , … ( )ℎ , … , ℎ , ℎ , … ( )ℎ
Selon la valeur de { , … }, on peut obtenir deux cas possibles :

 1er cas : ( = + +⋯+ = )
Dans ce cas, l'ensemble des fonctions ϕ ( )ℎ définissent un difféomorphisme,

avec 1 ≤ ≤ 1 ≤ ≤ , tel qu’indiqué l’expression (3.7) :

ϕ = ϕ……ϕ = ⎣⎢⎢
⎡ [ℎ , ℎ … , ( )ℎ ]……[ℎ , ℎ … , ( )ℎ ] ⎦⎥⎥

⎤
(3.7)

 2ème cas : ( = + +⋯+ < ).

Dans ce cas, il est possible de trouver  (n - r) autres fonctions ϕ , ( + 1 ≤ ≤ ) pour queϕ , (1 ≤ ≤ ) soit de rang n.

----------------------------------------------------------------------------------------

⬚ ⬚ ⬚⬚ …( ) ( ) ( ) ( )

⬚ ⬚ ⬚⬚ … ( )
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On introduit un vecteur de variables complémentaires de sorte que : ⎣⎢⎢
⎢⎡ … ⎦⎥⎥

⎥⎤ = ⎣⎢⎢
⎢⎡ϕϕ…ϕ ⎦⎥⎥

⎥⎤
Ainsi en appliquant la loi de commande linéarisante (3.4), le système de variable d’états (3.1)

dans les nouvelles coordonnées s'écrit selon l’expression (3.8) :

̇ = ⋯ 0⋮ ⋱ ⋮0 ⋯ + ⋯ 0⋮ ⋱ ⋮0 ⋯ (3.8)

avec

= ⎣⎢⎢⎢
⎡0 1 … 00 0 … 0… … … …0 0 … 10 0 … 0⎦⎥⎥

⎥⎤ ∈ × , = 00…1 ∈
En ce qui concerne la sortie, le vecteur = [ . . . ] peut-être écrit dans les

nouvelles coordonnées par la formule (3.9) :

= ⋯ 0⋮ ⋱ ⋮0 ⋯ (3.9)

avec = [1 0 … 0]
III.3.2. Conception du nouveau vecteur de commande

Le vecteur v est conçu selon les objectifs de commande. Pour le problème de poursuite

envisagé, il doit satisfaire l’équation (3.10) := ( ) + ( ) − ( ) +⋯+ − , 1 ≤ ≤ (3.10)

où les vecteurs , ( ), … , ( ), ( )
définissent les trajectoires de référence

imposées pour  les  différentes sorties.

Si les sont choisis de façon à ce que le polynôme défini par :+ + + = 0 soit un polynôme d’Hurwitz (possède des racines avec  des

parties  réelles  négatives),  alors on peut montrer que l'erreur :( ) = ( ) − ( ) satisfait lim→ ( ) = 0
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Le système linéarisé en boucle fermée est donné par la figure 3.3.

Figure 3.3 Schéma bloc du système linéarisé en boucle fermée.

III.4. APPLICATION AU MOTEUR SYNCHRONE

Nous considérons les équations (2.20) où le modèle dynamique du MSAP est non linéaire vu

le couplage entre les courants électriques et la vitesse.

Partant des hypothèses d’un modèle simplifié à savoir (Loria, 2009) :

a. dans  le cas d’une machine à pôles lisses où les inductances du stator sont

égales (Ld = Lq) ;

b. l’application du principe de l’orientation du courant statorique dans un repère

diphasé (d, q) selon l’axe direct du courant (figure 3.4) tel que le courant Id soit

maintenu égal à une valeur nulle (Id  0) ;

c. l’obtention d’un couple électromagnétique maximal engendré par les

hypothèses (a) et (b) et ayant une expression proche de celle de la machine à

courant continu (où Cem = p.r.Iq )

Figure 3.4 : Orientation du repère (d, q) selon la direction du courant Id

⎣⎢⎢
⎢⎡…⎦⎥⎥
⎥⎤

⎣⎢⎢
⎢⎡… ⎦⎥⎥
⎥⎤

⎣⎢⎢
⎢⎡… ⎦⎥⎥
⎥⎤

( ) [ ( ) + ] ̇ = ( ) + ( )= ( )[ … ]
⎣⎢⎢
⎢⎡ … ⎦⎥⎥
⎥⎤

∎+ −
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La représentation d’état du MSAP peut être mise sous la forme (Titaouine et al., 2006) :










T

qd
T

21 ]I[I(X)]h(X)[hH(X)Y

G.UF(X)X
(3.11a)

avec    X = [Id Iq Ω]T , U= [Vd Vq]T et p.Ωωr 
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Hypothèses simplificatrices

Généralement les constantes de temps électriques et mécaniques sont très différentes.

On peut alors faire les hypothèses 3.1 et 3.2 :

hypothèse 3.1 (hypothèse de séparation des modes)

La dynamique électrique d'un MSAP est souvent beaucoup plus rapide que sa dynamique

mécanique. De ce fait on peut étudier séparément le système électrique et le système

mécanique (Carrière, 2010). Pour l'étude du système électrique, la vitesse du moteur peut

être considérée comme un paramètre variant. Par ailleurs, pour le système mécanique, on

considère que les grandeurs électriques ont atteint leur régime établi ;

hypothèse 3.2 (hypothèse de variation lente de vitesse)

Dans un certain nombre d'applications, il est possible de prendre en considération les

dynamiques électriques et mécaniques en même temps, mais en supposant que la vitesse varie

lentement. Dans ce cas, l'équation dynamique de la vitesse s'écrira : ≅ 0.

L'avantage est ici de ne pas prendre en compte les paramètres mécaniques, souvent mal

connus, de même que les couples  internes et externes appliqués.

En appliquant ces deux hypothèses dans la représentation d’état (3.11a), la variation de la

pulsation rotorique (r), évoluant beaucoup plus lentement que les courants, peut être

négligée. Ainsi, en supposant que r est constante dans cette étude, on déduit les équations

(3.11b) non linéaires des tensions et on peut constater qu’il y a un fort couplage des courants

(Id et Iq) :
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(3.11b)

V = R I + L − ω L I
V = R I + L + ω L I + Φ
Ainsi, via ce système d’ordre n = 2, il s’agit donc de déterminer une loi de commande par

retour d’état permettant de linéariser le système et découpler complètement les courants afin

que le contrôle de Iq n’agisse pas sur le comportement de Id.

Généralement, on cherche à agir sur ce courant Iq pour commander le couple et à faire en

sorte que le courant Id soit à zéro pour minimiser les pertes par effet Joule et éliminer le

couple dû à la saillance.

III.4.1. Commande linéarisante

La condition de linéarisation permettant de vérifier si un système non linéaire admet une

linéarisation entrée-sortie est celle définie par l’ordre du degré relatif (r) du système (3.11) :

 Le degré relatif (r1) par rapport à la sortie y (X) est défini par la relation (3.12) :y ̇ (x) = ḣ (x) = L h (x) + L h (x). U = f + g V (3.12)

 Le degré relatif (r2) par rapport à la sortie y (X) est défini par la relation (3.13) :y ̇ (x) = h ̇ (x) = L h (x) + L h (x). U = f + g V (3.13)

Nous voyons que les dérivées des deux sorties font intervenir l’entrée U.

Ainsi le degré relatif du système est : = r + r = = 2
où n est l’ordre du système (3.11b).

Ainsi, en appliquant le principe de la technique de linéarisation au sens des entrées-sorties

décrit à la section 3.3, la représentation d’état (3.11) peut être transformée en système linéaire,

commandé et découplé par le choix approprié :

 d’un changement de coordonnée décrit par la relation (3.14) :

z1 = h1(x)  et  z2 = h2(x) (3.14)

 de la commande linéarisante u = [vd, vq]T = [ud, uq]T par retour d’état dénommée

“Feedback” ayant la forme suivante de l’expression (3.15) :

Φ
Φ Couplage
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Ces expressions des grandeurs de commande, fonction des variables de courant et de vitesse,

font intervenir une commande interne v dont les composantes v1 et v2 (désignant

respectivement les dérivées des courants statoriques Id et Iq) sont les nouvelles entrées du

système linéarisé et découplé.

On obtient ainsi, après linéarisation et bouclage statique, un système bouclé qui se comporte

suivant les équations (3.16) de deux intégrateurs monovariables :̇ = (3.16)̇ =
La structure du diagramme bloc des deux chaines d’intégrateurs est présentée figure 3.5.

Figure 3.5 : Système obtenu après découplage et linéarisation entrée/sortie

Afin d’assurer une stabilité après bouclage, les deux intégrateurs indépendants que constitue

la partie linéaire, sont commandés par placement de pôles avec un comportement entrée-sortie

du premier ordre et une constante de temps T.

De ce fait, pour imposer un régime statique et une dynamique sur l’erreur, les nouvelles

entrées internes (vl, v2) doivent être conçues pour s’assurer que :lim→ = 0 et lim→ = 0 avec      e1 = (y1ref - y1)   et    e2 = (y2ref - y2)

où    yref = [y1ref, y2ref]T = [Idref, Iqref]T désigne le vecteur consigne des courants.

Dans le cas général, et pour un problème de poursuite de trajectoires imposées par des

échelons, les nouvelles entrées internes (v1, v2) peuvent être choisies de la forme (KAD.,

2000) indiquée par les relations (3.17) :

v1= k.(y1ref - y1) = k.e1 (3.17)

v2= k.(y2ref - y2) = k.e2 avec  k = 1/T

1/s
Id

1/s
Iq
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le gain k est déterminé par la constante de temps T du premier ordre imposé ici à :

T = 10 ms  d’où   k = 1/T = 100 s-1

Le schéma bloc complet du système linéarisé en boucle fermée est représenté par la figure

3.6. ci-dessous.

Figure 3.6 : schéma bloc de simulation du système linéarisé en boucle fermée

III.4.2. Simulations, résultats et analyses

a) Simulations avec les paramètres nominaux de la machine

La simulation va se faire sur le logiciel Matlab/Simulink.

Nous simulons le schéma bloc complet présenté par la figure 3.6 en utilisant les paramètres

nominaux du MSAP (avec une puissance de 1.6 kW) donnés par le tableau (2.1) du chapitre 2

pour une vitesse nominale fixée à 1000 tr/mn avec comme inductance du stator Ld = Lq.

La figure (3.7) représente le schéma bloc sur le logiciel « Simulink » pour la simulation de la

commande non linéaire du MSAP.

Ce schéma comprend :

 le modèle du MSAP dans le repère (d, q) de PARK ;

 le bloc de la commande non linéaire défini par les relations (3.18) ;









































22

11

1

d

q

q

d

fv

fv

L

1
0

0
L

1

V

V
avec


































Ω
L

p.Φ
.Ωp.Ι

L

LΙ
L

R

.Ωp.Ι
L

L
Ι

L

R

v

v

q

r
d

q

d
q

q

s

q
d

q
d

d

s

2

1
(3.18)

 les consignes de courant (Idc , Iqc) définis par les valeurs (3.19). On applique des

échelons « variables » dans le but de tester le bon asservissement et le découplage du

système.

eedback
è ( , ) ∎+ −
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Idc (A)= 10-6  0 et Iqc (A) =
0 ≤ 0.54 0.5 < ≤ 2.53 > 2.5 (3.19)

 les consignes de couple (Cemc)  et vitesse (Ωc = Wrc) précisés par les relations (3.20) :

Cemc = p. Iqc.r et Ω = . (3.20)

 les grandeurs des sorties (Id , Iq et Ω) qu’on observe ;

 les nouvelles entrées internes (v1, v2) après découplage et linéarisation

v1= k.(Idc - Id)   et   v2= k.( Iqc – Iq)

La figure (3.8) montre la simulation des réponses temporelles des courants (Id et Iq).

On remarque qu’en régime nominal où les valeurs de la résistance statorique et de

l’inductance sont prises égales à : Rs = Rsn et Ld = Ldn (tableau 2.1) :

 le principe d’orientation du courant est bien maintenu (Id = Idc  0) ;

 un bon asservissement des sorties de courants simulés (Id et Iq) qui rejoignent

rapidement leur valeur de consigne (Idc et Iqc) ;

 un parfait découplage des courants où les phases de montée et descente du courant Iqc

n’influencent pas la réponse de sortie du courant Id. Cette dernière, toujours

respectant le principe d’orientation, ne présente aucun « pic » de perturbation ni

décalage et reste toujours maintenu à zéro.

La figure (3.9) indique le comportement de la vitesse rotorique (Wr = Ω) et du couple

électromagnétisme (Cem) en présence d’un fonctionnement à charge constante (Cr = 1.5 N.m)

du moteur.

Le constat est le suivant : la bonne régulation des vitesses (Ωc et Ω) et couples (Cemc et Cem)

où on vérifie bien que le comportement de leur courbe respective est guidé par le contrôle du

courant Iq à travers l’équation (3.20).

En d’autres termes, des figures 3.8 et 3.9, nous pouvons conclure qu’en régime nominal,

l’application d’une commande non linéaire nous permet d’obtenir un parfait découplage et

asservissement en courant du système comme l’indique la figure (3.10) en l’absence de

variations paramétriques et de perturbation.
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Figure (3.7) : Schéma bloc sur « Simulink » pour la simulation de la commande non linéaire du MSAP
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Figure (3.8) : Visualisation des courants Id et Iq

Figure (3.9) : Visualisation de la vitesse et du couple en régime nominal
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Figure (3.10) : Découplage en courant du système en régime nominal

Dans la section suivante, nous allons nous intéresser aux performances de l’algorithme de

commande découplante vis-à-vis des contraines physiques et environnementales.

Autrement dit, nous allons soumettre notre système d'entraînement global à divers tests de

simulation dans le cas d’un régime non nominal où on prend en compte les perturbations de

sortie et la variation de certains paramètres en particulier celle de la résistance statorique (due

à l’échauffement du moteur).

b) Simulation en présence des perturbations sur les sorties de courants

Considérons le schéma bloc de la figure (3.11) où nous ajoutons des perturbations (I)

périodiques de type « créneau » (ayant une période d’environ Tp = 1s) sur les sorties de

courant.

Figure (3.11) : Système en présence des perturbations sur les sorties de courant.

Ces perturbations peuvent être engendrées par les incertitudes de modélisation sur le MSAP

ou divers phénomènes affectant le comportement de l’ensemble convertisseur/machine

comme par exemple : le bruit de l’onduleur, les capteurs de mesure, etc.

Le but ici, est d’analyser les effets de ces perturbations sur le système lors de l’application de

la commande non linéaire sur le MSAP fonctionnant avec ses paramètres nominaux.
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La simulation de ce modèle permet d’obtenir les courbes de la figure (3.12) se rapportant aux

courants, et de la figure (3.13) qui représente la vitesse.

En ce qui concerne les courants, le constat est le suivant :

 l’application de la commande découplante et linéarisante ne permet pas de rejeter ni de

réduire considérablement les perturbations qui sont bien présentes sur les grandeurs de

sortie (Id , Iq) ;

 ces perturbations entraînent une perte de découplage entre les courants de sortie (Id et

Iq ) et une  « désorientation » du courant (Id ≠ 0).

Figure (3.12) : Visualisation des courants en présence des perturbations.



78

Figure (3.13) : Visualisation de la vitesse en présence des perturbations

En ce qui concerne la vitesse, le résultat n’est pas fameux : les perturbations génèrent des

« pics » ou erreurs plus ou moins importantes qui pouvent entraîner un déséquilibre au niveau

du couple électromagnétique et des bruits ou « grincements » lors de la rotation du moteur

synchrone.

En conclusion, ces résultats montrent l’instabilité du système bouclé en présence de

perturbations.

La commande d’un tel système bouclé perturbé en sortie et ayant comme entrée un échelon

nécessite la présence d’un régulateur comportant au moins un intégrateur.

Ainsi, il va falloir synthétiser dans la suite de ce travail, un correcteur robuste comportant au

moins un intégrateur pouvant rejeter ces perturbations et maintenir le bon fonctionnement et

contrôle du MSAP comparé au régime nominal.

c) Simulation en présence de certaines variations paramétriques du MSAP

Supposons que lors du fonctionnement à charge du MSAP (où on applique un échelon de

couple de charge de 1.5 N.m), il y a une variation au niveau des valeurs nominales de la

résistance (Rsn) ou de l’inductance (Ldn), comme indiquées par les relations (3.21) :

Rs = Rsn + Rs ou   Ld = Ldn + Ld (3.21)
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Notons que ces variations paramétriques n’interviennent qu’au niveau du modèle d’état

(équation 3.11) du moteur et ne sont pas prises en compte dans la détermination des

algorithmes de la loi de commande découplante.

Ces algorithmes numériques, synthétisés en utilisant les paramètres nominaux (Rsn et Ldn) du

MSAP, sont programmés via un calculateur numérique ou un ordinateur.

 Premier cas de figure : on prend comme hypothèse la variation uniquement de la résistance

du moteur Rs = 1.5*Rsn (la valeur de l’inductance étant supposée nominale Ld = Ldn). La

simulation du schéma bloc représenté par la figure (3.6), conduit aux résultats illustrés par la

figure (3.14) pour les courants Id et Iq, et par la figure (3.15) se rapportant à la vitesse et au

couple.

Le constat en ce qui concerne les courants est le suivant : l’augmentation de 50% au niveau de

la résistance n'affecte pas le courant (Id  0) mais elle provoque d'importantes erreurs au

niveau du courant Iq.

Il y a une forte variation de la vitesse et du couple si on se réfère à la figure (3.15).

Figure (3.14) : Visualisation des courants pour Rs = 1.5*Rsn
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Figure (3.15) : Visualisation de la vitesse et du couple pour Rs = 1.5*Rsn

En conclusion,  lorsque Rs = 1.5*Rsn, la commande linéarisante ne régule pas du tout le

courant Iq, la vitesse, ainsi que le couple.

 Second cas de figure : on prend comme hypothèse la variation uniquement de l’inductance

Ld = 0.9*Ldn (pour une valeur nominale de la résistance Rs = Rsn). La simulation du schéma

bloc représenté par la figure (3.6), conduit aux résultats illustrés par la figure (3.16) pour les

courants Id et Iq, et  par la figure (3.17) se rapportant à la vitesse et au couple.

Le constat est le suivant, en ce qui concerne les courants :

- une perte d'orientation du courant en sortie Id (Id ≠0) ;

- les phases de variation (en montée ou descente) du courant Iq influence la réponse du

courant Id entraînant donc une perte de découplage entre les courants Iq et Id ;

- on assiste ainsi à un fort recouplage du courant Iq sur le courant Id ;

- une présence d’erreur statique non nulle entre les sorties de courants et leur consigne.
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Figure (3.16) : Comportement des courants pour Ld = 0.9*Ldn

Figure (3.17) : Comportement de la vitesse pour Ld = 0.9*Ldn
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En se référant aux courbes de la figure (3.17), le comportement de la vitesse du MSAP n’est

plus analogue à celui du moteur fonctionnant en régime nominal : Wr ≠ Wrc.

En conclusion, les comportements des réponses des courants et de la vitesse ne sont plus

tolérables, d’où, une perte d’asservissement du système.

III.5. CONCLUSION DU CHAPITRE 3

Dans ce chapitre, via des outils mathématiques basés sur les dérivées de Lie, nous avons

déterminé une loi de commande découplante et linéarisante au sens entrées-sorties permettant

de transformer la représentation d’état non-linéaire du MSAP en un système linéaire puis lui

appliquer le retour d'état. Avec cette technique de commande, le modèle du moteur est

décomposé en deux sous-systèmes bouclés en courant (Iq et Id)  linéaires monovariables et

indépendants dans le but de pouvoir contrôler séparément le courant Id et la vitesse (ou le

couple).

La commande linéaire, par retour d'état, est bien adaptée aux problèmes de suivi de

trajectoires et aux problèmes de stabilisation en courant lors du fonctionnement en régime

nominal du MSAP (à vide ou en charge), où nous avons obtenu des résultats de simulation

plus qu’encourageants.

Cependant, on peut facilement voir la faiblesse de cette commande non-linéaire quand le

moteur s'écarte du régime nominal en lui appliquant des perturbations de sortie ou certaines

variations paramétriques. Ces dernières rendent le système bouclé complètement instable avec

des erreurs statiques considérables entre les consignes de courants et leur réponse de sortie.

Ainsi, la présence d'incertitudes au niveau des paramètres entraîne les principales limitations

suivantes : la perte d’orientation du courant, la perte de découplage entre les courants, et

surtout le manque de performance robuste.

Le problème de la sensibilité de la commande découplante face aux changements des

paramètres sera discuté dans le prochain chapitre où on fera appel aux méthodes de la

commande robuste permettant de déterminer des correcteurs performants stabilisant le

système complet malgré les perturbations.
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CHAPITRE IV :

TECHNIQUE DE LA

PERFORMANCE ROBUSTE

APPLIQUEE AU MSAP
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IV.1. INTRODUCTION

La commande robuste a suscité un engouement à la fin des années 70, du fait des

imperfections observées dans les méthodes de commande linéaire. En effet, on s’est rendu

compte que la commande linéaire quadratique optimale (commande optimale H2) (Nedia,

2012), le retour d’état à travers des observateurs, et d’autres méthodes populaires pour la

synthèse de contrôleurs, comme la commande prédictive (Raca et al., 2010), manquaient de

garanties de stabilité et de performances lorsque le système est soumis à des incertitudes.

La détermination de la commande d'un processus physique passe nécessairement par

l'utilisation d'un modèle qui ne sera jamais qu'une approximation de la réalité. En fait, quelle

que soit la nature du système physique, nous ne pouvons caractériser de façon parfaite son

comportement. Certaines dynamiques rapides sont négligées et une linéarisation est effectuée

ce qui conduit à un modèle mathématique approximatif. Ce modèle est entaché d’incertitudes

dans son concept.

Il est nécessaire alors d’effectuer des calculs de compensateurs dans l’objectif de garantir la

stabilité, la précision, la rapidité et d’assurer certaines performances sur l’ensemble des

modèles. On parle alors de la commande robuste en stabilité et en performance. En résultent

des méthodes de synthèse de contrôleurs robustes, qui tiennent compte de la stabilité d’un

certain niveau de performances.

Calculée pour le modèle, la commande doit convenir au processus qui diffère de celui-ci :

c'est ainsi que s'introduit naturellement l'idée de robustesse.

Un système asservi est dit robuste vis-à-vis d'incertitudes paramétriques ou de perturbations

si, même en présence de celles-ci, le processus conserve son comportement statique et

dynamique. Plus précisément, on appelle robustesse, la propriété qui traduit l'invariance d'un

comportement en présence de phénomènes perturbateurs (Duc, 1993). Ceux-ci peuvent être de

nature externe comme les bruits de mesures ou l'influence de l'environnement.

Toutefois le terme de robustesse est plutôt réservé à l'invariance en présence d'incertitudes de

modélisation telles que celles qui caractérisent l'écart entre le comportement du processus et

du modèle qu'on utilise.

Selon certaines études menées sur la question (Laroche, 2012), l’origine des incertitudes dans

un système serait liée aux trois points cités ci-après :
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 les approximations et les erreurs faites lors de la modélisation du procédé :

l'utilisation de modèles simplifiés (avec notamment les dynamiques mal connues ou

négligées) pour les capteurs et les actionneurs ;

 la présence de certains phénomènes dans le comportement du système physique qui

ne sont pas pris en compte directement par le modèle ;

 une connaissance imparfaite des valeurs numériques des paramètres du modèle

obtenu. Notons que ces valeurs varient en fonction de la température lors du

fonctionnement du procédé ;

En plus du terrain d’ingénierie, les incertitudes interviennent aussi bien dans les processus

écologiques que dans les processus économiques.

Pour analyser la performance robuste, il est nécessaire de disposer d'un outil permettant de

quantifier la robustesse de la propriété étudiée face aux incertitudes considérées. Pour cela, la

synthèse des correcteurs faisant intervenir les concepts de la robustesse se fait sur un

ensemble de modèles construits autour d'un modèle nominal.

Nous avons vu dans le chapitre précédent, qu'une variation de l'un des paramètres de la

machine synchrone, en particulier, la résistance statorique, entraîne une erreur statique, au

niveau du système global. Pour s’affranchir au mieux des variations paramétriques, nous

avons donc décidé d’adopter la solution basée sur la synthèse des correcteurs robustes. La

synthèse de ces correcteurs aura pour rôle de stabiliser le processus par la convergence des

courants statoriques mesurés vers leur valeur réelle en dépit des perturbations et variations de

certains paramètres, particulièrement la résistance statorique du moteur synchrone.

Ainsi, ce chapitre présente une approche de commande robuste basée sur des méthodes

mathématiques de synthèse des régulateurs numériques robustes à partir de la connaissance

d'un ou plusieurs modèles du procédé à commander.

Après un rappel sur les problèmes fondamentaux de performance/stabilité robuste d’un

processus, nous déterminons des correcteurs robustes pour le MSAP via une méthode de

synthèse introduite par J.C. Doyle (Doyle et al., 1992). Cette méthode a l’intérêt de regrouper

les deux problèmes classiques de l’automatique sous une forme unique : le suivi de consigne

et le rejet de perturbation.

Des résultats de simulation seront présentés pour illustrer l’efficacité de cette approche

robuste.
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IV.2. NOTION SUR LES ELEMENTS DE LA ROBUSTESSE

Nous proposons, dans cette section, d’exposer des éléments de la robustesse d’un système

bouclé, de formaliser le problème des performances, et à partir de là, de déterminer un

correcteur qui établisse un compromis entre la performance nominale et la robustesse en

stabilité vis-à-vis des perturbations, variations paramétriques,….

Ainsi, pour une meilleure clarté de l’exposé, nous considérons le système bouclé de la figure

4.1, dans lequel P(s), de dimension (p×m), représente la matrice de transfert nominal d’un

système multivariable et C(s) celle d’un correcteur de dimension (m×p).

Figure (4.1) : Schéma classique de commande en boucle fermée et perturbée

Dans la suite de ce chapitre on appellera :r ∈ ℝ : le signal de référence que doit suivre la sortie ;y ∈ ℝ : la sortie du système ;u ∈ ℝ : la commande (sortie du correcteur) ;b ∈ ℝ : une perturbation sur la commande ;d ∈ ℝ : l’effet sur la sortie des perturbations affectant le système ;w ∈ ℝ : Les bruits de mesure.

IV.3. LA PERFORMANCE ROBUSTE D’UN SYSTEME BOUCLE

Le bouclage du système P(s) par le correcteur C(s) doit assurer la stabilité et la performance

du système nominal, mais aussi la robustesse tant en stabilité qu’en performance du système

perturbé.

Un système bouclé multivariable, pour être stable et robuste, doit remplir les conditions

suivantes :

 La stabilité nominale, la première des qualités à assurer : la commande, appliquée au

modèle du système utilisé pour la calculer, doit bien évidemment stabiliser celui-ci ;

r
C(s) P(s)

e u v

b

y

d

w

+
correcteur
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+

+
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++

modèle nominal

du processus
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 La performance nominale est une propriété plus exigeante, mais dont la définition est

moins nette : elle consiste à assurer, pour le système en boucle fermée correspondant

au modèle utilisé pour le calcul de la commande, des propriétés de précision et de

rapidité convenables ;

 La robustesse en stabilité sera obtenue si le système bouclé reste stable lorsque le

modèle auquel est appliquée la commande diffère de celui utilisé pour la calculer

(DUC., 1993). Pour étudier cette propriété, il convient au préalable de définir une

classe d’erreur de modélisation, celle vis-à-vis de laquelle on doit garantir la stabilité ;

 La robustesse en performance consiste à garantir, dans des conditions analogues, un

certain niveau de performance pour toute la gamme de modèle ainsi considérée.

Ces quatre conditions seront étudiées vis-à-vis des perturbations et/ou variations

paramétriques ou encore d’incertitudes de modèle sous forme non structurées.

IV.3.1. Stabilité nominale

Différents résultats peuvent être établis pouvant garantir la stabilité du système bouclé (figure

3.1), à savoir le critère de nyquist développé dans l’ouvrage de Doyle (Doyle et al., 1992), et

la notion de stabilité interne dont la définition est la suivante :

Définition de la stabilité interne

Soient deux fonctions de transfert P(s) et C(s) définies par les relations (4.1) :

( ) = ( )( ) ( ) = ( )( ) (4.1)

Il y a stabilité interne si et seulement si toutes les racines du polynôme caractéristique ℑ( )
du système en boucle fermée de la figure 3.1 défini par :ℑ( ) = + ,

sont à parties réelles strictement négatives, avec P(s) et C(s) des fonctions stables et propres

(c’est à dire le degré du numérateur est inférieur ou égal au degré du dénominateur).

Garantir la stabilité nominale revient à assurer la stabilité interne du système en boucle

fermée. Le théorème de Petit Gain (Laroche, 2007) nous donne également des précisions sur

la stabilité interne d'un système bouclé et soumis à des erreurs de modélisation. Ce théorème
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défini dans la section suivante [IV.3.3] présente un résultat très important pour l’étude de la

stabilité en boucle fermée à partir de la notion de norme de système.

IV.3.2. Performance nominale

On considère toujours le système donné par la figure 3.1. Quatre matrices de sensibilité,

caractérisant le fonctionnement de la boucle fermée, peuvent être définies :

 les matrices de sensibilité en entrée Se et en sortie Ss :S = (I + L ) (4.2)S = (I + L )
 les matrices de sensibilité complémentaires en entrée Te et en sortie Ts :T = (I + L ) . L (4.3)T = (I + L ) . L

Cette dernière dénomination est due au fait que :+ = I (4.4)+ = I
où I désigne la matrice identité de dimension convenable.

Le = C.P et Ls = P.C représentent les matrices de transfert de la boucle fermée respectivement

en entrée et en sortie.

IV.3.2a) Présentation des fonctions de sensibilité

Avec les notations ci-dessus, les équations de sortie (y), de l’erreur d’asservissement (e), de

l’entrée du processus (v) et de la commande (u) de la figure 4.1 s’écrivent :

y = d + P  (u + b)                                  e = r – y

v = b + u u = C  (r – y – w)

ou encore, en faisant intervenir 4.2 à 4.4, on obtient (Bingyou, 2009) :

y = Tsr – Tsw + Ssd + PSsb

e = Ssr + Tsw – Ssd – PSsb (4.5)

v = CSe (r – w – d) + Seb

u = CSe (r – w – d) – Teb
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- Ss représente l’influence des perturbations (d) sur la sortie et l’erreur ou encore la

matrice de transfert entre la consigne (r) et l’erreur ;

- Ts représente l’effet du bruit de mesure (w) sur la sortie et l’erreur ou encore la

matrice de transfert entre la référence et la sortie ;

- Se représente le transfert entre les perturbations (b) et l’entrée du processus ;

- Te représente le transfert entre les perturbations (b) et la commande.

Ainsi, afin de garantir la performance d’un système (Oustaloup, 1994) lorsqu'on effectue la

synthèse d’un correcteur C(s), on doit chercher à la fois :

- à atténuer convenablement l’effet des perturbations b sur la commande u ;

- rendre Ss le plus "faible" possible afin de réduire l'influence des perturbations et

d'assurer un bon suivi de la référence ;

- rendre aussi Ts le plus "faible" possible afin de réduire l'influence des bruits de

mesure ;

- rendre CSe le plus "faible" possible afin de réduire l’effort de la commande.

IV.3.2b) Cas des systèmes monovariables

Pour des systèmes monovariables représentés par des matrices de transfert P et C dont le

produit est commutatif, la notion de fonctions de sensibilité devient :S = S = S = e/r = ( 1 + L )T = T = T = = ( 1 + L ) . L (4.6)

avec

S +T = 1

L = Le = Ls = PC

IV.3.3. Robustesse

Nous proposons, dans cette section, d’exposer des éléments d’analyse de la robustesse d’un

système bouclé en face des différentes incertitudes de modélisation, en utilisant le théorème

de petit gain (Laroche, 2012). Ce théorème va nous servir par la suite pour étudier le

compromis performance / robustesse.
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IV.3.3a) Notion de la NORME H infini (H∞)

La synthèse H∞ des correcteurs recherche le meilleur compromis entre la robustesse et la

performance. Si on note l'espace H∞, les fonctions (ou matrices de fonctions) de la variable

complexe analytique et bornées dans le demi-plan droit ouvert Re(s) > 0 (à partie réelle

positive), cet espace est muni d'une norme notée


(.) , qui est définie par Chiang (Chiang et

al., 1992) :

  )(sup sPP M


(4.7)

avec )max()( iAM   et )min()( iAm  

λi : valeur propre de la matrice (A.A*), A* désigne la transposée conjuguée de A.

Dans le lieu de Bode, cette norme correspond à la valeur maximale du diagramme des

amplitudes. En monovariable


P représente le maximum du gain atteint par P(jω).

IV.3.3b) Théorème de Petit Gain

Considérons à nouveau le système de la figure 4.1 avec L(s) = PC(s). Le théorème suivant

présente un résultat très important pour l’étude de la stabilité en boucle fermée à partir de la

notion de norme de système (Oustaloup, 1994) :

Théorème 1

Supposons que tous les pôles de P(s) et C(s) soient à partie réelle négative. Alors le système

bouclé de transmittance en boucle ouverte L(s) = P(s)C(s) est stable (de manière interne) si:

1


L   1)(R,   jLM

Ce théorème fournit une condition nécessaire et suffisante de stabilité d’un système nominal

(système bouclé en absence d'incertitude de modélisation).

IV.3.3c) Stabilité robuste

Généralement toute mise en équation d’un processus physique nécessite des approximations,

ce qui entraine par conséquent des incertitudes de modèle affectant la performance d’un

système de commande.

Ainsi, considérons un ensemble de modèles construit autour d’une matrice nominale P(s)

perturbée par des incertitudes E (figure 4.2) pouvant être de différentes natures : variation

d’un ou plusieurs paramètres, dynamiques mal connues ou négligées, etc…
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Nous pouvons choisir de représenter toutes les incertitudes de modélisation sous une forme

globale, par exemple en considérant que la matrice de transfert s'écarte d'une matrice de

transfert "nominale" d'au plus d'une certaine quantité (appelée aussi perturbations), ce qui

s'écrit :

Pw = P + EP = (I + E)P   où  E = W = incertitudes de modèle avec :

 W = fonction de transfert stable, appelée aussi fonction de pondération ou de

majoration, convenablement choisie et vérifiant 


W ;

  = fonction de transfert stable et variable, satisfaisant la condition : 1


 ;

 Pw = fonction de transfert du système avec perturbation : système perturbé.

Figure (4.2) : Etude de la robustesse en stabilité d’un système
bouclé affecté par des incertitudes de modèle

Le critère de la stabilité robuste, illustré par la figure 4.2, peut être donné par le théorème 2

suivant (Oustaloup, 1994) :

Théorème 2

Le système bouclé de la figure 4.2 ci-dessus est stable si :

1


M   1)()(R,   jjMM

Ainsi, partant de cette égalité matricielle : M = –W ( I + L )-1L = –WT,

C(s) P(s)

W(s) (s)

+ +
+

-

r yu

z v
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M(s)=z/v

r
C(s) P(s)e u y

d

- +
++
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Pw(s)
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la condition de stabilité satisfait donc 1TW 


; avec T la matrice de sensibilité

complémentaire en entrée ou en sortie et W(s) la fonction de pondération appropriée.

De façon générale, selon l’ensemble d’équations (4.5) de la figure 4.1, pour assurer les

conditions de stabilité robuste, il convient de définir convenablement une fonction de transfert

stable W, telle que :

 les rejets des perturbations illustrées par les schémas de la figure (4.2) soient

correctement effectués aux fréquences où ces perturbations sont notables si les

inéquations (4.8) sont satisfaites.

1TW st 
 et 1SW ss 

 (4.8)

 les effets de ces perturbations soient convenablement atténués (ou, pour le moins, ne

soient pas trop amplifiés) de telle façon qu’elles ne provoquent pas une agitation très

grande ou une saturation de la commande si l’inéquation (4.9) et satisfaite.

1SCW es 
 (4.9)

 l’effet des perturbations est suffisamment atténué si les inéquations (4.10) sont

satisfaites.

1TW et 
 , 1SW es 

 , 1SPW sP 
 (4.10)

III.3.3d) Robustesse en performance

Dans ce paragraphe, nous abordons la notion générale de la robustesse en performance,

utilisée pour étudier les performances des systèmes perturbés.

Examinons le schéma de la figure 4.1 où seules les perturbations d sont prises en compte.

D’après les résultats du paragraphe IV.3.2, le comportement du système nominal peut être

traduit au moyen de la matrice :
1)(  ss LIS .

Par ailleurs, nous avons indiqué au paragraphe précédent que le système bouclé satisfait la

condition de performance nominale s’il vérifie l’inégalité (4.9) :

1SW ss 
 (4.9)

De même, un correcteur C(s) assure la performance robuste d’un système bouclé si, tout en

maintenant sa stabilité interne, les conditions de performances sont vérifiées pour toute une

classe de processus de matrices de transfert Pw = P, différents de P. La condition de robustesse

en performance s’écrit donc selon l’inégalité (4.10).
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1SW ss 


Avec 1)(  CPIS (4.10)

Remarque (cas des systèmes monovariables) :

Pour un système monovariable subissant des perturbations sur la sortie et présentant des

incertitudes de modèle décrit par une forme multiplicative, les conditions de stabilité robuste

et performance nominale sont obtenues par les relations (4.11).

1SWet1TW st 


(4.11)

Théorème 3 :

Une condition nécessaire et suffisante pour la performance robuste d’un système

monovariable est donnée par la relation : 1


TWSW ts , avec )(sWs et )(sWt

fonctions de pondération stables.

Pour valider automatiquement ce Théorème 3, portant sur la performance robuste, il suffit

qu'on respecte la proposition (DOY., 1992) formulée par les inéquations (4.12).

1/2SWet1/2TW st 
 (4.12)

IV.3.4. Conclusion sur la performance robuste

On retiendra ceci pour la suite de notre étude : par des techniques de commande, un système

multivariable peut être découplé et décomposé en plusieurs sous-systèmes monovariables

parfois identiques. Avec cette convention l’analyse des performances d’un système

multivariable revient à étudier les performances de chaque bloc monovariable. Ainsi, la

condition de performance robuste donnée simultanément par la performance nominale et la

stabilité robuste est finallement : 1TWSW ts 


Ce critère permet non seulement de déterminer un correcteur robuste mais aussi remplit la

condition la plus importante pour garantir un rejet de perturbation et une stabilité totale de

tout l'ensemble d'un système stable complet quelque soient les incertitudes de variation sur le

modèle du système.

Il convient de bien désigner un correcteur propre pour satisfaire cette condition de

performance robuste d'un système stable. Nous allons mener cette étude à bon port.
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IV.4. SYNTHESE DE CORRECTEUR ROBUSTE DES COURANTS

Dans le chapitre précédent, nous avons, à travers les courants (Id et Iq), linéarisé et découplé le

système moteur. Ce système multivariable linéarisé se décompose donc en deux sous-

systèmes monovariables bouclés et identiques, ayant le même comportement dynamique

(figure 4.3a). De ce fait, notre système multivariable se ramène à l’étude de deux systèmes

monovariables pour lesquels nous allons faire une synthèse robuste.

Ainsi, dans cette partie, nous supposons maintenant que le schéma bloc de la figure 4.3b ci-

dessous est la représentation en boucle fermée de l’un des deux systèmes monovariables de la

figure 4.3a.

Figure (4.3a) : schéma de synthèse du système découplé

D’où, sous cette hypothèse : toutes les autres fonctions précitées dans les sections précédentes

(W, T, S …) seront considérées comme étant des fonctions de transfert relatives à un système

monovariable.

Figure (4.3b) : schéma bloc simplifié de la figure (4.3a)

Il est important de noter qu’un bon fonctionnement du système bouclé vis-à-vis des critères de

stabilité et de performance désirés repose sur la détermination précise des fonctions de

pondération  Ws(s)  et  Wt(s).

IV.4.1. Choix des fonctions de pondération Wt et Ws

Le choix de la fonction de pondération Wt(s) permet de fixer la norme des incertitudes de

modèle que le système en boucle fermée doit tolérer.

Ic +

–

e I
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Ainsi, pour une fréquence donnée, (s)Wt représente un pourcentage d'incertitude de modèle

à cette fréquence. En spécifiant les erreurs de modèle susceptibles de se produire, il est

possible de déterminer la fonction de pondération représentant ces incertitudes.

Ainsi, en supposant que l'incertitude de modèle est de 50% du modèle nominal aux basses

fréquences, de 100 % à une fréquence t fixée (notre choix portera sur t  2.5104 rad/s)

et qu'elle continue à augmenter avec la fréquence, il nous vient alors de représenter cette

incertitude par une fonction de pondération définie par la formule (4.13) :

5

4

10
10.5


s

Wt (4.13)

Quant à la fonction de pondération Ws(s), elle permet de fixer les performances du système en

boucle fermée de manière à minimiser l'erreur de poursuite (e = r - y) puis à rejeter les

perturbations de la sortie aux basses fréquences. Ainsi l'erreur de poursuite pour des entrées

constantes (échelon, créneau,…) doit s'annuler.

Cette exigence de performance est moins stricte pour les hautes fréquences. Néanmoins, la

boucle fermée doit continuer à améliorer les performances de la boucle de courant au moins

jusqu'à une fréquence s en assurant une fonction de sensibilité de performance inférieure à la

fonction de pondération Ws(s).

En prenant s  50 rad/s, une fonction de pondération pouvant répondre à ces critères de

performance peut être décrite par la relation (4.14) :

)09.0(2

100




s
Ws (4.14)

Notons qu’ici le pôle (s = -0.09), très faible, permet à Ws de réduire l’erreur statique.

La figure (4.4) indique le comportement des deux fonctions de pondération (Ws et Wt) vis-à-

vis des fréquences dans le plan de bode.
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Figure (4.4) : Représentation classique des fonctions de pondération

IV.4.2. Méthodes définies par Doyle

Pour déterminer un correcteur robuste C(s) assurant la stabilité et la performance d'un système

perturbé, il est essentiel de satisfaire surtout le critère de performance nominale. En fait ce

critère de performance nominale permet de synthétiser un correcteur propre C(s), pour lequel

le système de fonction de transfert nominal P(s) remplissant la condition de stabilité interne,

vérifie : 1SWs 
 , où  Ws est une fonction de pondération stable.

Nous allons nous servir du  lemme ci-dessous.

Lemme :

Soit ℑ l'ensemble des fonctions de transfert stable et propre (ou strictement propre). Si Ws est

une fonction strictement propre telle que sW ℑ alors

0J)(1Wlim s
0τ




où ds)τ1/(1J(s) 

avec d, un  entier positif défini par :

d = (degré du dénominateur de P) – (degré du numérateur de P),

τ = un réel positif défini telle que 1J)(1Ws 


avec )(sJ ℑ



97

Ainsi, connaissant les fonctions de transfert Ws(s) et P(s), les procédures de calcul pour la

désignation d’un correcteur robuste C(s) vérifiant les performances au nominal sont les

suivantes (Doyle et al., 1992) :

Procédure 1: si P et P-1 stable

1- On détermine, d'abord, l’entier positif  d, le degré de J

2- on choisit ensuite le réel τ suffisamment petit tel que :

1)1( 


JWs où dssJ )1/(1)(  

3- on pose Q = P-1J  telle que J(s)ϵ ℑ
4- on détermine, enfin, l'ensemble des correcteurs de la forme :

1)1()(  QPQsC où

)1( QPS  et QPT 

Procédure 2 : si P instable et P-1 stable

1- On effectue la factorisation première de P(s): c'est à dire trouver quatre fonctions

Np(s), Mp(s), X(s), et Y(s) appartenant à ℑ , satisfaisant l'équation appelée égalité

de Bezout :

P(s) = Np(s) / Mp(s), Np X + Mp Y = 1

2- on détermine le degré d de la fonction J : d = d°(Mp) – d°(Np)  avec

d°(Mp)  et d°(Np), degré respectif du dénominateur et numérateur de P

3- choisir le réel τ assez petit tel que :

1)1( 


JYMW ps où dssJ )1/(1)(  

4- poser JNYQ p  1 telle que  Q ϵ ℑ
5- déterminer l'ensemble des correcteurs

1)()(  QMYQMXC pp

avec S = Mp  (Y – Np  Q)  et  T = Np  (X + Mp  Q).

Remarque :

Pour la factorisation en identité de Bezout, il est généralement conseillé de prendre :

Np(s) = n(s) / (s + α) d

et Mp(s) = m(s) /(s + α) d avec α > 0
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Aussi, pour assurer à la fois la stabilité des fonctions Np(s) et Mp(s) puis éviter des

simplifications de pôles, on choisit le réel positif α comme une "petite" valeur différente des

racines des fonctions n(s) et m(s).

IV.4.3. Application sur l’ensemble de notre système MSAP

Conformément au deuxième chapitre, nous avons vu que la fonction de transfert nominal en

boucle ouverte de notre système global est de la forme : G(s) = k/s (voir figure 4.3). Cette

dernière, n’étant pas asymptotiquement stable, peut être considérée comme une fonction

instable ayant pour inverse G-1(s) = s/k (qui est une fonction stable). Par conséquent, la

procédure (2) précédente pourra être éventuellement utilisée pour déterminer un correcteur

assurant la stabilité interne (ou la performance) du système perturbé ou subissant quelques

variations paramétriques, particulièrement celle de la résistance statorique du moteur.

Par ailleurs, un autre moyen qui nous semble plus efficace et couramment utilisé est d’utiliser

tout simplement (Roozbeh et al., 2008) comme nouvelle fonction de transfert nominale, la

fonction de transfert en boucle fermée avec retour unitaire du système donnée par la figure 3.3

et définie par la formule (4.15) :

sTsG

sG
sP

.1
1

)(1
)(

)(





 (4.15)

La valeur positive T = 1/k, représentant la constante de temps principale du système P(s), est

choisie selon l'objectif et le besoin de l'utilisateur.

Concernant l'étude de ce système, pour avoir une constante T compatible avec les constantes

de temps de la machine (voir équation 3.17) ainsi qu'une montée rapide des réponses des

courants, notre choix s’est porté sur : T = 1 / k = 10 ms.

Le schéma bloc relatif au nouveau système à étudier est donné par la figure 4.5.

Nous avons maintenant un système stable du premier ordre, ayant pour fonction de transfert :

sT
sP

.1
1

)(


 avec   T = 0.01 sec,

On utilisera de ce fait la procédure (1) pour synthétiser un correcteur C(s) assurant la

performance robuste et la stabilité (en courants) du système global en dépit des perturbations

et variations de la résistance statorique (Rs) sensible à l'échauffement du moteur. Ces
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variations entraînent une erreur statique et altèrent certaines grandeurs de la machine en

particulier le couple et la vitesse.

Figure (4.5) : schéma global du système à étudier

IV.4.3a) Synthèse du correcteur robuste et validation

En appliquant la procédure (1), on détermine la valeur de d, à savoir :

d = d°(Mp) - d°(Np) = 1 où P(s) = Np / Mp.

Ensuite, partant des fonctions
s

sJ



1

1
)( et Ws(s) obtenues, on détermine par

l’intermédiaire d’un diagramme de bode, donné par la figure 4.6, un réel τ  tel que (pour S =

1–J ) l’inégalité (4.16) soit respectée.

1J)(1Ws 
 (4.16)

A partir de la courbe illustrée par la figure 4.6, en choisissant τ = 5 ms,  la condition (4.16) est

favorablement respectée.

Par ailleurs, en posant :
1

1
)( 1




 

s

sT
JPsQ


avec τ = 5 ms et  T = 0.01s, on détermine

l'ensemble des correcteurs assurant la performance et éventuellement la robustesse du système

par la relation (4.17).

QP

Q
sC




1
)(

(4.17)

Id

Iq

+

+

C(s)

C(s)

-

-

v1

k

k

Idc

Iqc

Id1

Iq1

v1

-

+

+

-

P(s)

+
V

Ic C(s) sksG /)( 
+

I

- -

)(sPC(s)
+Ic

I

-
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Ce correcteur est ainsi inséré dans la boucle de commande de notre système comme le montre

le schéma de la figure 4.5 avec )
/1

(2)(
s

Ts
sC


 (4.18)

Figure (4.6) : Tracé de J)(1Ws  et condition de performance nominale 1/2SWs 


La simulation du schéma-bloc (figure 4.5), en présence de perturbations de sortie de type

échelon ou créneau, nous présente 2 cas de figure :

- Rs = Rsn : les figures 4.7 et 4.8, Rsn étant la résistance statorique nominale ;

- Rs = 1.5*Rsn : les figures 4.9 et 4.10.

Figure (4.7) : Simulation courant et vitesse (perturbations en régime nominal)
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Le courant Id obtenu au niveau de la figure (4.7) suite à la perturbation due à un échelon en

régime nominal présente quelques pics sans grande importance. De même la vitesse obtenue

est acceptable.

Figure (4.8) : Simulation courant et couple (perturbations en régime nominal)

La figure (4.8) permet de tirer les mêmes conclusions que précédemment en ce qui concerne

le courant Iq et le couple en régime nominal.

Figure (4.9) : Courant Iq et vitesse pour Rs = 1.5*Rsn et Ld = 0.9*Ldn

La figure (4.9) montre que malgré les perturbations (échelon, variations de résistance

statorique et d’inductance), les résultats obtenus sont encourageants au niveau du courant Iq et

de la vitesse.
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Figure (4.10) : Courant Id et couple pour Rs = 1.5*Rsn et Ld = 0.9*Ldn

La figure (4.10) permet de tirer les mêmes conclusions que précédemment, au niveau du

courant Id et du couple.

En conclusion, ces différentes simulations obtenues et illustrées par les figurent (4.7) à (4.10)

montrent que le correcteur C(s) inséré dans le système permet d'avoir, quelle que soit la

variation de la résistance statorique du moteur, une erreur statique convergeant vers zéro. Le

découplage des deux axes d et q est parfaitement maintenu en régime nominal : les variations

du courant Iq n’affectent pas la réponse du courant Id et réciproquement.

En régime non nominal, lors des variations paramétriques, il y a un recouplage des axes

diphasés aux instants de variation du courant Iq. Grâce à la présence des correcteurs robustes,

ce phénomène de recouplage est rapidement atténué et, dans tous les cas, les perturbations (de

type échelon ou créneau) sont rejetées ou réduites.

On note également la présence d’un faible couplage des courants vis-à-vis des perturbations.

Cela était prévisible vu que la détermination de la loi de commande découplante (chapitre 3),

faite en régime nominale (avec absence de perturbation), dépend à la fois de la mesure des

deux courants Id et Iq qui sont ici perturbés.

La commande ramène le courant de manière à avoir une erreur de poursuite nulle tout en

atténuant les perturbations comme l'imposent la fonction de pondération Ws(s). Les variations

de la résistance statorique de la machine n’ont donc pas de grands effets sur les courants du

système pourvu du correcteur C(s).
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On peut aussi vérifier, à travers les figures (4.11, 4.12) et (4.6, 4.13), que les conditions de

stabilité robuste, de performance nominale et de performance robuste sont bien respectées à

travers les inégalités (4.19).


)(

1
)(1




jW
jTTW

t
t 




)(

1
)(1




jW
jSSW

s
s 

 (4.19)

 1


SWTW st

Figure (4.11) : Contrainte sur T

Figure (4.12) : Contrainte sur S
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Figure (4.13) : Condition de stabilité robuste 2/1


TWt

IV.5. CONCLUSION DU CHAPITRE 4

Après avoir présenté quelques principes de base de la commande H∞ ,  nous avons utilisé les

algorithmes et procédure de Doyle afin de synthétiser des correcteurs de courant assurant la

performance robuste de notre système, en partant d'un modèle de synthèse de premier ordre

en boucle fermée.

Ainsi, en dépit des variations paramétriques (particulièrement de la résistance statorique de la

machine), l’orientation du courant sur l’axe d et le découplage des axes (d, q) sont "à priori"

maintenus malgré éventuellement quelques petits dépassements, dus à un faible couplage des

axes diphasés, perceptibles sur les réponses.

Aussi, la synthèse de ces correcteurs robustes C(s), proposée par Doyle, a-t-elle permis à la

fois de réduire efficacement et rapidement l'effet des perturbations de type échelon ou créneau

puis d’assurer nettement la poursuite de trajectoire.
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CHAPITRE V :

TECHNIQUE D’OBSERVATION

PAR MODE GLISSANT DU MSAP

SANS CAPTEUR MECANIQUE
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V.1. INTRODUCTION

La mise en œuvre de la commande performante du MSAP nécessite un capteur permettant de

donner à chaque instant t une valeur approximative de l'état x(t), d’où une bonne connaissance

de la vitesse Ω ou de la position dΩ/dt relative de son rotor. Or, les capteurs physiques,

provenant de l'instrumentation, utilisés pour la mesure de cette vitesse ou position (résolveurs,

codeurs incrémentaux, sondes à effet Hall,...), sont souvent coûteux (achat, installation,

maintenance), difficiles à réaliser pour des raisons techniques et augmentent le volume de

l'actionneur complet (notamment le nombre de câbles), ce qui réduit la fiabilité de l'ensemble.

Pour contourner ces problèmes, on est amené à concevoir un autre type de capteurs (capteurs

logiciels), appelés plus communément des observateurs. Ces derniers sont des algorithmes

fondés sur un modèle du système et utilisant une information pertinente donnée par des

capteurs physiques. Ces capteurs logiciels délivrent à chaque instant une estimation en ligne

des variables d'état non mesurées du système et ont pour avantage de ne pas nécessiter

d'électronique supplémentaire.

Autrement dit, un observateur est un moyen de mesure " informatique " qui permet de

retrouver tous les états d’un système industriel en disposant du minimum d’informations sur

ces états. Ce minimum d’informations est obtenu à l’aide d’un capteur physique. Un

observateur permet donc d’optimiser le nombre de capteurs dans une application industrielle ;

d’où, son intérêt économique dans l’industrie.

Durant les dernières décennies, beaucoup de travaux en automatique ont été menés sur la

conception d’observateurs (Amor et al., 2014 ; Ezzat, 2011 ; Kassem, 2013).

Cette partie a pour objectif principal d’étudier différentes techniques d’estimation de la

vitesse rotorique  (ou du couple moteur) du MSAP sans capteur mécanique.

Pendant la conception de la commande non linéaire et robuste permettant d’asservir les

courants [Id, Iq], on a supposé que les grandeurs de vitesse de position et couple de charge

sont mesurables par l’intermédiaire de capteurs mécaniques. Cependant pour des raisons

économiques, techniques et/ou de sûreté de fonctionnement, les algorithmes d’automatisation

implantés sur un banc d’essai expérimental imposent de s’affranchir de ces capteurs

physiques.

Les informations de vitesse, position et couple de charge sont souvent difficilement

accessibles ou mesurables en temps réel et continu lors du fonctionnement du moteur, et ne

peuvent être lues directement. Il est donc plutôt simple de déterminer un algorithme
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numérique afin de reconstruire ou d’estimer les valeurs de la vitesse, de la position, et du

couple de charge à partir de la mesure des grandeurs électriques.

De multiples études ont été menées, et sans prétention d’exhaustivité, nous pouvons

distinguer deux approches basiques. Celles qui sont qualifiées d’approche sans modèle

reposant sur une heuristique et proches de l’intelligence artificielle (réseaux de neurones

(Wolbank et al., 2004 ; Kuchar et al., 2004)) puis, celles qui sont basées sur un modèle de

comportement de la machine s’appuyant notamment sur des techniques d’observation issues

de l’automatique (observateur de Luenberger, filtre de Kalman, … (Carrière, 2010 ; Ghanes,

2005)).

L’observateur ou l’estimateur doit cependant avoir des performances qui ne s’écartent pas

trop de celles que nous aurions eues avec un capteur physique et mécanique. Il est donc

important, lors de l’élaboration d’une telle approche d’estimation, de mettre l’accent sur les

précisions statiques et dynamiques de celle-ci en fonction des bruits, perturbations ou

variations paramétriques du MSAP.

L’objectif est d’allier les performances en minimisation de perturbation / bruit de cet

observateur pour s’affranchir des difficultés de mesures ainsi que de la propriété stochastique

modélisée sur les états pour pallier l’incertitude paramétrique.

Ainsi, pour leurs qualités de robustesse par rapport aux bruits, leurs propriétés d’estimation de

systèmes non linéaires ou simplicité de fonctionnement, deux approches d’observateurs de

vitesse, position et couple sont abordées dans ce travail, à savoir :

 l’observateur à mode glissant (Asseu et al., 2010 ; Faiza, 2011), une approche

utilisée pour tout système linéaire ou non linéaire. Le principe est de contraindre, par

une simple « fonction signe », un système à converger en temps fini vers une

« surface de glissement ». Une fois sur cette surface, apparaît un mode de glissement

pendant lequel l’erreur d’estimation des états à observer s’annule. Il ne fait aucune

supposition sur les bruits et erreurs d’origines diverses ;

 le Filtre de Kalman, un observateur permettant une estimation dans un contexte

stochastique défini, basé sur la théorie de Kalman (Chouter, 1995 ; Titaouine et al.,

2006). C’est une technique d’estimation pour un système en présence de bruits (avec

certaines hypothèses sur les bruits) sur l’état et/ou sur la sortie. Son objectif est de

rejeter ces bruits selon un algorithme fonction de la détermination et du réglage d’une

matrice de gain.
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Par ailleurs, afin d’implanter ces techniques d’estimation sans capteur (en particulier de

vitesse, position et/ou couple) sur un dispositif en temps réel puis de rendre l’observation plus

robustes vis-à-vis des variations de la résistance statorique (Rs), il est nécessaire d’élaborer

des observateurs d’ordre complet et étendus (Qian et al., 2013 ; Morand, 2005) permettant

d’effectuer une estimation en ligne de la vitesse, de la position, du couple de charge, et de la

résistance statorique.

En somme, ce chapitre se présente comme suit :

 dans un premier temps, nous rappellerons les principes généraux d’un observateur et

la notion d’observabilité ;

 dans un second temps, nous développerons la formulation nécessaire à l’estimation

d’abord de la vitesse, de la position et du couple du MSAP. Nous pourrons alors

établir la synthèse d’abord de l’observateur par mode glissant étendu (Tety et al.,

2015b) et ensuite du filtre de Kalman étendu (Gowda et al., 2013 ; Tety et al., 2015a) ;

 nous présenterons, enfin, des résultats de simulation de ces deux observateurs sur un

MSAP en vue de reconstituer la vitesse, la position et le couple de charge en présence

des variations de la résistance statorique et des bruits de mesure. Via ces simulations,

nous ferons des analyses comparatives de synthèse et performances de ces

observateurs.

V.2. PRINCIPES GENERAUX D’UN OBSERVATEUR

V.2.1. Objectif d’un observateur

L’objectif d’un observateur est d’estimer des grandeurs dont on ne peut ou ne désire pas

mesurer l’état par une méthode directe. Autrement dit, l'observation des états d'un système

consiste à reconstituer les états non mesurables ou non accessibles à partir des grandeurs

accessibles et mesurables du système. Cet observateur est une extension du modèle d’un

système dynamique décrit sous forme de représentation d’état ; sa structure est illustrée par la

figure 5.1.

Si x désigne l'état (non mesuré) du système, représente l'estimation de l'état faite par

l'observateur.
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Figure (5.1) : structure d’un observateur

L'estimation de l'état se fait en recopiant de façon virtuelle la dynamique du système en

prenant en compte non seulement la commande u, mais aussi les sorties y du système (les

mesures) dans le but de corriger les écarts éventuels.

V.2.2. Notions d’observabilité et représentation d’un observateur

Les notions d’observabilité, rappelées ici dans un contexte non linéaire et général, sont issues

des travaux de Hermann et Krener (Hermann et al. ; 1977).

Nous considérons, sur un voisinage X  ℝn, le système dynamique de la forme :ẋ(t) = f(x(t), u(t))y(t) = h x(t) (5.1)

où f est un champ de vecteurs défini sur X et h est une fonction définie sur X à valeur dans ℝ.

La variable x(t) s’appelle l’état du système, u(t) le vecteur de commande et y(t) sa sortie (la

mesure). Nous dirons que le système dynamique (5.1) est donné par la paire (f, h).

La définition suivante donne une notion d’observateur largement répandue dans la littérature.

Définition 5.1 : Représentation d’état d’un observateur

On appelle un observateur, donné par la figure 5.1 ci-dessus, du système dynamique (5.1) tout

système dynamique auxiliaire sous la forme suivante :ż(t) = f(z(t), u(t), y(t))x(t) = h(z(t), u(t), y(t)) (5.2)

dont la sortie est l’état estimé x(t) telle que l’erreur d’observation e(t) converge vers zéro :‖e(t)‖ = ‖x(t) − x(t)‖ → 0 quand   t → +∞
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Définition 5.2 : Critère d’Observabilité au sens du rang

Considérons le système dynamique de la forme (5.1). On dit que la paire (f, h) est observable

au sens du rang si la différentielle de la sortie h avec les différentielles de ses dérivées de Lie

successives dans la direction de f jusqu’à l’ordre (n-1) sont indépendantes (sur un voisinage

de 0). Autrement dit si et seulement si le rang de la matrice d’observabilité :

= ⎣⎢⎢
⎡ ℎℎ⋯( )ℎ ⎦⎥⎥

⎤
(5.3)

est égal au rang n du système (5.1) où l’écriture de ℎ ici est donnée par le co-vecteur :

ℎ = , , … ,
On remarque que ℎ = ( ) est la dérivée kième de la sortie y dont les composantes sont

indiquées par la relation (5.4).

( ) = ⋯̇( ) = ⎝⎛
ℎ( )ℎ( )⋯( )ℎ( ) ⎠⎞ (5.4)

On montre ainsi que l’état x s’écrit (localement) en fonction de la sortie y et de ses dérivés

successives. Cette dernière propriété (5.4) peut être prise pour la définition d’un système

observable au sens du rang donnée par l’expression (5.3).

L'observabilité en non linéaire est généralement donnée au sens ‘’localement faiblement’’

observable par la définition (5.3).

Définition 5.3 : Observabilité ‘’locale faible’’ des systèmes non linéaires

Si le système (5.1) est observable au sens du rang, alors les conditions suivantes sont

équivalentes :

 le système est localement faiblement observable ;

 le système est faiblement observable.

Le caractère local, tel que défini ici, est une condition plus forte que l'observabilité globale.



111

V.2.3. Application de l’observabilité au modèle du MSAP

Reprenons le système global du MSAP, donnée par l’équation (2.20). Nous obtenons les

relations (5.5).

⎩⎪⎪⎨
⎪⎪⎧ = − + . Ω. += − − . Ω. −  . Ω +=  . − − Ω (5.5)

Dans les chapitres précédents, nous avons vu que ce modèle dynamique de PMSM (Permanent

Magnet Synchronous Motor) est une représentation d’états non linéaire où une variation de la

résistance statorique peut induire une instabilité globale du système complet. Ainsi, pour

préserver cette stabilité, nous avons proposé dans ce mémoire, une commande linéarisante par

retour d’états afin d’asservir les courants du système via des correcteurs robustes. Cependant la

résolution de cette commande « feedback » exige la connaissance de la vitesse (ou position) qui

n'est pas mesurable ici. De ce fait, une évaluation ou estimation en ligne de la vitesse (et

position) est nécessaire.

Aussi, afin de tenir compte des variations du couple de charge et de la résistance statorique,

allons-nous concevoir, dans cette partie, un observateur étendu d’ordre six afin de fournir une

estimation en ligne de la vitesse, de la position de rotor, du couple de charge et de la résistance

statorique dans un PMSM.

Cependant, avant de proposer ici la synthèse d’un observateur d’ordre complet étendu, il est

nécessaire de procéder à l’analyse de l’observabilité du système (5.5).

Dans notre application de commande par observation du MSAP, nous pouvons poser les

considérations suivantes :

 paramètres du modèle : connus, non nuls et invariants (Rs, Ld, f, p, J, r) ;

 courants statoriques : sorties mesurés y =[y1 y2]T=[h1 h2]T= [ id iq]T ;

 tensions statoriques : fournies par la commande ou les entrées (ud, uq) ;

 grandeur à observer : la vitesse () ou la position ( = p  ) ;

 les variables d’états : [ id iq  ] d’où un système d’ordre n = 3.
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Pour l’analyse de l’observabilité du système (5.5), nous pouvons utiliser la définition (5.2)

relative au critère d’Observabilité au sens du rang où la matrice d’observation est donnée

par la relation (5.6).

= ̇̈ = ℎℎℎ =
⎣⎢⎢
⎢⎢⎡ ̇̇ ̈̈ ⎦⎥⎥
⎥⎥⎤ (5.6)

On vérifie que le calcul de la dimension des équations (5.6) suffit ici à conclure sur

l'observabilité en recherchant le déterminant.

det = 1 00 1 = 1 ou encore
̇̇ = + ( ×)

Le déterminant de ces deux sous-matrices d’observabilité est non nul et constant quel que soit

la variation de la vitesse pour tout x appartenant à ℝ. Par conséquent, le système (5.5),

vérifiant la condition de rang d’observabilité, est localement faiblement observable. La

synthèse de l’observateur est donc envisageable.

Il faut rappeler qu’il s’agit ici de développer une méthode d'estimation des grandeurs

mécaniques du MSAP à pôles lisses ayant les propriétés suivantes :

 avoir des performances qui ne s’écartent  pas trop de celles que nous aurions eues avec

un capteur mécanique ;

 posséder une robustesse vis-à-vis des perturbations, du couple de charge (Cr) et des

variations de la résistance statorique (Rs).

L’objectif ici est donc d’élaborer des algorithmes d’observation par mode glissant ou filtre de

Kalman permettant d’effectuer une estimation en ligne de la vitesse, de la position, du couple

de charge et de la résistance statorique.

V.3. PRINCIPE D’UN OBSERVATEUR PAR MODE GLISSANT

La notion d’estimation par mode de glissement a été depuis longtemps appliquée à la

commande des machines électriques et à l'observation de manière générale (LA CAVA et al.,

1990 ; Asseu et al., 2008). Le principe est de contraindre, par des fonctions discontinues, un

système à converger en temps fini vers une surface S appelée « surface de glissement » ou

« hypersurface ». Une fois sur cette surface apparaît un mode de glissement pendant lequel

l'erreur d'estimation des états à observer s'annule (mode de glissement).
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Ainsi, cette hypersurface S, dépendant de toutes les variables mesurables et de dimension (n-

p), est choisie de telle sorte qu’on obtienne l’équation (5.7).( , , , ) = 0 ⇔ = { / = − = 0} (5.7)

On conclut que pour un système (de n états et p sorties) ‘’localement faiblement’’ observable,

on obtient les relations (5.8).̇ = ( , )= × (5.8)

La structure générale de l’Observateur à Mode Glissant (OMG) est alors donnée par le

système d’équations (5.9).̇ = ( , ) + × ( )= × (5.9)

Le paramètre K, de dimension (n x p), est une matrice de gain à déterminer de manière à

minimiser l’erreur d’observation. La fonction signe (sgn) est la fonction discontinue

classiquement utilisée, mais il est possible de choisir d'autres fonctions. En pratique la

fonction saturation ou la fonction arc-tangente sont souvent utilisées.

L'adaptation des Observateurs à Mode Glissant (OMG) aux MSAP a déjà été testée de

nombreuses fois pour l’estimation de la vitesse dans divers documents (Zheng, 2008 ; Asseu

et al., 2010) et (Morand, 2005). Pour certains, seuls des résultats de simulation sont donnés,

et les grandeurs observées ne sont pas utilisées pour la commande (qui est souvent linéaire).

Pour d’autres, les performances face aux perturbations et variations paramétriques (telles que

les variations de la résistance du stator) sont ignorées.

Dans cette section,  afin de prendre en compte les effets des variations du couple de charge et

de la résistance statorique, un OMG étendu (Yoboue et al., 2014a ; Tety et al., 2015b) sera

donc désigné ici pour une reconstitution en ligne des courants (Id et Iq), de la vitesse ou de la

position ( ou ), du couple (Cr), et de la résistance du stator (Rs) en présence d’incertitudes
paramétriques et de perturbations (bruits de mesures, l’environnement, …).

Application de l’OMG pour l’estimation des grandeurs du MSAP

On suppose que dans la représentation d’états du MSAP donnée par l’équation (5.5) et sans

capteur de vitesse (Ω), de position ( = pΩ) et de couple de charge (Cr), seuls les courants

statoriques (Id , Iq) = (z1, z2) sont mesurables.
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Ainsi, afin de tenir compte de la reconstruction de la position du rotor et du couple de charge,

le modèle du MSAP donné par l’équation 5.5, étendu aux variables de position et couple de

charge, peut s’écrire comme selon les équations (5.10).










T

qd
T

21 ]I[I(X)]h(X)[hH(X)Y

G.UF(X)X
(5.10)

Les grandeurs X et U s’écrivent : X = [ Id Iq Ω  Cr ]T ,    U = [ Vd Vq ]T

On définit alors F(X) et G par les relations ci-dessous.
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V.3.1. Estimation de la vitesse et position par l’OMG sans variation de Rs

Supposons que ( 1x̂ , 2x̂ , 3x̂ , 4x̂ )  désignent respectivement les estimées de la vitesse

rotorique, de la position, du couple de charge, et de la résistance statorique (Ω, , Cr, RS) puis(z , z ) celles des courants statoriques (Id et Iq).

Dans un premier temps, sous l’hypothèse que la résistance du stator RS est constante lors

du fonctionnement du moteur, on peut donc écrire = = .

Ainsi, la structure de l’OMG, basée sur l’expression (5.9) et appliquée au système (5.10) ci-

dessus, permet d’obtenir la relation (5.11).

  sJKU,X̂X̂  avec    Txxxzz 32121

T

rqd ˆˆˆˆˆĈθ̂Ω̂ÎÎX̂ 
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Le paramètre  décrit une légère variation du couple de charge (due aux perturbations

environnementales) lors du fonctionnement du MSAP et la matrice de gains de l’OMG est

représentée par K. Le vecteur de commutation Js, appelée aussi  fonction signe et fonction des

courants estimés, est donnée par l’expression ci-dessous.
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Afin de vérifier et satisfaire la condition de convergence du système (5.11) de manière à

minimiser l’erreur d’observation, l’expression de la matrice de gains K peut être définie par la

relation (5.12).
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(5.12)

Les gains (α, n et β) sont des réels positifs à ajuster afin de satisfaire les conditions de stabilité

et de robustesse de la commande découplante par observation, p étant le nombre de pôles.

Justification du choix de la matrice K

En adoptant le principe de mode de glissement donné par l’équation (5.7), la matrice S,

définissant une surface de glissement, converge vers zéro si la relation (5.13) est respectée.
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ẑz

ẑz
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les dynamiques de l'erreur d'observation s'écrivent selon la relation (5.14).

⎣⎢⎢
⎢⎢⎢
⎡ ̃ ̇̃ ̇ ̇

̇̇ ⎦⎥⎥
⎥⎥⎥
⎤ =
⎣⎢⎢
⎢⎢⎢
⎢⎢⎡ × × − × − ×J− × + × × − × − ×J× − × − ×J× − ×J− ×J ⎦⎥⎥

⎥⎥⎥
⎥⎥⎤

(5.14)

Partant des estimations d’erreur des courants, la dérivée de l’équation (5.13) donne la relation

(5.15).

= × ̃ ̇̃ ̇ ̃ ̇̃ ̇ = × − ×J (5.15)
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La solution des équations (5.13) = 0 et (5.15) = 0 permettent de déduire le vecteur de

commutation Js par l’expression (5.16).= 0 ⇒ = 0 ⇛ J = Γ × (5.16)

Et en remplaçant cette dernière dans les dynamiques de l'erreur d'estimation données en

(5.14), on obtient l’expression (5.17).



117

⎣⎢⎢
⎢⎢⎢
⎡ ̃ ̇̃ ̇ ̇
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(5.17)

Cet ensemble composé de la dynamique de l'erreur d'observation de la vitesse, de la position

et du couple de charge est stable et converge exponentiellement vers zéro avec un choix

adéquat des gains K3, K4 et K5 selon les expressions (5.18) à partir de l’équation (4.12) .
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Choix des gains α et β :

Le réglage des gains α et β (présents dans la matrice K) s’effectue en ligne lors de la

simulation ou du déploiement de l’algorithme de commande par observation sur un banc

moteur.

Cependant, on peut noter quelques principes de réglage qui sont :

 les grandeurs positives α et n permettent d’ajuster respectivement les dynamiques

d’observation de la vitesse (Ω) et du couple de charge (Cr) ;

 le gain β permet de régler le gain de la fonction signe de l’erreur d’observation. On

peut ainsi comprendre qu’une forte valeur créera des oscillations autour de la valeur

observée.

Simulations sur le MSAP

Pour tester les performances de l’estimation par mode glissant étendu conçue, nous avons

visualisé les états simulés [ Id Iq Ω  Cr ]T et leurs estimées en régime nominal.
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Figure (5.2) : Estimation des courants et vitesse en régime nominal

Figure (5.3) : Estimation de la position et du couple en régime nominal

Les figures 5.2 et 5.3 ci-dessus indiquent que les états [ Id Iq Ω  Cr ]T simulés et leurs

observés sont pratiquement identiques avec une erreur d’observation convergeant vers zéro.

Nous obtenons ainsi une bonne estimation des courants, vitesse, position et couple via

l’observateur par mode glissant en régime nominal.

V.3.2. Performance l’OMG face aux variations de Rs

Il est question de vérifier si l'observateur par mode glissant permet d'estimer correctement la

vitesse et les couples (Cr et Cem) en cas de variation de la résistance du stator. En effet la

construction de cet observateur de vitesse se fait surtout grâce aux courants (en particulier Iq)

qui dépendent de RS.

Cette forte dépendance des courants de la résistance statorique fait qu’une différence entre la

valeur réelle (ici RS = 1.5*Rsn) au niveau du MSAP lors de son fonctionnement et celle

utilisée (RS = Rsn) dans des algorithmes de commande et d’observation, élimine la stabilité du

courant, pouvant engendrer des erreurs non nulles entre les grandeurs simulées et observées.
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Figure (5.4) : Estimation des courants pour RS =1.5*Rsn

Figure (5.5) : Estimation du couple et de la vitesse pour RS =1.5*Rsn

Les résultats obtenus montrent un écart statique entre le courant Iq simulé et sa grandeur

observée (entraînant aussi une présence d’erreur entre les couples électromagnétiques simulé

et observé).

Pour résoudre ce problème de perte de stabilité de l’OMG dû à la présence d’erreur

d’estimation, une « réadaptation » ou une estimation en ligne de la résistance du stator est

donc indispensable. Pour ce faire, on va alors considérer la résistance statorique (RS) comme

une nouvelle variable d’état dans le système ; autrement dit, si on considère le modèle du

moteur synchrone, donné par le système (4.10), on aura maintenant six variables d’état X = [

Id Iq Ω  Cr Rs ]T au lieu de cinq.
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V.3.3. Conception d’un OMG étendu à la résistance statorique

Supposons toujours que ( 1x̂ , 2x̂ , 3x̂ , 4x̂ )  désignent respectivement les estimées des états

(Ω, , Cr, RS) représentant  la vitesse rotorique, la position, le couple de charge et la résistance

statorique puis (z , z ) celles des courants statoriques (Id et Iq).

Ainsi, la structure de l’OMG étendu, basée sur l’expression (5.9), est une copie du modèle

(5.10) étendue à la résistance statorique. On obtient la relation (5.19).
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où les paramètres ( , )  désignent respectivement une faible variation du couple Cr et de la

résistance Rs lors du fonctionnement du MSAP.

Le vecteur de commutation Js est défini comme suit :
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Afin de satisfaire la condition de convergence du système (5.19) de manière à minimiser

l’erreur d’observation, la matrice de gains K est définie par la relation (5.20).
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Les gains α, n et β, réels positifs sont à ajuster afin de satisfaire les conditions de stabilité et

robustesse de l’OMG étendu, p étant le nombre de pôles.

Justification du choix de la matrice K

La matrice S, définissant une surface de glissement, converge vers zéro si l’équation (5.21)

est satisfaite.
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Ainsi, en posant :
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les dynamiques de l'erreur d'observation s'écrivent selon l’expression (5.22).

⎣⎢⎢
⎢⎢⎢
⎡ ̃ ̇̃ ̇̇̇̇

̇
⎦⎥⎥
⎥⎥⎥
⎤

=
⎣⎢⎢
⎢⎢⎢
⎢⎢⎡ × × − × − ×− × + × × − × − ×× − × − ×× − ×− ×− × ⎦⎥⎥

⎥⎥⎥
⎥⎥⎤

(5.22)

Partant des estimations d’erreur des courants, la dérivée de l’équation (5.21) donne l’équation

suivante : = × ̃ ̇̃ ̇ avec ̃ ̇̃ ̇ = × − ×
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la solution de l’équation (5.21) = 0 permet de déduire le vecteur de commutation Js comme

l’indique la relation (5.23).= 0 ⇒ = 0 ⇛ J = Γ × xx (5.23)

Et en remplaçant Js dans les dynamiques de l'erreur d'estimation données en (5.22), on obtient

l’expression (5.24).

⎣⎢⎢
⎢⎢⎢
⎡ ̃ ̇̃ ̇̇̇̇

̇
⎦⎥⎥
⎥⎥⎥
⎤

=
⎣⎢⎢
⎢⎢⎢
⎢⎢⎢
⎡ 00× − × − ×Γ × xx× − ×Γ × xx− ×Γ × xx− ×Γ × xx ⎦⎥⎥

⎥⎥⎥
⎥⎥⎥
⎤

(5.24)

Cet ensemble composé des dynamiques de l'erreur d'observation (vitesse, position, couple de

charge, et résistance statorique) est stable et converge exponentiellement vers zéro avec un

bon choix adéquat des gains K3 à K6 définis par l’expression (5.25).

= ⎣⎢⎢⎢
⎡α − 000 ⎦⎥⎥⎥

⎤×Γ avec 











0

0
avec α  >  0 (5.25)

La grandeur positive α permet d’ajuster les dynamiques d’observation de la vitesse et

résistance statorique (Ω, Rs), p étant le nombre de pôles. Le gain β permet de régler le gain de

la fonction signe de l’erreur d’observation.

Dans le but d’implémenter en temps réel cet algorithme de commande par estimation, il est

nécessaire de « discrétiser » l’OMG étendu proposé.
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V.4. DISCRETISATION DE LA COMMANDE ET DE L’OMG

V.4.1. Structure générale d’un système numérique

Un système asservi (figure 5.5) est dit échantillonné ou numérique si sa fonction régulateur

est réalisée par un système programmable (calculateur ou système microprogrammé)

(Oustaloup, 1994).

Figure (5.6) : Structure d’une commande numérique d’un processus

En considérant la figure (5.6), fondamentalement, la boucle d’asservissement ne change pas ;

le système ou le processus (ici le MSAP) qu’on désire commander par un calculateur ne

change pas, il est toujours continu.

L’analyse de la figure (5.6) fait ressortir les remarques suivantes :

 le signal de sortie, mesuré par un capteur puis filtré pour éliminer les bruits, est

ensuite, échantillonné par un CAN (Convertisseur Analogique Numérique). On obtient

le signal de sortie numérisé Umn ;

 un algorithme de correction permet de définir le signal de réglage numérique Urn qui

attaquera le processus via un BOZ (Bloqueur d’Ordre Zéro) ;

 une horloge synchronisée sur celle du processus permet d’échantillonner le signal de

mesure filtré au niveau du CAN ;

 enfin, le CNA (Convertisseur – Numérique – Analogique) délivre au BOZ un signal

de réglage échantillonné Ur
*, signal de réglage de processus. En fait le BOZ est assuré

par le registre de sortie de calculateur (interface parallèle). Il permet de maintenir la

valeur analogique autant de temps qu’il le faudra.

Clavier Correcteur CNA ProcessusBOZ

CAN Capteur

horloge

Calculateur

UrUrn Ur
*

S

UmUmn

Ucn



-

+

Filtre
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La figure (5.7) présente un modèle numérique simplifié.

Figure (5.7) : Structure simplifiée d’un système numérique

Ainsi, nous pouvons noter que selon des résultats obtenus en 2005 (Zhang et al., 2005) :

 les actionneurs deviennent mixtes : entrée numérique et sortie analogique (c’est le cas

des systèmes MLI ou DSP pour le pilotage de moteurs, système de chauffage…) ;

 les capteurs deviennent numériques (codeur incrémental associé à un compteur) ;

 le plus souvent, l’échantillonnage est effectué à des instants équidistants : l’espace

entre ces instants est appelé période d’échantillonnage (T = Te) ;

 on appelle échantillonneur, l’organe effectuant le prélèvement des échantillons. Il est

représenté par un schéma fonctionnel de la figure (5.8).

Figure (5.8) : Echantillonnage d’un signal continu et filtré par un BOZ

Pour attaquer un système continu par un signal échantillonné, on va « reconstituer » le signal

continu à partir du signal échantillonné, donc on va filtrer celui-ci.

Un filtre couramment utilisé est le Bloqueur d’Ordre Zéro (BOZ). Il est appelé ainsi car il

maintient constante l’amplitude de chaque impulsion pendant une période d’échantillonnage

(voir figure 5.8 ci-dessus où on obtient fB(t) après l’application du BOZ).

f*(t)f(t) T
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0 T 3T 4T
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V.4.2. Discrétisation de la commande par observation en mode glissant

Pour la mise en œuvre sur calculateur numérique il est nécessaire d’effectuer une

discrétisation de la commande par observation. Plus précisément, le problème étudié dans ce

paragraphe est le suivant : comment reproduire, aux instants d'échantillonnage Te (Te étant la

période d’échantillonnage), les performances de la commande par observation mode glissant

continue, à l'aide d'un schéma de commande numérique ?

Le problème de la commande en temps discret d'un système non linéaire a particulièrement

été étudié par (Khadija et al., 2011 ; Zgorski, 2013). Ces deux auteurs ont proposé une

discrétisation par développement en série de LIE, permettant d'établir une commande

numérique reproduisant exactement, aux instants d'échantillonnage, les performances

imposées au système de commande continue.

Dans la plupart des cas, le calcul de termes successifs de cette série de LIE s'avère

extrêmement complexe et on se limite alors aux premiers termes dans le cas où la période

d'échantillonnage est faible.

Afin de simplifier les algorithmes et de faciliter le temps de calcul lors de la discrétisation du

système, une autre solution classique et usuelle de mise en œuvre sur calculateur d'une

commande continue par observation, est (dans le cas où on a choisi une période

d'échantillonnage Te petite par rapport aux paramètres dynamiques du système) :

 l’utilisation d’un bloqueur d'ordre zéro qui consiste à calculer, à chaque instant

d'échantillonnage, la commande et à la maintenir constante sur cette période

d'échantillonnage ;

 la discrétisation basée sur une approximation d’Euler à l'ordre un. Cette approche sera

utilisée ici pour le développement de l’Observateur à Modes Glissants Etendu et

Discret (OMGED).

Choix de la période d’échantillonnage Te

Dans tous les cas, lors de la discrétisation, le comportement du système asservi échantillonné

doit être approximativement identique au système asservi continu (stable, précis, rapide). Ce

comportement du système numérique va aussi dépendre de la période d’échantillonnage Te

qui ne peut être choisie n’importe comment :

 si elle est trop petite, le calculateur travaille inutilement alors que le processus n’a pas

évolué ;
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 si elle est trop grande, le calculateur pourra rater des événements importants

(perturbations par exemple) où les erreurs générées seront difficilement rattrapables.

Ainsi selon le théorème de Shannon (Zgorski, 2013), la période d'échantillonnage Te doit

vérifier :

1/ Te > 2f0

où f0 est la plus grande fréquence transmise par le processus en boucle fermée et donnée par

sa bande passante. Mais en pratique on choisit souvent Te à partir de la relation (5.26).

5f0 < 1/ Te < 25f0 (5.26)

Pour un système du 2nd ordre bouclé la fonction est de la forme définie par F(s), 

représentant le facteur d’amortissement, n la pulsation.
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La bande passante est liée à n et . Si  = 0.7, ce qui est plus souvent le cas en régulation

(faible dépassement et temps de réponse minimum), alors c = n.

En appliquant la relation (5.26), on obtient la relation (5.27).

0,25  Te.n  1,25 (5.27)

Pour un système du 1er ordre en boucle fermée

Comme dans le cas donné à la section IV.4.3 par la fonction de transfert (4.15) :

P(s) = 1/(1 + .s),

la pulsation de coupure est c = 1/ ; donc la plus haute fréquence transmissible est donnée

par : f0 = c / (2) = 1/(2).  Si on applique la relation (5.26), il obtient l’expression (5.28).

5/(2) < 1/ Te < 25/(2)  ou 0.25 < Te <  (5.28)

Ainsi dans cette étude où  = 0.01 s, via la relation (5.28), la période d’échantillonnage

vérifiant 0.0025 < Te < 0.01 peut être choisie égale à Te = 1 ms.
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V.4.3. Structure de l’OMG étendu et discret pour le MSAP

Partant du modèle continu du MSAP donné par l’équation (5.10), en utilisant une

discrétisation basé sur une approximation d’Euler à l'ordre un, on aboutit au système discret

défini par l’équation (5.29).( + 1) = ( ) + . ( ( ), ( ))( ) = ℎ ( ) (5.29)

x(k), u(k) et y(k) sont respectivement les vecteurs d’état, de commande et de sortie aux

instants d’échantillonnage t = k.Te pour k ≥0.

Ayant pratiquement la même structure que dans le cas continu donné par l’équation (5.19),

l’observateur mode glissant étendu et discret, appliqué au moteur puis défini à l’instant (k+1),

aura la forme de l’expression (5.30).
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)(ẑ)(z

)(ẑ)(z
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V.4.4. Simulation de l’OMG étendu et discret sur le MSAP

Le schéma bloc ci-dessous (figure 5.9) représente globalement l’ensemble composé du

MSAP, de la commande découplante robuste et de l’Observateur par Mode Glissant Etendu et

Discret (OMGED).

Figure (5.9) : Schéma de simulation de l’observateur OMGE sur le MSAP
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Les paramètres nominaux du MSAP (avec une puissance de 1.6 kW) sont donnés par le

tableau 2.1 du chapitre 2 pour une vitesse nominale fixée à 1000 tr/mn avec comme

inductance du stator Ld = Lq.

Pour analyser et illustrer la performance de l’algorithme de l’OMGED sur le MSAP à charge

(Cr variant de 0 à 1 N.m), nous allons simuler le schéma de la figure 5.9 et comparer les

variables d’état estimées à leurs valeurs simulées en présence des variations de la résistance

statorique (RS = RSnom puis RS = 1.5*RSnom) en considérant les cas suivants :

 cas 1 : simulation avec l’OMGED en régime nominal pour Cr = 0.5 N.m ;

 cas 2 : simulation avec l’OMGED pour RS = 1.5*RSnom et  Cr = 1 N.m.

La robustesse de l’OMGED en présence du couple de charge et des bruits de mesure sur les

courants de sortie sera également analysée.

La période d’échantillonnage de l’OMGED est fixée à Te = 1 ms. Les trois gains positifs (α, n

et β) de l’observateur sont initialisés en prenant :

α = 2.103

β = 10-6

10 < n < 100

Cas 1 : Simulation du MSAP avec l’OMGED en régime nominal

Ici, les calculs des algorithmes de commande et d’observation ne se feront qu’avec les

paramètres nominaux (Rs = RSnom) du MSAP.

La visualisation des états simulés [ Id Iq Ω  Cr Rs ] et leurs estimées nous donnent la

figure 5.10 en régime nominal (RS = RSnom).

Par ailleurs, ayant reconstruit le courant Iq, nous pouvons déduire l’estimation du couple

électromagnétique Cem = prIq par la relation (5.31).= ×Φ × (5.31)

En considérant la figure (5.10), les grandeurs observées et simulées (courants, vitesse,

position, couple de charge, couple électromagnétique, et résistance) en régime nominal sont

pratiquement identiques avec des erreurs d'estimation qui convergent bien vers zéro. D’où une

bonne performance de l’OMGED en régime nominal.
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Figure (5.10) : Grandeurs simulées et estimées par l’OMGED en régime nominal

(a) : Courant Iq et Résistance

Figure (5.10) : Grandeurs simulées et estimées par l’OMGED en régime nominal

(b) : Vitesse et couple

Cas 2 : Simulation avec prise en compte de la variation de la résistance du stator

Nous utiliserons ici l’Observateur à Mode Glissant Etendu et Discret (OMGED), défini par

l’expression (5.30), appliqué au moteur pour reconstruire les courants, vitesse et résistance

statorique.

Les courbes des figures (5.11) et (5.12) présentent les valeurs simulées et estimées des états

[Id Iq Ω  Cr Rs] lors de la variation de la résistance statorique (Rs = 1.5*Rsn).
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La variation de la résistance Rs n'influence pas l'ensemble "commande + observateur étendu"

qui donne de bonnes performances, pratiquement identiques au régime nominal.

Figure (5.11) : Courants et résistance simulées et estimées par l’OMGED pour Rs = 1.5*Rsn

Figure (5.12) : Vitesse et Couple simulées et estimées par l’OMGED pour Rs = 1.5*Rsn

Les résultats obtenus attirent les remarques suivantes :

- l'adaptation de l’observateur étendu à l’estimation de la résistance Rs permet d’annuler

considérablement les erreurs d'estimation des courants, vitesse, position et couple ;

- il y a aussi une bonne orientation du courant Id qui converge bien à zéro, due sûrement

aux meilleures performances de l’OMGED et excellente estimation de la résistance

Rs ;
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- les résultats sont acceptables et encourageants. Les courants, vitesse, position et

couple sont très bien asservis et observés grâce à l’estimée en ligne de la résistance Rs

injectée dans l’algorithme de commande par retour d’état.

La robustesse de l’OMGED en présence d’environ 10 % de bruits de mesure sur les

courants de sortie (figure 5.13) est aussi vérifiée.

Figure (5.13) : Ajout de bruits (w1 et w2) sur les courants de sortie.

Les résultats obtenus au niveau de la figure (5.14) font ressortir les remarques suivantes :

- les bruits sont soit fortement réduits soit automatiquement rejetés, et cela grâce à la

fois aux performances des correcteurs robustes et aux fonctions discontinues

introduites par l'observateur ;

- les différentes grandeurs (courants, couple, vitesse, résistance) sont parfaitement

maîtrisées.
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Figure (5.14) : Robustesse de l’OMGED en présence du couple de charge et bruits de mesure

pour Rs = 1.5*Rsn

V.5. PRINCIPE DU FILTRE DE KALMAN POUR LE MSAP

Le filtre de Kalman a été introduit au début des années soixante. Il a été appliqué à des

domaines aussi variés que l’aéronautique, la navigation maritime, le pilotage de missiles, le

nucléaire etc….

Le filtre de Kalman (FK) est un estimateur d’état qui repose sur un certain nombre

d’hypothèses, notamment sur les bruits (v, le bruit d’entrée ou d’état, et w, le bruit de

mesure). En effet, il suppose que les bruits qui affectent le modèle sont blancs gaussiens

centrés et que ceux-ci sont décorrélés des états estimés ; de plus, les bruits d’états doivent être

décorrélés des bruits de mesure.
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Même si fondamentalement le filtre de Kalman est un estimateur d’état, on peut aussi

considérer l’état paramétrique d’un système comme une généralisation de la notion d’état.

Grâce à  ces  hypothèses,  le  filtre  devient  un  algorithme  d’identification  qu’on peut

interpréter comme un algorithme des moindres carrés récursifs  perfectionné. On peut aussi

envisager l’estimation simultanée d’état et des paramètres, ce qui  conduit au Filtre de

Kalman Etendu (FKE).

Le FKE discret peut être défini en deux étapes :

 une étape d’estimation à priori ou étape de prédiction où on estime la valeur de l’état

et de la covariance de l’erreur d’estimation à partir des valeurs à l’instant précédant ;

 une étape d’estimation à posteriori ou étape de correction où on corrige la valeur de

l’état et de la covariance de l’erreur d’estimation par la mesure.

Plusieurs articles et revues (Leite et al., 2004 ; Morand, 2005) abordent les techniques du FKE

et ses applications, essentiellement pour l’estimation unique de la vitesse d’un MSAP.

Dans ce travail utilisant la commande non linéaire par retour d’états sur le MSAP, un FKE

discret d’ordre 6 est proposé pour reconstituer non seulement les courants, vitesse et position

mais aussi le couple de charge et la résistance statorique en présence des bruits et des

variations paramétriques.

V.5.1. Application du FKE discret pour l’estimation des grandeurs du MSAP

Partant du modèle discret d’ordre un du MSAP donné par l’équation (5.29) puis étendu à la

résistance statorique, nous lui ajoutons les bruits d’état et les bruits de mesure pour aboutir au

modèle non linéaire dans un environnement stochastique comme indiquées par les

expressions (5.32).
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avec Xe(k) = [ Id(k)   Iq(k) Ω(k) (k) Cr(k)  Rs(k)]T ,    U(k)= [ Vd(k)  Vq(k) ]T
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Xe(k), U(k) et Ye(k) sont respectivement les vecteurs d’état, de commande et de sortie aux

instants d’échantillonnage t = k.Te pour k ≥ 0.

Le vecteur w(k), introduit dans le modèle (5.32), représente la somme des diverses erreurs de

modélisation, de la discrétisation avec les hypothèses simplificatrices faites ainsi que les

bruits de l’environnement. Le vecteur v(k) décrit les bruits de mesure.

Nous supposons que ces perturbations vectorielles v(k) et w(k) sont des bruits blancs

gaussiens non corrélés, caractérisés par une moyenne nulle et des matrices de covariance

respectives Q et R. Les caractéristiques stochastiques des bruits ne sont généralement pas

connues. La procédure d’estimation des grandeurs d’état complet du MSAP par le FKE va se

faire par conséquent en deux étapes qui sont : une phase de prédiction et une phase de

correction.

Etape 1 : La phase de prédiction

Cette première phase d’estimation consiste à déterminer le vecteur de prédiction par la

relation (5.33).

 U(k)k),(kX̂fk)1(kX̂ ee  (5.33)

Cette étape permet de construire une première estimation du vecteur d’état à l’instant

k+1. On cherche alors à déterminer sa variance.

Le calcul de la matrice de covariance de l’erreur de prédiction est donné par l’expression

(5.34).

Q(k)k).FF(k).P(kk)1kP( T  (5.34)
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Etape 2 : La phase de correction

En  fait,  la  phase  de  prédiction  permet  d’avoir  un  écart  entre  la  sortie  mesurée Y(k+1)

et  la sortie prédite ( + 1). Pour améliorer l’état, il faut donc tenir compte de cet écart et le

corriger par l’intermédiaire du gain du filtre de Kalman K défini par l’expression (5.35).
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Le calcul de la matrice de covariance de l’erreur du filtre P(k+1) ainsi que l’estimation du

vecteur d’état ( + 1) à l’instant k+1 sont donnés par les relations (5.36).

(5.36)
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En résumé, les différentes étapes de programmation des algorithmes du Filtre de Kalman

Etendu sont indiqués par les points 0 à 8 (5.37).
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Partant de l’équation 5.32 on obtient les matrices F et H suivantes (5.38).

  k)1k.P(1)1).H(kK(kI1)k1P(k 
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V.5.2. Résultats de simulation du FKE sur le MSAP

La chaine composée de la commande non linéaire et robuste puis du FKE appliquée au MSAP

a été vérifiée (via la figure 5.15) par des tests de simulation effectués sur Matlab/Simulink.

Les paramètres nominaux du MSAP sont présentés dans la table 1.

Afin d’illustrer la robustesse et l'efficacité de cette chaine de commande par observation du

MSAP, des comparaisons entre les grandeurs estimées et celles simulées ont été réalisées en

présence des bruits de mesure et variations paramétriques (particulièrement de la résistance

statorique et du couple de charge).

Ainsi, les simulations sont effectuées, d'abord, dans le cas nominal avec les paramètres du

MSAP (tableau 2.1), puis dans le second cas, avec 50% de variation de la résistance statorique

nominale (Rs = 1.5*Rsn).

Initialisation et réglage des algorithmes du FKE

La partie importante et difficile dans la conception du FKE est de choisir les valeurs

appropriées pour les matrices de covariance Q et R. Le réglage des valeurs des matrices de

covariance affecte l'équilibre dynamique du système.

Afin d'avoir une bonne performance, d’assurer une meilleure stabilité, un temps de

convergence et une rapidité considérable du FKE, les matrices de covariance Q, R, et P

peuvent être initialisées et ajustées par les valeurs suivantes :
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P6x6 (0) = diag {104}; R2x2 = diag {103}; Q6x6 = diag {q},

le réel q est réglé de manière adéquate et petit : q  [0 10-2],

La commande par rétroaction et l'algorithme du FKE proposés fonctionnent avec une période

d'échantillonnage Te = 1 ms. On utilise l’approximation d’Euler.

Figure (5.15) : Schéma de simulation du FKE pour le MSAP

Les figures 5.16 et 5.17 montrent les réponses des courants, de la vitesse, de la position du

rotor, du couple de charge, et de la résistance statorique sous des conditions bruitées.

Les résultats obtenus permettent de tirer les conclusions suivantes :

- nous constatons que dans les deux cas de conditions nominale et non nominale, les

valeurs estimées des courants, vitesse, position rotorique, et du couple de charge,

convergent bien vers leurs valeurs simulées et ne sont pas trop affectées par les bruits

injectés ;

- les excellentes réponses observées, en présence des incertitudes paramétriques et des

bruits de mesure, indiquent une bonne régulation et une convergence des courants

(avec un système découplé) due à une estimation favorable de la résistance statorique

et du couple de charge ;
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- ces simulations illustrent la convergence rapide et la performance robuste du système

complet constitué de la commande découplante et de l’algorithme du FKE, face aux

incertitudes de modélisation, variations paramétriques, et bruits de mesure.

Visualisation des grandeurs simulées et estimées par le FKE
en présence des bruits de mesure et d’un couple de charge (Cr=1.5 N.m)

Figure (5.16). Cas nominal (Rr = Rrn)
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Visualisation des grandeurs simulées et estimées par le FKE
en présence des bruits de mesure et d’un couple de charge (Cr=2.5 N.m)

Figure (5.17). Cas non nominal (Rr = 1.5*Rrn)

V.6. APPLICATIONS EXPÉRIMENTALES ET MESURES ÉLECTRIQUES

 Application sur un banc d’essai moteur asynchrone

Dans la publication N°3 (annexe E), nous avons implémenté l’OMG sur un moteur

asynchrone 1,8 kW équipé d’une carte de conversion analogique numérique d’acquisition de

données. Les grandeurs de mesures expérimentales concernent principalement : la tension, le

courant, le couple de charge, la vitesse.
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 Application sur un banc d’essai du MSAP

La méthode du Filtre de Kalman a été utilisé par Zgorski (Zgorski, 2013) pour l’estimation de

certaines grandeurs mécaniques (position, et vitesse) du MSAP à pôles lisses de puissance 1,6

kW. Zgorski s’est servi d’une commande classique avec un régulateur de type PI pour

contrôler la vitesse du MSAP. L’auteur présente quelques mesures expérimentales indiquées

sur la figure 5.18.

Figure (5.18). Mesure du courant et de la vitesse

Nous avons travaillé sur ce même moteur (cf annexe A) en collaboration avec l’INSA de

Lyon par le biais Madame Xuefang Li SHI,  Professeur des universités. A la différence de

Zgorski, la commande est non linéaire, découplante, et robuste. La simulation porte sur les

mêmes grandeurs électriques.



142

V.7. CONCLUSION DU CHAPITRE 5

Dans ce chapitre, nous  avons présenté la conception numérique d’un Observateur par Mode

Glissant Etendu Discret (OMGED) puis, d’un Filtre de Kalman Etendu (FKE) pour la

reconstitution de la vitesse, de la position, et du couple d’un MSAP sans capteur mécanique

physique.

Les résultats des simulations ont non seulement montré une bonne reconstruction ou

observation des courants, vitesse, position, et couple, mais aussi une parfaite performance

robuste de ces capteurs numériques « OMGED et FKE» en présence des variations de la

résistance statorique et des perturbations (couple résistant et bruits de mesure sur les courants

de sortie).

En effet, les bruits de mesure sont complètement atténués, réduits ou rejetés sur les grandeurs

observées.
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CONCLUSION

GENERALE
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Dans ce travail orienté dans les domaines des systèmes embarqués et automatisés, nous nous

sommes intéressés à la commande et la stabilité d’un système non linéaire en particulier le

MSAP. Ce dernier est un système complexe multivariable non linéaire évoluant dans un

environnement bruité, et dont certains paramètres (particulièrement la résistance du stator),

peuvent varier en fonction de la température pendant le fonctionnement du moteur.

Après modélisation du MSAP dans un repère (d, q) de Park, nous avons déterminé, dans une

deuxième partie, une loi de commande non linéaire par retour d'état. Cette loi de commande

« feedback » permet de ramener le comportement du moteur, lors de son fonctionnement en

régime nominal, à un processus découplé en deux sous-systèmes bouclés en courant, linéaires

et monovariables dans le but de pouvoir contrôler indépendamment le courant et la vitesse.

Le problème de la sensibilité de la commande découplante et linéarisante face aux variations

paramétriques (régime non nominal) et incertitudes de modélisation est présenté dans le

quatrième chapitre où on fait appel à la synthèse des correcteurs robustes des courants, via

l’algorithme de Doyle, afin d’assurer une bonne stabilité du système complet.

La bonne performance de cette commande non linéaire et robuste est vérifiée en simulation

sur un moteur de 1.6 kW en régime nominal et non nominal particulièrement lors des

variations de la résistance et l’inductance statorique.

Les résultats obtenus sont acceptables et satisfaisants : rejet ou réduction de perturbations,

annulation des erreurs statiques, suivi de trajectoires, découplage des courants, etc...

Pour nous résumer, nous avons contribué à :

- à faire un modèle mathématique détaillé du MSAP permettant l’étude de son

comportement dynamique ;

- à reproduire le comportement dynamique de la machine ainsi qu'à faire la synthèse

d'une loi de commande, à découpler et à linéariser les entrées / sorties par retour d’état

et changement de coordonnées ;

- à commander séparément les courants et le couple, résolu le problème de la

performance de la commande découplante face aux incertitudes paramétriques

associées aux bruits ou perturbations de l’environnement (température, vent,

poussières, etc…) ;

- à améliorer la stabilité de notre système en introduisant des algorithmes de calculs

pour synthétiser des contrôleurs robustes ;
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- à mettre au point un capteur numérique afin de reconstruire ou d’estimer la vitesse, la

position, et le couple de charge, à partir de la mesure des grandeurs électriques ;

- à élaborer des estimateurs (types mode glissant et filtre de kalman) en temps discret et

étendus permettant d’effectuer une estimation en ligne de la vitesse, de la position, du

couple, et de la résistance statorique ;

- enfin, à réaliser des simulations sur Matlab / Simulink et obtenu des résultats dans le

but de montrer puis confirmer l’efficacité et la robustesse des techniques

d’algorithmes non linéaires proposées.

Dans la perspective de poursuite de ce travail, la validation sera effectuée dans le laboratoire

AMPERE de l’Institut National des Sciences Appliquées (INSA), de Lyon sis en France.

On pourra, ensuite, approfondir notre approche en déterminant des capteurs ou outils

numériques de contrôle et surveillance permettant si possible de détecter une panne au niveau

du système physique composé du MSAP et de ses instruments de mesure, d’acquisition et

conversion.
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ANNEXE A : CARACTÉRISTIQUES DU MSAP

A1 – PARAMÈTRES NOMINAUX DU MSAP

Puissance mécanique

Pmn = 1.6 kW

Tension nominale

Un = 220 / 380 V

Frottement visqueux

fn = 0.0249 N.m.sec.rad-1

Paires de pôles

p = 3

Vitesse rotorique

n = 3000 tour/mn

Moment d’inertie

Jn = 0.00747 kg.m2

Résistance statorique

R = Rsn = 2.06 

Flux rotorique

rn = 0.29 Wb

Inductance

Lqn = Ldn = 9.15  mH

A2 – DESCRIPTION DU DISPOSITIF EXPERIMENTAL

Le synoptique global de la plate-forme expérimentale utilisée par Zgorski (la même qui

sera utilisée pour notre travail) durant son travail est constituée de trois (3) grands

blocs fonctionnels (figure A.1) :

 le système de puissance ;

 le système électromécanique ;

 le système de commande.
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Figure (A.1) : Les 3 grands blocs fonctionnels de la plate-forme expérimentale

Le système commande est réalisée essentiellement par l’ordinateur et la carte

DSPACE ; les onduleurs et sources de tension constituent la partie puissance puis le

système électromécanique est composé globalement du moteur synchrone ainsi que les

capteurs de mesure et d’instrumentation.

La partie commande envoie des ordres au système de puissance pour imposer les

variables énergétiques contrôlables. Cette chaîne électrique est insérée entre le réseau

et le moteur électrique permettant de moduler le flux d’énergie.

Une source de tension continue alimente un MSAP au travers d’un onduleur de tension

afin de maîtriser le couple et donc la vitesse. Une fois l’énergie mise en forme par la

partie puissance, elle est utilisée par le système électromécanique afin d’asservir sa

vitesse.

Banc d’essai du laboratoire AMPERE

Le banc d'essai complètement instrumenté (figure A.2), permettant de réaliser les tests

expérimentaux nécessaires, est installé dans le laboratoire AMPERE de l’Institut

National des Sciences Appliquées (INSA) de Lyon sis en France.
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Figure (A.2) : Photo du dispositif expérimental

Les différentes vues globales de la chaine de commande, des systèmes mécaniques et

puissance sont présentées par les figures A.3 et A.4

Figure (A.3) : Banc d’essai : Partie commande et mécanique (1, 2 et 3)
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Figure (A.4) : Banc d’essai : Partie puissance et instrumentation (4, 5, 6 et 7)

Le banc d’essai est composé des outils suivants :

 un moteur synchrone « Leroy-Somer » équipé d'un codeur incrémental de

résolution 4096 points par tour mécanique, utilisé pour la commande (1) ;

 un second moteur identique (2), destiné à simuler une charge, piloté par un

variateur (4) et équipé d'un résolveur ;

 une carte DSPACE 1104 (utilisant un processeur TMS320) reliée à un PC (3) ;

 une carte d'acquisition des courants (5), utilisant trois capteurs LEM (LA

100P) ;

 une source de tension continue DC « Xantrex » variant entre 0V et 400V

délivrant une valeur maximale du courant limitée à 10 A (6) ;

 un onduleur triphasé de 15 kW constitué de trois bras utilisant des interrupteurs

de type IGBT, bidirectionnels en courant. La stratégie de modulation employée

est la Modulation par Largeur d'Impulsions (MLI) avec une porteuse de

fréquence de 10 kHz pilotée par une carte de contrôle. Les drivers qui

commandent chaque bras de l’onduleur sont alimentés avec une tension

continue de 15V (7).
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Les lois de commande ainsi que les algorithmes d’observations sont implémentés dans

la carte DS1104 via Matlab/Simulink.

Enfin, pour fermer la boucle d’asservissement et vérifier la précision des lois de

commande, un retour d’informations est nécessaire. Une série de capteurs accomplit

cette tâche :

 les mesures des courants statoriques sont données par les mesures des courants

de phase via des capteurs à effet Hall ;

 un capteur de tension procurant la tension du bus continu ;

 un résolveur acquérant la position du moteur ;

 un codeur incrémental sauvegardant la position de la charge ;

 un couplemètre donnant le couple de frottement appliqué par le frein à poudre.

Le synoptique de la figure A.5 donne une vue éclatée du banc d’essai.
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ANNEXE B : PARAMETRES DE REGLAGE DES
ESTIMATEURS

 Observateur par mode glissant Etendu et Discret

Tr = 1 ms ;

q = 10 ;

m = 15 ;

n = 15.

 Filtre de Kalman Etendu et Discret

P6x6 (0) = diag {104};

R2x2 = diag {103};

Q6x6 = diag {q}.

Le réel q est réglé de manière adéquate et petit : q  [0 10-2],
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ANNEXE C : ALGORITHME DE PROGRAMMATION DU
FILTRE DE KALMAN ETENDU SUR MATLAB

function [sys,x0]=fkems(t,x,u,flag)

global Rs Ld Lq Phif tek J fn p Tr

global Pk

if abs(flag) == 2

Te=tek;

q=u(6); n=u(7); m=u(8);

Uk=[u(3), u(4)];

Ym=[u(1), u(2)];

Xk=x(1:6);

%x1=Id, x2=Iq; x3=Wr; x4=teta; x5=Tr; x6=Rs

Q=[q 0 0    0     0    0

0      q    0    0     0    0

0      0     q    0    0    0

0      0     0    q    0    0

0      0     0    0    q    0

0      0     0    0    0    q];

R=[n   0

0   n];

C=[1   0    0   0   0   0

0   1    0   0   0   0];

A=[-x(6)/Ld     p*x(3)         0 0

-p*x(3) -x(6)/Lq -p*Phif/Lq      0

0               p*Phif/J -fn/J                 0

0               0                     p                   0];
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B=[1/Ld     0

0          1/Lq

0           0

0          0];

f1=A(1,:)*Xk(1:4,1);

f2=A(2,:)*Xk(1:4,1);

f3=A(3,:)*Xk(1:4,1)-x(5)/J;

f4=A(4,:)*Xk(1:4,1);

f5=0;

f6=0;

f=[f1;f2;f3;f4;f5;f6];

h1=B(1,:)*Uk;

h2=B(2,:)*Uk;

h3=B(3,:)*Uk;

h4=B(4,:)*Uk;

h5=0;

h6=0;

h=[h1;h2;h3;h4;h5;h6];

I=eye(6);

F=[-x(6)/Ld      p*x(3)          p*u(2)                       0      0 -u(1)/Ld

-p*x(3) -x(6)/Lq -p*(u(1)+Phif/Lq)     0       0 -u(2)/Lq

0               p*Phif/J -fn/J                           0 -1/J          0

0                   0                p                              0       0            0

0                   0               0 0        0           0

0                   0               0                               0        0           0];

F=I+F*Te;

Xk=Xk+((f+h)*Te);

Pk=(F*Pk*F'+Q);

%possibilité d'utiliser  Pk=Pk+((F*Pk+Pk*F'+Q)*Te);

%Dans ce cas, prendre F=I+F*Te avec I=eye(6)

Gk=Pk*C'*inv(C*Pk*C'+R);
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sys=Xk+Gk*(Ym-C*Xk);   % matrice d'observation

Pk=Pk-Gk*C*Pk;

elseif flag == 3

sys=x(1:6);

elseif  flag == 0

sys=[0, 6, 6, 8, 0, 0];

x0 = [0; 0; 0; 0; Tr; Rs];

Pk=[c     0   0   0   0  0

0    c   0   0   0  0

0    0   c   0   0  0

0    0   0   c   0  0

0    0   0   0   c  0

0    0   0   0   0  c ];

else

sys=[];

end
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ANNEXE D : ALGORITHME DE PROGRAMMATION EN
C/C++ DE L’OBSERVATEUR MODE GLISSANT ETENDU

#define S_FUNCTION_NAME msomge
#include "simstruc.h"

#define Rs      ssGetArg(S,0)
#define Ld      ssGetArg(S,1)
#define Lq      ssGetArg(S,2)
#define Phif    ssGetArg(S,3)
#define tek     ssGetArg(S,4)
#define J       ssGetArg(S,5)
#define fn      ssGetArg(S,6)
#define p       ssGetArg(S,7)
#define Tr      ssGetArg(S,8)

void sgm(double [2],double [2]);

static void mdlInitializeSizes(SimStruct *S)
{

ssSetNumContStates(    S, 0);  /* nb d'état continus */
ssSetNumDiscStates(    S, 6);  /* nb d'état discret ++++*/
ssSetNumInputs(        S, 8);  /* nb of inputs */
ssSetNumOutputs(       S, 6);  /* nb of outputs +++++*/
ssSetDirectFeedThrough(S, 0);  /* direct flag */
ssSetNumSampleTimes(   S, 1);  /* nb of sample times */
ssSetNumInputArgs(     S, 9);  /* nb of input arguments ++++*/
ssSetNumRWork(         S, 0);  /* nb de vecteur réel */
ssSetNumIWork(         S, 0);  /* nb de vecteur entier*/
ssSetNumPWork(         S, 0);  /* nb of pointer vector */

}

static void mdlInitializeSampleTimes(SimStruct *S)
{

double TEK;
TEK = mxGetPr(tek)[0];
ssSetSampleTimeEvent(S, 0, TEK);
ssSetOffsetTimeEvent(S, 0, 0.0);

}

static void mdlInitializeConditions(double *x0, SimStruct *S)
{

int i;
double Rso;
double Tro;
Rso = mxGetPr(Rs)[0];
Tro = mxGetPr(Tr)[0];

for (i=0; i<4; i++)
x0[i]=0;
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x0[4] = Tro;
x0[5] = Rso;

}
static void mdlOutputs(double *y, double *x, double *u, SimStruct
*S, int tid)
{

int i;
for (i=0; i<6; i++)
y[i]=x[i];

}

static void mdlUpdate(double *x, double *u, SimStruct *S, int tid)
{

int i;
double Rso;
double Tro;
double Ldo;
double po;
double Phifo;
double Lqo;
double fo;
double Jo;

double bu;
double TEK;
double bt;
double idt;
double idu;
double det;

double bu1;
double bt1;
double idt1;
double idu1;

double X[6];
double z1[2];
double z2[2];
double XTIL[6];
double h[6];
double f[6];
double G[6][2];
double A[4][4];

double TMP2[6];
double TMP1[2];

TEK = mxGetPr(tek)[0];
Lqo = mxGetPr(Lq)[0];
Ldo = mxGetPr(Ld)[0];
Phifo=mxGetPr(Phif)[0];
Rso = mxGetPr(Rs)[0];
Jo = mxGetPr(J)[0];
fo = mxGetPr(fn)[0];
po = mxGetPr(p)[0];
Tro = mxGetPr(Tr)[0];
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/* Fabrication du vecteur X */
for (i=0; i<6; i++)
{

X[i]=x[i];
}

/* Remplissage de la matrice A(k) */
A[0][0]=-TEK*X[5]/Ldo;
A[0][1]=TEK*po*X[2];
A[0][2]=0;
A[0][3]=0;

A[1][0]=-A[0][1];
A[1][1]=-TEK*X[5]/Lqo;
A[1][2]=-TEK*po/Lqo*Phifo;
A[1][3]=0;

A[2][0]=0;
A[2][1]=TEK*po/Jo*Phifo;
A[2][2]=-TEK*fo/Jo;
A[2][3]=0;

A[3][0]=0;
A[3][1]=0;
A[3][2]=TEK*po;
A[3][3]=0;

/* Remplissage de la matrice gain G(k) */
G[0][0]=TEK*u[7]*po*u[1];
G[0][1]=-TEK*u[7]*u[0]/Ldo;

G[1][0]=-TEK*u[7]*(po*u[0]+po/Lqo*Phifo);
G[1][1]=-TEK*u[7]*u[1]/Lqo;

G[2][0]=u[7]*(u[6]-TEK*fo/Jo);
G[2][1]=0;

G[3][0]=TEK*u[7]*po;
G[3][1]=0;

G[4][0]=u[7]*u[5];
G[4][1]=u[7]*u[5];

G[5][0]=0;
G[5][1]=u[7]*u[6];

/* Calcul de f(k) */
f[0]=(A[0][0]*u[0])+(A[0][1]*u[1])+(A[0][2]*X[2]);
f[1]=(A[1][0]*u[0])+(A[1][1]*u[1])+(A[1][2]*X[2]);
f[2]=(A[2][0]*u[0])+(A[2][1]*u[1])+(A[2][2]*X[2])-TEK*X[4]/Jo;
f[3]=TEK*X[2]*po;
f[4]=0;
f[5]=0;

/* Calcul des elements de h(k) */
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h[0]=TEK*u[2]/Ldo;
h[1]=TEK*u[3]/Lqo;
h[2]=0;
h[3]=0;
h[4]=0;
h[5]=0;

/* Calcul des elements de XTIL 24*/
XTIL[0]=u[0]+(f[0]+h[0]);
XTIL[1]=u[1]+(f[1]+h[1]);
XTIL[2]=X[2]+(f[2]+h[2]);
XTIL[3]=X[3]+(f[3]+h[3]);
XTIL[4]=X[4]+(f[4]+h[4]);
XTIL[5]=X[5]+(f[5]+h[5]);

/* Calcul du sign de l'erreur TMP1 */

bu=po*u[1];
bu1=-u[0]/Ldo;
bt=-(po*u[0]+po/Lqo*Phifo);
bt1=-u[1]/Lqo;
det=(bu*bt1)-(bu1*bt);

/* inversion matrice (a,b; c,d) =(d,-b;-c,a) */

idu= bu/det;
idu1=bu1/det;
idt= bt/det;
idt1=bt1/det

z1[0]=u[0]-X[0];
z1[1]=u[1]-X[1];

z2[0]=TEK*((idu*z1[0])-(idu1*z1[1]));
z2[1]=TEK*((idt*z1[0])-(idt1*z1[1]));

sgm(z2,TMP1); //appel de la procedure sgm

/* Calcul de la correction TMP2 */
TMP2[0]=(G[0][0]*TMP1[0])+(G[0][1]*TMP1[1]);
TMP2[1]=(G[1][0]*TMP1[0])+(G[1][1]*TMP1[1]);
TMP2[2]=(G[2][0]*TMP1[0])+(G[2][1]*TMP1[1]);
TMP2[3]=(G[3][0]*TMP1[0])+(G[3][1]*TMP1[1]);
TMP2[4]=(G[4][0]*TMP1[0])+(G[4][1]*TMP1[1]);
TMP2[5]=(G[5][0]*TMP1[0])+(G[5][1]*TMP1[1]);

/* Calcul de X(k) obervé */
X[0]=XTIL[0]+TMP2[0];
X[1]=XTIL[1]+TMP2[1];
X[2]=XTIL[2]+TMP2[2];
X[3]=XTIL[3]+TMP2[3];
X[4]=XTIL[4]+TMP2[4];
X[5]=XTIL[5]+TMP2[5];
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/* Fabrication du vecteur x */

for (i=0; i<6; i++)
{

x[i]=X[i];
}

}

/* fonction: Signe d'une matrice 2*1 */
void sgm(double c[2], double d[2])
{

int i;
for (i=0; i<2; i++)
{

if (c[i]>0)
d[i]=1;

else if (c[i]<0)
d[i]=-1;

else d[i]=0;
}

}

#ifdef  MATLAB_MEX_FILE  /* a MEX-file? */
#include "simulink.c"    /* MEX-file interfac*/
#else
#include "cg_sfun.h" /* Code function */
#endif
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ANNEXE E : PUBLICATIONS
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