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Résumeé :

Cette these explore des approches avancées pour améliorer la commande de la Machine
Asynchrone Double Etoile (MASDE), essentielle pour des applications industrielles exigeant
a la fois robustesse et efficacité. Nous avons commencé par analyser les techniques
conventionnelles, notamment le contr6le vectoriel indirect (IFOC) et le contréle direct du
couple (DTC), qui, bien qu'efficaces, dépendent fortement d'une connaissance précise des

paramétres du systeme et sont vulnérables aux perturbations.

Pour surmonter ces limitations, nous avons introduit des solutions innovantes, telles que le
régulateur P fractionnaire (FOPID) et le contr6le par mode glissant (SMC). Ces techniques
ont été enrichies par l'utilisation d'algorithmes d'optimisation avancés, notamment
I’optimisation par essaim de particules (PSO) et I’optimisation par meute de loups (GWO),

afin de garantir des performances optimales.

Les résultats de la recherche ont mis en évidence la capacité des régulateurs FOPID et des
contrdleurs par mode glissant d’ordre supérieur (STSMC et TOSMC) a atténuer les effets
indésirables du chattering, tout en assurant une stabilité accrue et une meilleure tolérance aux
variations des parameétres. Les simulations montrent des gains significatifs en termes de temps
de réponse plus courts et de précision de commande améliorée, avec une réduction marquée

des oscillations de couple et des fluctuations des courants.

De plus, la robustesse des méthodes proposées a été confirmée méme dans des conditions
dynamiques variées, démontrant leur adaptabilité et leur pertinence pour les environnements

industriels modernes ou les exigences de performance sont élevées.

Mots-clés : MASDE, contréle vectoriel indirect, contr6le direct du couple, régulateur PI
fractionnaire, contréle par mode glissant, chattering, optimisation stochastique, PSO, GWO,
STSMC, TOSMC.



Abstract:

This thesis investigates advanced approaches to enhance the control of the Dual Star
Induction Machine (DSIM), a critical component in industrial applications that demand both
robustness and efficiency. Initially, we reviewed conventional control strategies, such as
Indirect Field Oriented Control (IFOC) and Direct Torque Control (DTC), which, despite
their effectiveness, heavily rely on precise knowledge of system parameters and are sensitive

to disturbances.

To address these shortcomings, we developed innovative solutions, including the Fractional
Pl Controller (FOPID) and Sliding Mode Control (SMC), further optimized using advanced
algorithms like Particle Swarm Optimization (PSO) and Grey Wolf Optimization (GWO) to

ensure superior performance.

The research findings highlighted the effectiveness of FOPID regulators and higher-order
sliding mode controllers (STSMC and TOSMC) in mitigating the adverse effects of chattering
while enhancing stability and robustness against parameter variations. Simulations revealed
significant improvements, including faster response times and greater control accuracy,

alongside a noticeable reduction in torque ripples and current fluctuations.

Moreover, the robustness of these proposed methods was validated even under diverse
dynamic conditions, showcasing their adaptability and suitability for modern industrial

environments with stringent performance requirements.

Keywords: DSIM, Indirect Field Oriented Control, Direct Torque Control, Fractional PI
Controller, Sliding Mode Control, Chattering, Stochastic Optimization, PSO, GWO, STSMC,
TOSMC.
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Notations et Symboles :

o. . Différentiel de phase entre les deux stators.

Asl, Bsl, Csl : Phases du premier stator, indiquées par ces indices.
As2, Bs2, Cs2 : Phases du second stator, identifiées par ces indices.

Ar, Br, Cr : Indices pour les trois phases du rotor.

Cem : Couple électromagnetique produit.

Cr : Couple de résistance.

d, q: Coordonnées directes et quadratiques dans le référentiel de Park.
E : Tension de courant continu.

J = Inertie de I'ensemble.

Kf : Coefficient associé a la résistance visqueuse.

Om : Angle mécanique.

Oe : Angle électrique.

Or : Angle entre le rotor et le stator.

P: Nombre de paires de poles.

fp : Fréquence de modulation porteuse.

FOC : Contrdle orienté par flux (Field Oriented Control).

IFOC : Controdle orienté par flux indirect (Indirect Field Oriented Control).
Vs / Wr : Flux au stator / flux au rotor.

Qr : Vitesse angulaire du rotor.



| : Courant.

la /If : Courants dans l’'induit et l'excitation d'une MCC (Machine a Courant Continu).
Kp, Ki : Coefficients pour le régulateur proportionnel-intégral (PI).
Ls1, Ls2, Lr : Inductances propres pour les stators et le rotor.

Lms / Lmr : Inductances mutuelles pour les phases du stator et du rotor.
Msr : Inductance mutuelle entre les phases statoriques et rotorique.

mm : Indice de modulation en modulation de largeur d'impulsion (MLI).
MASDE : Machine asynchrone double étoile.

MCC : Machine a courant continu.

MLI : Modulation de largeur d'impulsion.

Pl : Régulateur PI (Proportionnel-Intégral).

rg: Indice de tension dans une modulation MLI.

Rs1, Rs2, Rr : Résistances dans les stators et le rotor.

S : Opérateur de transformation de Laplace.

S(x) : Surface de commutation.

SMC : Contréleur en mode glissant.

SSV : Systéme a structure variable.

7 . Constante temporelle du systeme du premier ordre.

Ueg : Commande équivalente.

Un : Commande discontinue.



V : Tension appliquée.

V(x) : Fonction de Lyapunov.

Vpm : Amplitude créte de la modulation.

wgl : Vitesse de glissement.

wr/ ws: Vitesses angulaires du rotor / stator.

Q : Vitesse mécanique angulaire.
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Introduction générale

Dans le domaine du contrdle des machines ¢lectriques, les progrés de I’électronique de
puissance et du calcul numérique ont permis le développement de stratégies avancées visant a
améliorer les performances des entrainements électriques. Les moteurs asynchrones double
étoile (MASDE) ont suscité un intérét croissant en raison de leur robustesse, de leur tolérance
aux défauts et de leur meilleure répartition des courants statoriques, les rendant
particulierement adaptés aux applications de transport électrique et aux systémes industriels a
haute performance [1-3]. Ces moteurs, constitués de deux ensembles d’enroulements triphasés
spatialement décalés de 30 degrés électriques et isolés électriqguement, offrent plusieurs
avantages par rapport aux machines asynchrones classiques, notamment une meilleure

fiabilité et un faible taux d’harmoniques du couple électromagnétique [4-5].

Toutefois, la commande des machines asynchrones a double étoile présente plusieurs
difficultés. Ces défis proviennent principalement de deux facteurs : d'une part, ces machines
sont complexes a modeliser, et d'autre part, elles nécessitent des méthodes de contrdle
particulierement fiables. Pour piloter ces machines, deux approches de commande se
distinguent : la commande vectorielle indirecte a orientation du flux rotorique (IFOC) et la
commande directe du couple (DTC) [6-7]. Ces approches, bien que performantes, souffrent de
certaines limitations, notamment une forte sensibilité aux variations paramétriques, des
oscillations de couple et des courants statoriques non négligeables, en particulier pour le
DTC, ainsi gqu'une dépendance aux capteurs mécaniques augmentant la complexité et la

maintenance du systéeme [8-9].

Afin de pallier ces limitations, plusieurs approches ont été explorées ces dernieres années.
Parmi celles-ci, I’optimisation des régulateurs PID par des algorithmes d’optimisation comme
I’optimisation par essaim de particules (PSO) ou par des loups gris (GWQO) a permis
d’améliorer les performances dynamiques du systéme [10-11]. Une autre approche
prometteuse repose sur ’utilisation du contréle par mode glissant (SMC), qui garantit une
robustesse élevée face aux perturbations et variations paramétriques [12]. Cependant, le
principal inconvénient du SMC classique est le phénomene de chattering, caractérisé par des
oscillations indésirables pouvant entrainer des vibrations mecaniques et une usure prématurée
des composants [13]. Pour atténuer cet effet, des variantes d’ordre supérieur ont été

développées, notamment le mode glissant super-twisting (STSMC) et le mode glissant de



troisieme ordre (TOSMC), qui permettent une transition plus fluide entre les états de
commutation et réduisent le chattering [14-15].

Par ailleurs, I’intégration des méthodes fractionnaires dans la commande des MASDE a
récemment émergé comme une alternative efficace pour améliorer la stabilité et la robustesse
du systéme. En particulier, les régulateurs fractionnaires de type FOPI et FOPID offrent une
flexibilité accrue par rapport aux régulateurs PID classiques, permettant d’optimiser la
réponse dynamique du systeme tout en reduisant les oscillations de couple et de courant [16-
17]. De plus, I’optimisation de ces régulateurs a 1’aide d’algorithmes heuristiques, tels que
FOPI-PSO, a montre des performances supérieures en termes de temps de montée, de stabilité

et de réduction des erreurs en régime permanent [18-19].

Dans ce contexte, cette thése vise a explorer, analyser et optimiser différentes stratégies de
commande avancees pour la MASDE afin d’améliorer leur performance dynamique et leur

robustesse. Les principaux objectifs de ce travail sont :

1. Etudier comparativement les performances des commandes classiques (FOC et DTC)
appliquées aux MASDE pour identifier leurs limites et proposer des solutions
d’amélioration.

2. Développer et évaluer des stratégies de commande avancées basées sur le mode
glissant d’ordre supérieur (STSMC, TOSMC-GWO) afin d’améliorer la robustesse du
systeme tout en réduisant le phénomeéne de chattering.

3. Intégrer les approches fractionnaires (FOPI, FOPI-PSQO) pour optimiser la réponse
dynamique du systéme, réduire les oscillations de couple et de courant, et assurer une

meilleure stabilité face aux perturbations.

Pour atteindre ces objectifs, la these est organisée en cing chapitres :

Le premier chapitre est dédié a I'état de I'art des machines multiphasées, avec un focus

particulier sur les MASDE et les différentes stratégies de commande qui leur sont appliquées.

Le deuxieme chapitre aborde la modélisation mathématique de la MASDE ainsi que celle de
I'onduleur de tension a deux niveaux, en incluant la commande MLI. Une validation par
simulation, réalisée a l'aide du logiciel MATLAB/SIMULINK, est présentée en fin de

chapitre.



Le troisitme chapitre examine en profondeur les stratégies de commande classiques
appliquées aux MASDE, en se concentrant notamment sur le contrdle vectoriel et la
commande directe du couple. Il présente les principes de fonctionnement de ces méthodes et
analyse leurs performances en termes de précision, de réactivité et de robustesse, afin de

mieux comprendre les défis qu’elles posent dans les applications réelles.

Le quatriéme chapitre introduit les commandes avancées basées sur le mode glissant d’ordre
supérieur, telles que le STSMC et le TOSMC, tout en analysant leur robustesse et leur

capacité a atténuer le chattering.

Enfin, le cinquiéme chapitre traite de 1’application des régulateurs fractionnaires a la
commande de MASDE, en mettant en avant les performances des approches FOPI et FOPI-
PSO.

Ainsi, cette thése vise a apporter des contributions significatives dans le domaine du controle
de MASDE en proposant des stratégies de commande innovantes, alliant robustesse et
efficacité énergétique. L approche adoptée repose sur une analyse approfondie des méthodes
classiques et avancées afin d’identifier les configurations optimales qui permettent de
maximiser la stabilité du systéeme tout en minimisant les perturbations et oscillations parasites.
En combinant des techniques de commande non linéaire et des algorithmes d’optimisation
modernes, ce travail ambitionne de proposer des solutions avancées pour améliorer la
flexibilité et I’adaptabilit¢ des contrdleurs, ouvrant ainsi de nouvelles perspectives pour
I’intégration des MASDE dans des applications industrielles exigeantes, ou la fiabilité et la

précision sont des critéres primordiaux.



Chapitre 1 : Etat de ’art

Les machines multiphasées



1.1 Introduction

Les machines électriques multiphasées (en anglais : Multiphases electricals machines)
connaissent actuellement un développement notable dans plusieurs domaines d’applications
industrielles et suscitent un intérét croissant parmi les chercheurs a travers le monde ces
dernieres années. Contrairement aux machines triphasées classiques, ces machines se
distinguent par 1'utilisation d’un bobinage comportant plus de trois phases au niveau du stator,
associé a un rotor de configuration classique, [22-24]. Ce nombre élevé de phases, confére a
ces machines particuliéres des avantages substantiels en matiere de performance, de fiabilité
et de tolérance aux pannes, les rendant particulierement adaptées aux applications exigeantes,
comme celles des véhicules électriques lourds, des navires a propulsion électriques, des
énergies renouvelables a base d’éoliennes et des infrastructures industrielles lourdes en

générale[25].

Ce chapitre a pour objectif d’explorer les principes fondamentaux des machines multiphasées,
d’en examiner les avantages et les limites, et de fournir une analyse globale des diverses

applications industrielles qui exploitent ces machines spéciales relativement récentes.
1.2 Caractéristiques principales des machines multiphasées

1.2.1 Structure et fonctionnement

Les machines électriques multiphasées se caractérisent par un nombre de phases supérieur a
trois, généralement cing, six, neuf ou plus, en fonction des besoins de I'application. Cette
configuration permet une répartition plus uniforme des courants dans les enroulements du
stator, réduisant ainsi les effets négatifs tels que les ondulations de couple et les vibrations

mécaniques, souvent rencontrées dans les machines triphasées.

La figure (1.1), ci-dessous, illustre la structure d'une machine multiphasée dotée de N étoiles
triphasées au stator, ou chaque enroulement triphase est alimenté par un systéme de tensions

triphasé distinct [26-27].Concernant le rotor, il a une structure triphasée classique.
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Figure (1.1) Schéma d’une machine multiphasée aN étoiles triphasées.

Un autre point important a souligner qui est la capacité de tolérance aux pannes des machines
multiphasées. En effet, si une phase est défaillante, les autres peuvent continuer a fonctionner
en maintenant des niveaux de performance acceptables, ce qui représente une solution robuste

pour des applications critiques ou la fiabilité est essentielle[28].
1.2.2 Réduction des ondulations de couple électromagnétique

Les machines multiphasées présentent un avantage majeur dans leur capacité a produire un
couple plus stable. Contrairement aux machines triphasées conventionnelles ou les
interactions entre le rotor et le stator produisent des impulsions de couple qui entrainent des
variations cycliques, causant des vibrations et des pertes mécaniques, les machines
multiphasées permettent une répartition plus uniforme de la génération de couple, réduisant

ainsi ces variations et ameliorant la stabilité mécanique[29].

Un exemple concret se trouve dans les applications de traction électrique, ou les ondulations
de couple doivent étre réduites pour garantir un fonctionnement fluide et un confort meilleur

des passagers dans les trains ou dans les voitures électriques[30].



1.2.3 Tolérance aux pannes

Certains systemes qui utilisent les machines multiphasés tels que : I’industrie lourde, les
systemes de traction et de propulsion électrique des navires bénéficient grandement de la
tolérance aux pannes offerte par les machines multiphasées. Dans un systéme triphasé
classique, une défaillance de phase peut entrainer une interruption totale du service. Toutefois,
dans un systeme multiphasé, si une ou plusieurs phases sont défaillantes, la machine peut

continuer a fonctionner, bien que de maniére dégradée [31-33].

Cette tolérance accrue aux pannes rend les machines multiphasées idéales pour des
applications ou une defaillance du systeme peut entrainer des conséquences graves, comme
dans les systémes de génération d’énergie renouvelable ou les systémes de propulsiondes

navires et de traction des véhicules.

Tableau (1.1) Comparaison de la tolérance aux pannes entre les machines triphasées et multiphasées
[34].

Caractéristique Machines triphasées Machines multiphasées
Tolérance aux pannes Faible Elevée

Impact d’une panne de phase | Arrét total Fonctionnement dégradé
Codt de réparation en cas de | Elevé Modéré

panne

1.3 Les types de machines multiphasées

Les machines multiphasées se déclinent en plusieurs types, chacune ayant ses propres
avantages et limitations en fonction des applications spécifiques. Nous allons nous concentrer
sur trois types principaux : les machines synchrones multiphasées, les machines asynchrone
multiphasées, et les machines asynchrones double étoile (MASDE).

1.3.1 Machines synchrones multiphasées

Les machines synchrones multiphasées sont largement utilisées dans des applications
nécessitant une synchronisation précise et un contrdle strict de la vitesse, telles que les

générateurs éoliens, les moteurs de propulsion marine, I’aéronautique et les systémes



militaires. Ces machines maintiennent une vitesse constante en fonction de la fréquence

d'alimentation et sont particuliérement robustes contre les fluctuations de charge.

L’un des défis liés aux machines synchrones multiphasées est la nécessité d'un systéme de
commande sophistiqué pour gérer la régulation de la vitesse et la synchronisation des phases.
Cependant, elles sont préférées dans les systemes nécessitant une grande précision et stabilité
[35-36].

La figure (1.2) montre une structure simplifiée de la machine synchrone & aimants permanents

a cing phases.

Vy: Tension de phase

1: Courant de phase /
/Va

Figure (1.2) Schéma de la machine synchrone a aimants permanents a cing phases
1.3.2 Machines asynchrone multiphasees

Les machines asynchrone multiphasées se distinguent par leur robustesse et leur capacité a
fonctionner dans des environnements industriels difficiles. Grace a leur construction simple et
a leur faible colt dentretien, elles sont fréquemment utilisées dans les applications
industrielles a grande échelle, telles que les systemes de convoyeurs, les pompes, et les

compresseurs.

Ces machines offrent également une meilleure répartition du courant dans les enroulements,

ce qui reduit les pertes et améliore le rendement énergétique global. Cependant, elles



nécessitent des convertisseurs de frequence pour réguler la vitesse, ce qui peut complexifier

les systémes de commande [37-38].
1.3.3 Machine asynchrone double étoile (MASDE)

La machine asynchrone double étoile (MASDE) est un exemple particulier de machine
multiphasée qui présente deux jeux d'enroulements statoriques décalés [38-39]. Cette
configuration offre une efficacité accrue, assurant une tolérance aux pannes et une meilleure
répartition des courants, ce qui en fait une solution idéale pour les systemes de transport
électrique, tels que les trains ou les métros [40]. Puisque cette machine a deux systémes
triphasés, 1’énergie ¢€lectrique fournie passe par deux convertisseurs de puissance de type
onduleur au lieu d’un seul comme pour le cas classique. Cette caractéristique permet d’utiliser
des convertisseurs ayant une puissance nominale équivalente a la moitié de la puissance
nominale totale de la machine, réduisant ainsi considérablement les codts, puisque les
convertisseurs de forte puissance sont beaucoup plus chers a produire et a maintenir. D’un
autre coOté, les MASDEs sont connues pour leur grande flexibilité et leur capacité a
fonctionner de maniére fiable méme en cas de défaillance partielle d'une phase, garantissant
ainsi une continuité de service dans des applications critiques. La figure (1.3) montre une
structure simplifiée de la MASDE.
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Figure (1.3) Schéma simplifiée de la MASDE
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Figure (1.4) Machine asynchrone a double stator

Il est important de noter que la machine asynchrone double étoile se distingue de la machine
asynchrone a double stator (MADS), représentée dans la figure (1.4). La MADS possede deux
stators, qui peuvent étre triphasés ou multiphasés, avec un rotor a cage positionné entre les
deux stators sous forme de sandwich. Cette conception permet d’augmenter la puissance de la

machine pour une méme longueur active.
1.4 Avantages et inconvénients des machines multiphasées

1.4.1 Avantages

Les machines multiphasées apportent de nombreux avantages qui les différencient des
machines triphasées traditionnelles. Les principaux avantages sont [34],[41] :

» Réduction des ondulations de couple : Cette caractéristique est particulierement
importante dans les systemes de propulsion ou un couple constant est requis pour
assurer une conduite fluide et réduire l'usure des composants mécaniques.

» Tolérance accrue aux pannes : Comme mentionné précédemment, ces machines
peuvent continuer a fonctionner méme en cas de défaillance d’une ou plusieurs
phases.

» Efficacité énergétique : Une répartition plus homogéne des courants électriques réduit
les pertes par effet Joule et améliore I'efficacité globale du systéme.

» Réduction des vibrations : En minimisant les fluctuations de couple, les machines

multiphaseées réduisent les vibrations. Cela prolonge la durée de vie des composants



mécaniques, tels que les roulements et les engrenages, et améliore également le

confort dans les applications de transport.

» Possibilité d’utiliser des machines de trés grande puissance et de les entrainer par des

variateurs de fréquence, tout en maitrisant les pertes, ainsi que les colts des

convertisseurs et de ’entretien.

1.4.2 Inconvénients

Cependant, les machines multiphasées présentent également certains inconvénients,

notamment [25-34]:

» Complexité accrue du contrdle : La gestion des phases multiples requiert des systemes

de commande plus sophistiqués et plus codteux.

» Co0t de fabrication plus élevé

En raison de la nécessité de composants

supplémentaires, tels que des convertisseurs de fréquence et des algorithmes de

commande spécifiques, les colts de production et de maintenance sont généralement

plus élevés.

» Difficulté¢ d'intégration : L’intégration de ces machines dans des systémes existants

peut nécessiter des ajustements considérables, augmentant ainsi les codts d'installation

et les délais de mise en ceuvre.

Le tableau (1.2) présente un résume des avantages et des inconvénients des machines

multiphasées comparées aux machines conventionnelles.

Tableau (1.2) Résumé des avantages et inconvénients des machines multiphasées[34].

Aspects

Avantages

Inconvénients

Performances

Réduction des harmoniques,

des vibrations et du bruit

Complexité  accrue  des

systémes de contrdle

Tolérance aux pannes

Fonctionnement continu en

cas de panne

Colt de fabrication et

d’entretien plus €levé

Efficacité énergétique

Réduction des pertes par

effet Joule

Difficulté d’intégration dans

les systémes existants
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1.5 Conclusion

Les machines multiphasées constituent une avancée technologique importante qui commence
a étre introduite petite a petite dans I’industrie et les systémes électriques en générale,
apportant des solutions a certaines limites des machines triphasées classiques. Elles se
distinguent par des avantages notables, tels que la réduction des ondulations de couple, une
meilleure tolérance aux pannes et une efficacité eénergétique accrue, les rendant
particuliérement adaptées aux applications critiques. Cependant, leur adoption a grande
échelle reste limitée en raison de la complexité de commande, deux fois la complexité d’une
machine asynchrone classique pour le cas de la MASDE, et des colts de fabrication

relativement élevés.

Pour favoriser leur implantation dans différents secteurs et domaines industriels, les axes de
développement prioritaires devraient porter sur deux aspects : la simplification des stratégies
de commande et l'optimisation des procédés de fabrication pour réduire les colts de
production. Les machines multiphasées, notamment la MASDE, représentent une avancee
significative dans les machines électriques, avec une fiabilité et des performances accrues.
Avec I’avancée des recherches en techniques de conception et de controle, il est évident que
ces machines joueront un role crucial dans 1’avenir des systémes ¢€lectriques, surtout dans le
cadre de la transition vers des sources d’énergie durables et efficaces. Ce chapitre a fourni une
vue détaillée des machines multiphasées, de leur fonctionnement a leurs applications, tout en
mettant en lumiére les défis et opportunités associés. Dans les chapitres suivants, nous
examinerons les techniques de commande avancées pour optimiser le fonctionnement de la

machine asynchrone double étoile.
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Chapitre 2 : Modélisation
Mathematique et Validation

de la Machine Asynchrone

Double Etoile



2.1 Introduction

La modélisation d'un systéme est essentielle pour son étude et son contrdle, ainsi que pour le
développement et I'application de commandes spécifiques. C'est particulierement vrai
lorsqu'on souhaite commander les moteurs électriques, pour lesquels la modélisation
mathématique constitue une étape fondamentale dans la compréhension de leur
fonctionnement. Les progreés en informatique et en génie logiciel ont permis le développement
et I'implémentation de modéles mathématiques reproduisant fidélement et avec précision

I'évolution des variables importantes des machines électriques [42-43].

Les machines électriques sont des dispositifs complexes intégrant divers composants
complémentaires : des enroulements électriques, des aimants permanents dans certaines
machines, des circuits magnétiques qui guident les flux magnétiques, ainsi que des éléments
mécaniques en mouvement. Cet aspect multidisciplinaire conduit a des modeles
mathématiques trés complexes, sous forme d’équations différentielles non linéaires d’ordre
élevé, notamment pour les machines a courant alternatif comme la machine synchrone, la
machine a induction et les machines polyphasées comme la machine asynchrone a double
étoile (MASDE). Pour remédier a ce probléme, des hypothéses simplificatrices sont souvent
utilisées pour surmonter les complexités de ces modeles fortement couplés [44-45].Dans ce
chapitre, consacré au développement du modele mathématique de la MASDE en vue de sa
commande, nous avons utilisé une astuce classique et efficace, basée sur le changement de
reperes. Cette approche utilise la transformation de Park pour relier les équations électriques
du stator et du rotor aux axes orthogonaux de Park: I’axe direct ('d") et 1’axe en quadrature
('q"). Deux configurations d'étude seront analysées : d'abord, I'alimentation directe de la
MASDE par des sources de tensions sinusoidales idéales provenant du réseau électrique
triphasé. Ensuite, notre analyse se poursuivra par I'étude du fonctionnement de la machine
lorsqu'elle est alimentée par deux onduleurs de tension commandés par une modulation de
largeur d'impulsion (MLI) classique. La validation des modeles développés sera réalisée dans
I'environnement Matlab/Simulink, suivie d'une évaluation approfondie des performances du

systeme combiné Onduleur-MASDE.
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2.2 Présentation genérale de la structure de la MASDE

Comme les machines électriques classiques, la machine asynchrone a double étoile se
compose de deux éléments principaux : un stator fixe et un rotor en mouvement. Sa
particularité réside dans son stator qui est équipé de deux enroulements triphases, équilibrés et

identiques, designés (Asq,Bsq, Cs1) et (A., B, €.5), qui sont espacées entre eux d'un angle
électrique spécifique de /6. Les deux systemes triphasés ont le méme nombre de poles ce

qui garantit la méme vitesse du champ tournant créé par les deux étoiles. Par ailleurs, dans
chaque ensemble triphasé, les axes des phases sont régulierement espacés d'un angle

électrique de 2m/3 et sont logés dans des encoches identiques[46-47].

Quant au rotor, il présente une structure comparable a celle d’une machine a induction

triphasée avec rotor a cage d'écureuil, ses trois phases étant identifiées par (4,.B,.C,). La

figure (2.1) illustre les circuits équivalents des enroulements du stator et du rotor.

Stator 2
. A
=111
/ "r_.. As
< ¢
.-_._'I;:l:"l." -
Stator 1 Az

Figure (2.1) Représentation simplifiée de la MASDE
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2.3 Modeéle triphasé dans le repere « abc » de la MASDE

Le modéle mathématique de la MASDE dans les reperes réels « abc » est tres similaire au
modele de la machine & induction classique, a I'exception notable de la présence de deux
systemes triphasés distincts au niveau du stator. Pour simplifier cette modélisation et pallier
les défis liés a la structure spécifique de la MASDE, on adopte géneralement les hypotheses et

simplifications suivantes [48-49]:

» Les deux ensembles d'enroulements du stator présentent des caractéristiques
identiques en ce qui concerne la résistance, le nombre de spires, les inductances, les
couplages mutuels, etc. De plus, ils sont équilibrés et totalement symétriques.

> Les pertes fer dues a I'hystérésis et aux courants induits de Foucault, ainsi que la
saturation du noyau magnétique, sont considérées comme négligeables. Cela permet
de postuler que les flux sont générés uniquement par les courants des phases et qu'ils
sont proportionnels de maniere linéaire a ces courants.

» Les variations des inductances, qu'elles soient propres ou mutuelles, ainsi que les
variations des résistances liees a la fréquence, aux harmoniques et, plus

particulierement, aux fluctuations de température, sont également ignorées.

Les équations de tension pour les enroulements des trois systemes triphasés, deux au stator et
un au rotor, de la MASDE sont formulées en se basant sur les principes fondamentaux des
lois d’0Ohm et de Lenz [50-52].

2.3.1 Développement des équations électriques

Pour la premiere étoile du stator, notée S, les trois tensions Uasi, Usst, Ucsisont données par
[50-52] :

. APas1

Uasl = Rasl JI'a.ﬁ'l + dis
. dYPpss

Upst = Rps1 lpss + dfs (21)
. APesy

chl = Rcsl JI'.:::\'1 + dis

Pour la deuxieme étoile du stator, notée Sy, les trois tensions Uas2 , Uns2, Ucs2 sont données par
[50-52] :
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dIPQSE

Upsz = Rasz lasz +

dt
. dYps2
Ubs2 = Rbﬂ lpsz + dfs (22)
. dy.s
Ueszs = Resz lesa + d:f

En ce qui concerne le rotor les trois phases sont modélisées par le systeme (2.3) suivant [50-
52]:

d
0 Ra'r JI'as'iL %
. dlpb'r
0= Rpr lpsy + = (2.3)
A,
0=R, i +——0b
cr ll'|:5'2L df

L’écriture sous forme matricielle des trois systemes triphasés peut étre établie de la maniére

suivante :
d
[Uabc,.s'l] = [Rsl][fabc,sl] +_[¢'abc,51]
dt
d
[Uabc,SZ] = [Rsz][fabc,sz] +_[¢'abc,52] (24)
dt
d
[Uabc,'r] - [Rr][fabc,'r] + E[lpabc;r]
Ou:
R 0 0 R, 0 0 R, 0 0
[Rs4] Zl 0 Ry 0 |;[R]= [ 0 Rpsz 0 |;[R] =[ 0 Ry O
0 0 R.. 0 0 R 0 0 R..

Raisi = Rpsi = Resi = Rgq @ Résistances des bobines de la premiére étoile du stator.

Rasz = Rps2 = Resz = Rgz : Résistances des bobines de la deuxieme étoile du stator.

Rar = Ry = R = R ¢ les résistances des bobines du rotor, supposees identiques.

De maniere analogue, les équations (2.5) et (2.6) ci-dessous décrivent respectivement les
courants et les flux dans le stator et le rotor.
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iﬂsl iﬂsz Lar
[Iahc,sl] = |ips1 |; [Iabc,sz] = |ips2 ;[Iabc,'r] = [Lbr] (25)
icsl icsz l

I’CT"
[1abcs1] : Représentation matricielle des courants statoriques pour I'étoile 1.

[l abes2] : Représentation matricielle des courants statoriques pour I'étoile 2.

[1ancr] : Représentation matricielle des courants rotoriques.

sal sa2 ar
[wabc,sl] = [wshll ' [wabc,sz] - [ ShZI ; [lpahc,'r] - [wbr] (2.6)
1|’»"'scl wscz cr

[ ane, s1] : Les flux des phases « abc » étoile 1 du stator.
[ anc, s2] : Les flux des phases « abc » étoile 2 du stator.

[ anc, r] : Les flux magnétiques qui traversent les bobines du rotor.

2.3.2 Développement des équations magnétiques

Le systeme matriciel ci-dessous établit les connexions mathématiques entre, d'une part, les
flux du stator et du rotor et, d'autre part, les courants et les différentes inductances (propres et
mutuelles) [50-52] :

[wahc,sl] [le,sl] [le,sz ] [Ls l,r] [Iahc,sl]
[wahc,sz] = [Lsz,sl ] [Lsz,sz] [Lsz;r'] [Iahc,sz] (27)
[wabc,r] [Lr,sll [LT',SZ] [L'r,r] [Iahc,r]

En intégrant les hypotheses de simplification précédemment mentionnées, les matrices

d'inductance s'expriment de la maniére suivante :

» Matrice d'inductance du premier systeme statorique :

(Lasl + Lms) _Lmsfz _Lms.fz
[Lorsi] = | ~Lms/2  (Lpst +Lms)  —Lims/2 (2.8)
_Lms.fz _Lmsfz (Lcsl + Lms)

16



» Matrice d'inductance du deuxiéme systéme statorique :

(Lasz + Lms) _Lmsfz _Lms.fz
[Loos2] =| ~Lms/2  (Lpsa+Lms)  —Lms/2 (2.9)
_Lms.fz _Lmsfz (Lcsz + Lms)

» Matrice des inductances propres et mutuelles des bobines du rotor :

(Lar + Lm’r) _Lmrfz _Lmrfz
[Lr,'r] = —Lmr/2 (Lyr + Liny) —Lmy/2 (2.10)
_Lm'r'.fz _Lmrfz (Lcr + Lm'r')

» Matrice des inductances mutuelles entre les deux systémes d’étoiles du stator:

(Lasl + Lms) _Lmsfz _Lms.fz
[Laisi) =| —Lms/2  (Lpsi+Lms)  —Lms/2 (2.11)
_Lms.fz _Lmsfz (Lcsl + Lms)

» Matrice des inductances mutuelles entre la premiére étoile du stator et le rotor :

cos(f) cos(f + 2n/3) cos(6+ 4m/3)
[le;r'] = L., |cos(0 + 4m/3) cos(d) cos(f + 2m/3) (2.12)
cos(f + 2n/3) cos(8 +4m/3) cos(f)

» Matrice des inductances mutuelles entre le second systeme d'étoile et le rotor :

cos(0 —a) cos(f —a+ 2n/3) cos(0 —a+ 4m/3)
[Lsz,r] = L |cOs(@ —a + 41 /3) cos(f —a) cos(6 —a + 2n/3)| (2.13)
cos(f@ —a+ 2m/3) cos(0 —a + 4m/3) cos(0 —a)

Avec :
[Lsz,.sl] - [le,szlti [Lr,sl] - [le,'r]t; [LT",SZ] - [Lsz,r]t
Las1 = Lyps:1 = Les1 = Lgq: Inductances propres du premier enroulement statorique (étoile 1).

Lasz = Lypsa = Los2 = Lgp: Inductances propres du second enroulement statorique (étoile 2).
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Loy = Lpy = L4 = L,: Inductance de chaque phase du rotor.
L,ns: Valeur maximale des coefficients d’inductance mutuelle entre phases statoriques.
Lz Valeur maximale des coefficients d’inductance mutuelle entre phases rotor.

L.,: Valeur maximale des coefficients d’inductance mutuelle entre un enroulement statorique

et le rotor.
2.3.3 Développement des équations de la dynamique du rotor

Les phénomeénes dynamiques sont décrits par les équations de la dynamique classique
ci-dessous.
> Equation dynamique des parties tournantes
La dynamique de rotation du rotor est décrite par la deuxiéeme loi de Newton écrite

sous la forme suivante [50]:

dn

]E = Cem — G — K12 (2.14)

> Equation dynamique du couple électromagnétique

L’équation dynamique (instantanée) du couple électromagnétique peut étre déterminée en
calculant la dérivée partielle de I'énergie électromagnétique stockée par rapport a lI'angle de
position du rotor. Cette approche permet de relier les parameétres électriques aux performances
mécaniques de la machine, en établissant une expression du couple en fonction des flux et des

courants :

— oW, . oW,
em — Wm - aee (2.15)
Le couple électromagnétique peut étre alors exprimé par la relation suivante [45] :
P d . .
Cem = _{[Isl]_ [Isl,?"] [I'r'] + [ISZ][ISZ,'J"] [I'r'] } (216)
2 do,

Ou:
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J : Moment d’inertie total des éléments en rotation.
Cerm : Couple électromagnétique instantané produit par la MASDE.
C, : Couple résistant externe (ou couple de charge du moteur).

K;: Coefficient associé au frottement.

6. : Angle de rotation mécanique.
6. : Angle de rotation électrique.
6, : Position angulaire du rotor par rapport au premier systéeme d'étoile.

P : Nombre de paires de p6les de la machine.
2.4 Modele biphasé de la MASDE

2.4.1 Application de la transformation de Park

La transformation de Park repose sur la conversion d'un systeme triphasé avec axes (a, b, ¢)
en un systeme biphasé équivalent défini par les axes (d, q), tout en conservant une force
magnétomotrice identique. Cette méthode est appliquée de maniére similaire a celle utilisée

pour les machines asynchrones triphasées traditionnelles[53-54].
[Gago] = [Py |[Gane ] (2.17)
Définissons les éléments suivants :
Ganc : Grandeurs equilibrées dans le systeme triphasé.
Gdqo : Grandeurs dans le repere biphasé (d, ).
P : Matrice de transformation de Park.

Pour retourner au systeme triphase, il suffit d'utiliser la matrice inverse de Park, définie

comme suit [55] :
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[Gapel = [P(Ej]_l[quo] (2.18)
Sachant que : [,ﬂ(ﬁ.]]_1 = [P,:g]]t

Généralement, dans les machines électriques, les grandeurs sur lesquelles la transformation de

Park est appliquée incluent les tensions, les courants et les flux.

Dans le cadre de notre systeme, la matrice de Park est définie en se basant sur le principe de

1’égalité des puissances, de la maniére suivante [56-57]:

» Pour le premier systeme d'étoile :

—sinf —sin(6 + 4m/3) —sin(f + 2m/3) (2.19)

2 cosf  cos(0+ 4n/3) cos(6+2n/3)
[Prosny] = \F
1/v2 1/32 1/32

» Pour le second systéme d'étoile :
9 cos(f—a) cos(8—a+4m/3) cos(6—a+ 2n/3)
[P(SSEJ] = j; —sin(6 —«) —sin(6 —a + 4n/3) —sin(8 —a + 21n/3) (2.20)
/2 /2 1/v2
» Quant au rotor :
9 cos(6 —6,) cos(6—6,+4m/3) cos(6@—6,+2n/3)
[P(Sr]] = j; —sin(6 — 6,) —sin(6 — 6, + 4m/3) —sin(6 — 6, + 2n/3) (2.21)
1/V2 1/V2 1/v2
Avec les éléments suivants :
[Ps1)] matrice de transformation de Park appliquée au premier enroulement du stator.
[Pws2)] : matrice de transformation de Park appliquée au second enroulement du stator.

[Pr] : Matrice de transformation de Park pour 1’enroulement du rotor.

Le terme 4/2/3 permet de préserver la puissance lors de la conversion entre le systeme

triphasé et le systeme biphasé, et vice versa.
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2.4.2 Référentiel utilisé

En géneral, pour analyser les régimes transitoires de la MASDE, on peut utiliser trois reperes
de référence : le référentiel fixe lié au stator, notée « a, # », le référentiel attaché au rotor

« X,y », et le référentiel synchroniser au champ magnétique tournant « d,q ».

Dans le cadre de cette étude, nous adopterons le référentiel de champ tournant qui sera
exploité par la suite pour la présentation des lois de commandes vectorielle. Le référentiel

statorique est classiquement utilisé pour concevoir des estimateurs ou des observateurs.
2.4.3 Modéle de la MASDE dans le repere d-q de Park

Suite a l'application de la transformation de Park sur les systémes triphasés, une nouvelle
configuration des enroulements statoriques et rotoriques est obtenue, comme le montre la
figure (2.2) [58]. En effet, chaque systeme triphasé est représenté par deux bobines réparties
sur les deux axes quadratiques (d,q). Dans cette représentation fictive, les flux traversant les
bobines sont générés par les courants propres ainsi que par les flux mutuels entre les bobines

situées sur le méme axe du repére (d,q).

A
ide —_
— = ~ \er
A
\
Vsog \ Rotor

Ar Stator 2

Aso

Stator 1
Asi

V
s2q Vs 1q

| s2q > |51q I’

q<ijj =

Figure (2.2) Schéma du Modéle de Park appliqué & la MASDE

En utilisant la transformation de Park sur les équations triphasées précédemment développées
pour la MASDE, nous obtenons [59-60] :
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d
[Pesll_l[yxysl] — [Rs][PQ.sl]_l[Ixysl] + E([Pﬁsll_l[lpxysl])
d
[PQSZ]_l[nySZ] = [Rs][PQSZ]_l[IxySZ] + E([PQSZ]_I[lpxySZ]) (222)

0 = [R1[Per ] [Luyr] + - ([Pgrl Hebyr D

En multipliant le premier terme de I’expression (2.22) par [P(esl):| on obtient :

[ x'ysl] - [R ][Ixy,sl] + [Pﬂsl] ([Pﬁsl]_ [llbxysl])
[ xysl] - [R ][Ixy_l;l] + [lpxy.l;l] + [P951] ([Pﬁsll 1)[1pxy51] (2-23)

[ sdq] — [R ][Isdq] + [1.0319] + [Pgsl] [Pgsl] l[wxysl]

avec :
do go|° 1O
[Pesl] dt [Pasl]_lza 1 0 0
0O 0 O

2.4.3.1 Equations électriques du stator et du rotor

Les expressions mathématiques des équations électriques qui découlent de I'application de la
transformation de Park, telles que documentées dans les références [59] et [60], se présentent

sous la forme suivante :

» Pour le premier systéme d’étoile :

U = 0 Ry 0 iysl + = 1'!:’ysl dt 1 0 0 1l’!“JfSl (224)

ys1 . dt
Ups1 0 0 Ry Losa Wos1 0 0 0 Yos1

Uss1 (Rsl 0 0) lys1 d Wyst do,, ('D -1 D) Wyst

» Pour le second systéme d’étoile :

Uss2 R, 0 0 *’%xsz d Wys2 do., 0 -1 0 Wys2
Uysz :( 0 Rsz 0 Lysz | + = wysz dr (1 0 0 1!"}:32 (225)

0 0 R, dt 0 0 0/ \Yos

Upsz2 lpsz Yos2

» Quant au rotor :
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R, 0 0 b\ g [V 6, (0 —1 0 Yrar
:(0 R, 0 byr |4+ == | Yyr +dt(1 0 0] (¥ (2.26)

0
0
0

0 0 R/ \io Yor 0 0 0 \yo
dfésl  dfs2 d(fsl—a) . dfr  d(f8s1-08)
Avec : = = = W = = W — Wy = Wy
dt dt dt dt g

wg - Vitesse angulaire de glissement

En supposant la composante homopolaire nulle, le systeme d'équations obtenu est le suivant
[59-60] :

. dxs1
stl = Rsllxsl + d—J: - msll’b}’sl
. diys2
Uesz = Rsalysz + TJ: - C‘-’swysz
. dys:
Uysl = Rsllysl +d—f + WsPrs1
o 2.27)
Uysz = Rsziysz + ? + Ws P2
o Ay
0= R‘rlx:r" +? - wgiwyr
dy
0 = R,iy, +d—;"’" + W1 Py

2.4.3.2 Equations des flux magnétiques

Lorsqu'on applique la transformation de Park aux expressions des flux issues de I'équation
(2.7), et en utilisant une démarche similaire a celle précédemment employée, nous

aboutissons aux expressions suivantes [59-60] :

d’xsl = leixsl + ELmsixsl +ELmsix52 + ELsrixr

1szz = Lszixsz + ELmsixsz +ELmsixsl + ELsrixr

1:!:’ysl = leiysl + E Lmsiysl +ELmsiy52 + ELsriy'r
(2.28)
wysz = Lsziysz + E Lmsiysz + E Lmsiysl + ELsriy'r

Ipxr = Lrixr + ELm'rixr + E Ls*r'ixsl + E Lsrixsz

. 3. . . 3.
wyr = Lrlyr + ELm'rIyr + ELsriysl + E Lsriysz
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En posant I'nypothese suivante :g Lops = ELST = ng,, = L,,, le systeme d'équations (2.28) se

transforme comme suit [59-60] :

Wast = Lgrinst + Lin(inst + fxsz + ier)
Yasz = Lzixss + Lip(ixsy + fxsz + i)
1:!:’ysl = leiysl + Lm(iysl + iysz + iy'r')
Yys2 = Lsalysy + Lm(iysl +iysy + iy“r)
Yar = Lyiyy + Lip(ixsy + lxsy + i)
Yy = Lyiyy + Lin(iysy + iysa + iyr)

(2.29)

Ou Lm représente I’inductance mutuelle cyclique entre le stator 1, le stator 2, et le rotor.

L'expression donnée en (2.29) s'exprime sous forme matricielle comme suit :

_wxsl- le + Lm Lm Lm _Ixsl-
Yus2| = ( L L + Ly Lm ) Lisa (230)
L Py L L Ly + Lin/ Ly |
[1ys1] Lgy + Ly, L L [1ys1]
1!5'3:32 = ( Lm Lsz + Lm Lm ) Iysz (2.31)
| Yyr | L L Ly + L/ | Ly |

(Lsy + Lip); (Lso + L) ¢ Les inductances propres cycliques associées respectivement aux

étoiles 1 et 2.
(L, + L,,) : Inductance cycligue propre associée au rotor.

2.4.3.3 Formulation des équations mécaniques

Comme nous avons utilisé la transformation de Park, qui conserve la puissance instantanée,
nous pouvons exprimer la puissance soit en fonction des grandeurs triphasées, soit en fonction

des grandeurs biphasées par les deux équations suivantes [61-62]:

E, = [Us]t[js] = Yas1 ll:asl + Ubslibsl + chlicsl + Upsz ias? + Upsz ibs? + Ugsz ics?
(2.32)

= xslixsl + stz ixsz + Uysliysl + Uysz iysz

Apres simplification, on aura :
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F, = [Rsl("’53‘:51)'2 + R (ixsz)z + Rsl(iysl)'2 + R, (iysz)z]
d . d . d . d .

+ [Elpxsllxsl + Eh’"xszlxsz + Elpysllysl +Ewy525y32] (233)
+ [ms(wxsliysl +1}"‘x52iy32 _wyslixsl - wyszixsz)]

On observe que 1’expression (3.33) comprend trois termes :

» Le premier terme correspond aux pertes par effet Joule.
» Le second terme représente la puissance électrique convertie en puissance mécanique.

» Le troisieme terme indique la puissance électromagnétique stockée dans le champ.
2.4.3.4 Expression du couple électromécanique

Sachant que :
P, = Cow = @g[Yrsiiyst + Vasalyss — Yysiixs: — Pysalasz] (2.34)
Par conséquent :
Co = P[¥rstiyss + Waszlyss — Yysiixs: — Pysalasz] (2.35)

En intégrant les expressions des flux dans I'équation du couple électromagnétique et aprés
simplification, nous obtenons [61-62]:

Ce = me ((iysl + iysz)- ixr - (ixsl + ixsz)- iy‘r") (236)

En plus, en faisant appel aux équations des flux rotoriques suivantes :

{d’x‘r = Lylyy + Lm(ixsl + sz + ixr)

Uyr = Ly + Lin(iys1 + iysa + iyr) (1.37)
Les équations suivantes permettent de déterminer les courants du rotor :
. Yer Ly . .
Lyp = Lm n L'r Lm n L'r (Exsl + Ixsz)
Wy L, (2.38)

A — (iys1 + iysz)
M L+ Ly L+ LYt ¥
En remplacant les courants ixr et iyr dans 1’équation (2.36), Nous obtenons ainsi I'expression du

couple, qui sera utilisée pour la commande de la MASDE par orientation du flux rotorique.
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Lm

C =p—m
e~ PL VL.

[h"‘xr (iysl + iysz) - wyr (ixsl + ixsz )] (239)

2.5 Modélisation de la MASDE en équations d’état

Pour simplifier, on introduit la notion de flux magnétisant, qui est la somme des composantes
directe wmx et quadratique wmy. Ce flux magnétisant ¥/, est exprimé par 1’équation suivante

[38] .

Um = [Yhx + iy (2.40)

Les deux composantes du flux magnétique, exprimées en fonction des courants statoriques et

rotoriques, sont données par I'équation (2.41).

{wmx‘ = L (lxs1 + lesz + L) 541
1Pmy = Lm(iysl + iysz + iy‘r) ( ' )

En substituant les expressions de I'équation (2.41) dans le systeme d'équations de flux (2.29),

nous obtenons :

Yus1 = Lsilyss + Yine
1:!:’ysl = leiysl +wmy
Yusz = Lsalysz + Py

1p’:’y.lsz = Lsziysz + 1p’:’my (2'42)
Wyr = Lylyy + Py
Yyr = Lylyy + Py,
En utilisant I'équation (2.42), nous obtenons les relations des courants suivantes :
Ix_sl _ 1ri"x'sl _wmx
le
_ Yusz — Vma
Ixsz - L—
52
I . 1p’:’y.lsl - 1Pmy
ysl — le
I . 1p’:’y.lsz - 1Pmy (2'43)
ys2 — Lsz
I — d’x:r _1me
xr LT-
[ — lpy*r _ 1Pmy
yr L‘r‘
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En remplacant les courants obtenus a partir de I'équation (2.43) dans I'équation (2.27), on
obtient :

d R4
Eh’)xsl = Uys1 — i(wxsl — V) + wswysl
5
d R,
_d)xsz = Ussz — —(lpxsz - 1p’:’m:;c') + 'f’-}slpysz
dtlpysl ys1 (wysl 1p’my) + l:"L}.&'l:i"xsl
(2.44)
dtwysz (lpysz 1Pmy) + 'f’-}slpxsz
Rr
Eu’)xr = Uy — L—@er — Yma) + WsPyr
r
d R,
Elpyr = Uy‘r _L_'r (wyr - lpmy) + WPy
Si on introduit I’équation (2.43) dans (2.42), on aura :
1me _ (Iislx _I_l!!iﬂx _l_lrir'x) La
51 52 r (2 45)
I,D o (wsly _I_lpsZy 4 d’r}r) L '
me le Lsz Lr .
L = 1
Avec a- 1, 1,1 1 (2.46)
L31+L52+Lr+ m

En remplacant les expressions des flux magnetisants ¥, et . , équation (2.45), dans (2.44),

on obtient le nouveau systéme d’équation suivant [38]:

Rsl le Rsl a Rlea
— = Ups1 — (— + w +—
dth‘sl x5l (le Lil )1sz1 leLszwxﬂ slpysl I le I,D
Rsz 52L RSZLa RszLa
Elpxsz = Ussz — (E Liz )d)xsz leLsz Pysy + mslpysz +— L.L. Yy
R L, R, L R L
1!!"3131 - (_ - 52 ) ysl + —= wysz + mslpxsl + —= 1py‘r'
dt 51 le leLsz Lrle (2 47)
d RsZL + RszLa 4 4 RszLa .
dtlpysz ( 52 Liz ) ysZ LSILSZ 1:!:’ysl mslpxsz L Lsz 1py‘r'
d R, R, L R.L
dthr = (L: L LSwasl + (w5 — mr)llby'r' L L., 1!!"1"52
T L) bt (= ) ey S
de " L, I2 Yyr L.L. "t s = @r) Yar + Lsz ysz
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Les constantes de temps électriques sont définies de la maniére suivante :

L ., - .
—** = T,;: La constante de temps associée au premier enroulement statorique.
51

L .y .
~=2 — T.,: La constante de temps associée au second enroulement statorique.

Rsz

? = T,.: La constante de temps associée au rotor.
Par conséquent, le systeme d'équations (2.47) de la MASDE peut étre reformulé sous la forme

canonique de la représentation d'état comme suit :

ax =AX +BU 2.48
dt - ( : )
Avec :
[Ps1x] Usyy 1 0 0 0 0 O
Ps2x Uszx 01 00 00
x=|"=| . y_|Vw|, p_[0 01000
Psay Usay 000100
Yoy 0 000 010
[ Yry | L 0 0 0 0 0 0 1
_Rlea _ E Rlea w 0 Rlea 0 ]
L_zsj_ le leLsz ° Lrle
RszLa RszLa _ ﬁ 0 @ RszLa 0
leLsz Liz le ° LT'LSZ
Rlea Rsl Rlea Rlea
s 0 2, Ly Lyl 0 LL
A= 51 51 51~52 sl
0 0 RSZLa RszLa . E 0 RSZLa
© leLsz Liz le LT'LSZ
R,L, R,L, R,L, R,
0 0 7 T 7 Cdgi
L'r'le LT'LSZ L‘r‘ L‘r‘
o 0 R,Lq RLg . Rela Ry
: Lils; Lilsy L

X : Vecteur représentant I'état

U : Vecteur des entrées de commande
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Il est également possible de décomposer la matrice A de la maniére suivante :

Avec :

All =

2.6 Systemes d'alimentation pour la machine asynchrone double étoile

[4] = [A11] + [A12] w, + [413]wy,

Bsila  Bsa Rs1lq
L34 Lgy Leylen
Rezlg Rgzlg  Hsy
LgyLso L2, Lay

0 0
0 0
RyLg RyLg
LyLsy Lylsy
0 0
0 0 1 0
0 0 0 1
_|-1 0 0 0
Alz= 0 -1 0 0
0 0 0 0
0 0 0 0

0 0
0 0
Rsalg  Rsy Rs1lg
L3 Lss LssLsz
Rsalq Rszlg Rsy
LgyLsn L3, Lsy
0 0
Rylg RyLg
LyLsy LyLso
0 0O Q0
0 0 0
0 0 0
Al3 =
0o 0| ' 0
0 0 0
0 0 -0

LyLg

Rrla _Rr

oo o O OO

[ e [ e R e T e R e

oo o O OO

Rsilg

LyLsy

Rszlg

LyLlsz

Rylg

13

e R T e B e B e

Rr

Ly

= R e R e e R e

(2.49)

Le systéeme d'alimentation de la machine asynchrone double étoile est constitué de deux

étages de puissance interconnectés par un circuit intermédiaire incluant une inductance et/ou

un condensateur. Alimenté par un réseau triphasé, le premier étage fonctionne comme un

redresseur, tandis que le second étage comprend deux onduleurs de tension destinés a

alimenter les deux enroulements étoile du stator [63].

Il est a noter que l'alimentation triphasée est considérée comme symétrique, avec une

fréquence et une amplitude de tension constantes. La figure (2.3) illustre la structure générale

du systeme d'alimentation de la MASDE.
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Figure (2.3) Schéma général de I'association Convertisseur-Machine Asynchrone a Double Etoile

Dans certaines configurations, deux redresseurs sont utilisés pour alimenter les deux

onduleurs. Ainsi, les deux étoiles sont alimentées par deux chaines de puissance séparées.

Généralement, les caractéristiques requises lors de la commande d’une machine €lectriques
sont nombreuses et dépondent de I’application ou du systeme global vis¢. Ces

caractéristiques, peuvent inclure[64-65] :

» La minimisation des ondulations des courants et du couple, avec une commande
efficace utilisant le moins de variables possible, que ce soit en régime dynamique ou
permanent.

» Une large plage de variation de la vitesse.

» Faibles constantes de temps, aussi bien électriques que mécaniques.

> Une commande robuste, peu sensible aux variations des paramétres et aux

perturbations.
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2.6.1 Structure de ’onduleur de tension a deux niveaux

L'onduleur est composé de trois bras, chacun équipé de deux interrupteurs bidirectionnels entiérement
commandables, pouvant étre ouverts ou fermés en fonction du signal de commande appliqué aux
gachettes. Dans cette étude, nous avons employé des IGBT en configuration antiparallele avec
des diodes pour garantir le flux bidirectionnel du courant[66]. La configuration globale d'un

onduleur de tension & deux niveaux est illustrée dans la Figure (2.4).

T PR S

E/2 Iy Uq
dse —p °
! U
- 1 b ¢ L ‘g
E — 1.0
: Ic Uc
Cs — .
E/2 Kgp Kbz, - Kez
S €
I
I
1

Figure (2.4) Représentation graphique de I'onduleur de tension

Chague bras de lI'onduleur est modélisé en lui associant une fonction de commande logique
pour ses interrupteurs de puissance. Cette approche permet de définir le comportement des
interrupteurs en fonction des signaux de commande, ou les interrupteurs de chaque bras sont

représentés par une fonction fi(i=1,2,3,4,5,6) qui indique les états par les conditions suivantes:

1 siT; est fermé
0 siT; estouvert

fi ={ (2.50)

Les tensions des deux configurations étoilées sont obtenues a l'aide des équations suivantes :

Uap1 = Vsar — Vep1 = E(f1 - fz)

Uper = Vap1 — Vser = E(fz - fa)

Ucar = Vse1 — Va1 = E(fE - fl) (2 51)
Uabz = Vsaz — Vspa = E(fa — [5) '
Upez = Vopz — Veez = E(fS - fe)

Ucar = Vsez — Vg = E(fe - f4)
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Les tensions simples Vsa, Vsb €t Vsc des deux enroulements en étoile constituent un systeme de
tensions équilibré et symétrique, ou la somme des tensions de chaque ensemble est égale a

Zéro.
Via + Vep + Voe =0 (2.52)

A partir des équations (2.51) et (2.52), les tensions monophasées aux bornes des phases des
deux systémes triphasés du stator de la machine a courant alternatif & double étoile peuvent
étre exprimées en fonction des signaux de commande des interrupteurs a l'aide des matrices
suivantes [64-65]:

> Dans le cas du premier onduleur :

Via] gl[2 -1 —1]|A
Vipa =3 -1 2 -—1f|fz (2.53)
Veer 1 -1 2

> Dans le cas du deuxieme onduleur :

Vsaz] gl[2 -1 —1]|f
V2 =3 -1 2 —1f|fs (2.54)
Vees 1 -1 2

2.6.2 La Modulation sinus-triangle (MLI-ST)

La Modulation de Largeur d'Impulsion (MLI) existe sous diverses formes qui ont fait I'objet
de nombreuses études. Parmi ces variantes, la MLI sinus-triangle (MLI-ST) se distingue par
sa simplicité d'implémentation et de programmation. Le principe de fonctionnement de la
MLI-ST repose sur l'interaction de deux signaux : une onde modulante (signal de référence a
basse fréquence) et une onde porteuse (signal triangulaire a haute fréquence). Le processus de
modulation s'effectue par la détermination des points d'intersection entre ces deux ondes. Ces
points définissent les instants précis ou les interrupteurs de puissance doivent changer d'état.
La fréquence de l'onde porteuse triangulaire détermine directement la fréquence de
commutation des interrupteurs [64, 65, 66]. Dans le cas d'une machine a double étoile, il est
nécessaire de définir deux ensembles de tensions sinusoidales de référence, telles que :
Vi =2V, sin(a,7)

Ve =~2V, sin(@t-27/3) (2.55)
Ve o=~2r, sin (@1 —47/3)
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Ve, =2v, sin(o,f - )
Vi, =2V, sin(of —a-27/3)
V., =2V, sin(of-a—4r/3)

sc2

La porteuse triangulaire est définie par I'équation suivante :

t . Tp
me4T_p -1 SLD‘:_:E‘:_:?

V() =
Vom —4T—p +3 SL?‘:_:E‘:_:TP

(2.56)

(2.57)

La technique de modulation sinus-triangle (MLI) est définie par les deux parameétres

suivants[64-66] :

» L’indice de modulation « mm» se calcule en divisant la fréquence de modulation

(fp)par la frequence de réference (f), ce qui donne (my,, = f??).

> Le coefficient de réglage de la tension, noté « rg », est calculé en divisant I'amplitude

de la tension de référence par la valeur créte de I'onde de modulation, ce qui donne :

Vim
e = —).
(5 =5 .

La figure (2.5) illustre I'implémentation de la commande ML sinus-triangle dans Simulink,

tandis que les figures (2.6) et (2.7) présentent les résultats obtenus.

Vsal* f1

Vsbl*

A

Vsel® =@ =- £3
A

Porteuse
Vsa2*

Y

Vsb2*

=0
A

Vsc2* fé
- =

Figure (2.5) Concept de la Modulation Sinus-Triangle

A\
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Figure (2.6) Commande par Modulation Sinus-Triangle pour un Coefficient r=0.8
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Figure (2.7) Représentation de la tension simple de la phase « a » du premier systeme du stator

La tension de la phase « a » du premier systéme triphasé du stator, générée par la commande

utilisant la modulation sinus-triangle, est représentée dans la figure 2.7 sur une période de
0,02 s.

2.7 Simulation du systeme MASDE alimenté par le réseau électrique

Pour valider le modele adopté, la MASDE sera implémentée dans I’environnement

Matlab/Simulink. Les parametres de la machine utilisée sont rassemblés dans 1’annexe [A].

La figure (2.8) représente 1’évolution de la vitesse et du couple électromagnétique de la
MASDE lors d’un fonctionnement a vide pui en charge (couple résistant Cr= 14 N.m aplliqué
aprés 2 secondes). On voit que dans le régime permament, les grandeurs n’oscillent pas
puisque la MASDE est alimentée directement par des tensions alternatives et symétriques.

Cependant au démarrage le couple est forttement aléatoires a cause de la nonlinéarité du
modéle de la MASDE.
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Figure (2.8) Vitesse et Couple de la MASDE lors de I’ Alimentation par un Réseau Triphasé
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Figure (2.9) Courants statoriques et rotorique de la MASDE sous alimentation triphasée.
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Figure (2.10) Courant Statorique et Flux Rotorique en Composantes (d-q)

La figure (2.9) presente les courants lsa1, Isa2 et Ir des deux étoiles du stator ainsi que du rotor.
On observe que les courants statoriques sont de niveaux pratiqguement identiques, les deux
étoiles étant symétriques. La figure (2.10) présente les composantes (d-g) du courant

statorique ainsi que celles du flux rotorique.

2.8 Simulation de la MASDE couplée a un onduleur de tension commandé
par MLI

Dans le cadre de cette simulation, la MASDE a été alimentée par deux onduleurs de tension

commandés par une modulation sinus-triangle (ML), avec : rqg =0.8 et mn=25.

La figure (2.11) montre la vitesse et le couple de la MASDE alimentée par deux onduleurs a
deux niveaux commandés par une MLL-sinus classique. Dans ce cas, le couple présente des
oscillations au régime permanent a cause des formes non-sinusoidales des tensions fournies

par les onduleurs.
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Figure (2.11) Vitesse et couple de la machine asynchrone double étoile sous alimentation par deux

onduleurs.
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Figure (2.12) Courants statorique et rotorique de la MASDE sous alimentation par deux onduleurs.

37



08 T T T
== [lux rotorique direct

0.6 == F|ux rotorique en quadrature

Courant isq1
Courant isd1

Courant isd1_isg1 (A)
Ia
Flux rotorique (wb)

0 1 2 3 4
Temps (s) Temps (s)

Figure (2.13) Composantes directes et en quadrature (d-g) du courant statorique et du flux rotorique.

La figure (2.12) montre les courants du stator et du rotor. On voit clairement 1’effet des
onduleurs sur les courants par la présence des oscillations au régime permanent. Cependant, la

figure (2.13) monte les composantes (d-q) des courants statoriques et du flux rotorique.

2.9 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons tout d'abord étudié et modélisé la machine asynchrone a double
étoile. Cette démarche a conduit a I'élaboration d'un modéle mathématique simplifié de la
machine, rendu possible grace a certaines hypothéses et a l'utilisation de la transformation de

Park, associée a une représentation en équations d’état.

La seconde section de ce chapitre s'est concentrée sur I'étude approfondie et la modélisation
mathématique du systéeme d'alimentation électrique. Ce dernier se compose de deux
convertisseurs statiques de type onduleur de tension, chacun fonctionnant en configuration
deux niveaux. Ces éléments ont ensuite été implémentés dans 1’environnement Simulink.
Cette plateforme de simulation nous a permis de créer une représentation numérique fidele du
systeme, facilitant ainsi l'analyse de son comportement dynamique et la validation des
stratégies de commande proposées.
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Les simulations réalisées ont mis en évidence la nécessité de contrdler la vitesse du rotor,
notamment en présence d'une charge appliquée, en utilisant une méthode appropriée. Pour
surmonter cette difficulté technique, nous proposons dans le chapitre suivant d'implémenter
deux approches plus sophistiquées : la commande vectorielle indirecte et le contrdle direct du
couple. Ces méthodes avancées permettront de gérer de maniére plus efficace les

problématiques de couplage tout en assurant une meilleure performance globale du systéme.
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Chapitre 3 : Controle de la
MASDE par les techniques
FOC et DTC



Partie I : Controle vectoriel a flux rotorique orienté

3.1 Introduction

L'avancement actuel des théories suivi par I’essor technologique ont considérablement booster
les systémes de tractions électriques a vitesse réglable. Plusieurs travaux ont été développés
dans le but d’améliorer leurs performances tout en visant a garantir la stabilité vis-a-vis du

découplage entre les grandeurs ainsi que la robustesse.

En 1972 Blaschke a marqué un début significatif des commandes des machines AC en
introduisant la commande vectorielle. Cependant, celle-ci requiére 1’emploi d’outils
mathématiques pour calculer la transformés de Park, les grandeurs trigonométriques ainsi que
les intégrales contenues dans les boucles d’asservissement [67-69]. Cela a porté des contraintes
pour son implémentation expérimentale. En outres, il a été constaté que cette méthode présentait
une sensibilité accrue aux variations paramétriques de la machine. Pour atténuer ces contraintes,
la commande directe du couple a fait son introduction par Takahashi en 1985 ou les grandeurs
couplées (couple et flux) sont contrdlés d’une maniére directe a travers un choix judicieux du

vecteur de tension a appliquer par le biais de régulateurs a hystérésis [70-72].

Ce chapitre débutera par I’étude de la commande vectorielle indirecte (IFOC) avec son
application a notre machine. Nous continuerons notre étude des principes du contrdle direct du
couple, également mis en ceuvre pour notre machine. Ce chapitre inclura également une analyse
approfondie des résultats de obtenus. Le comportement de la machine sera analysé ainsi que sa
réponse, pour les deux techniques adoptées ou chaque stator de la MADE sera branché a un

onduleur de tension & deux niveaux.
3.2 Définition de la commande FOC

L’orientation du vecteur du flux de la machine qu’il soit statorique, rotorique ou de 1’entrefer
sur un axe tournant a la vitesse w, conduit a ce qui est connu par I’orientation du flux. Ainsi, le
modeéle de la machine étudiée deviendra analogue a celle d’une machine DC a excitation

séparée.

Ce principe est illustre sur la figure (3.1).
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Figure (3.1) Analogie entre une machine DC et machine

Le couple électromagnétique de la machine DC est donné par la relation suivante [73] :
Com = K¢, = K'l I (3.1)
Ou o est le flux d’inducteur, I, est le courant d’induit et K, K’ des constantes.

3.3 La commande vectorielle

3.3.1 Choix d’orientation du flux

Le référentiel de I’axe (d) est placé a la direction du flux a orienter (qu’il soit le flux statorique,

rotorique ou d’entrefer). Comme cet axe ne transporte que du courant, il génére lui-méme le
flux [74].

Le flux statorique, rotorique ou d’entrefer peut étre orienté selon 1’axe (d) de la maniére suivante
(figure (3.2)) :

. Selon le flux rotorique d’ou @ Y,q = 5, 3rq =0 (3.2)
. Selon le flux statorique d’ou : Y5q = 5,5, = 0 (3.3)
. Selon le flux d’entrefer d’ou @ Ygq = Py, gq = 0 (3.4)

41



d

w"‘ \‘\
, 6 &
Y=Yy, =0 |~ \ Ay
Bs: . N
W=y, =0 =0, \ 0 Ag
* N\ \ Ym
Y=Y Yy =0 4
is1q | S | 1s1
I
I
> q
1slq
Cs1

Figure (3.2) Illustration des différents vecteurs du flux

» Reéférenciel aligné au flux rotorique

En adoptant l'orientation du flux rotorique de telle sorte que 1’axe (d) soit aligné au champ

tournant, cela aboutit a 1,4 = ¥, P,q = 0.

Alors 1’équation du couple électromagnétique deviendra :

Cem = [(lqsl + lqsz)lpr] kll’riqs (35)

L+L

Avec:k=p

Lm+Lr lgs = lgs1 t igs2

Cette formulation indique qu’en fixant le flux wr le couple sera contrble par la composante
quadratique du courant statorique isq, ce qui est analogue a celle du couple dans une machine a

courant continu a excitation séparée décrite précédemment par 1’équation (3.1).

3.3.2 Commande directe par orientation de flux rotorique (FOC)

Pour cette méthode, 1’idée de Blaschke est reprise en utilisant soit un capteur du flux
magnétisant W,,, placé dans I’entrefer ou par estimation mathématique afin de calculer ’angle
et le module avec précision tout au long des modes de fonctionnement. Cependant, cette

solution nécessite un design spécial de la machine ce qui n’est pas facile pour les moteurs
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commerciaux, de ce fait, le moteur risque de perdre ses qualités par rapport aux autres types de
machines [75].

3.3.3 Commande indirecte par orientation de flux rotorique (IFOC)

Dans ce cas c’est la position de flux (#s) qui est calculée, compte tenu de la relation
d’autopilotage. On élimine par conséquent le besoin de la mesure ou du calcul du flux,
cependant un encodeur (ou autre) est requis pour avoir I’information sur la vitesse de 1’arbre du
moteur. Il reste en plus un grand inconvénient qui est la sensibilité aux changements des
paramétres, en particulier la constante de temps du rotor et I'inductance mutuelle qui sont

essentielle pour déterminer avec précision I’emplacement du flux rotorique [76].
3.3.3.1 Régulation de la vitesse par la méthode indirecte

En variation quasi constante du flux (dyrd/dt = 0) et prenant le flux rotorique v, et le couple

C’em en référence [77], les courants rotoriques sont exprimés a partir de (2.29) par :

lrg = L +L [r — Ly (igss + igs2)] = 0
—L

g =—— i o1 +1
(A [ gs1 qu]

(3.6)

En substituant (3.6) dans (2.29) on aura les relations des flux statoriques suivantes[68] :

Yas1 = Alas1 + Ly Blasz + oy
Yas1 = higs1 + LyBigss
Yas2 = Aalasz + LyBigss + oy
Yas2 = Aalgsz + LrPigs:

(3.7)

. L
Avec : .3 = T:-nLr ’ 11,2 = le,sZ + ﬁLr

On aura:

d); = Lm(idsl + idsz) (38)

. —w*ll/j*
ig = Rer (3.9)

En remplacant (3.8), (3.9) et la 2°™ équation de (3.6) dans les relations des tensions du systéme

d’équations (2.26) on obtient [78]:
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didsl
s1 dt

, digsy =, . .
qul = Rgq lgs1 T Lsq W + ws" (Ls1igs1 + ¥r)

( . * . P
Ugs1 = Rsqlgs1 + L — Wg (lelqsl + Tr’wbrwgl)

(3.10)

didsz
s2 dt

, digsz . . .
quz = Ry, lgs2 T L, W + ws" (Lspigsz + Yr)

Ugs2 = Rsplgsy + L — ws*(Lszigsz + Trprwy,)

\

Avec les deux expressions suivantes a partir de (3.5) et (3.7, 3.10) respectivement [78]:

» . 1 .,
lgs1 T lgs2 = PB: Cem
. _ReB ., »
Wgy = l,l)* (lqsl + lqsz)

r

(3.11)
On remarque bien que les équations des tensions dans (3.10) montrent un couplage indésirable

entre les courants des stators et du rotor.

Il faut donc effectuer un découplage en séparant les termes de couplage dans (3.10), en

introduisant de nouvelles variables qu’on appellera les tensions de couplage, telles que [78] :

Ugsic = ws*(leiqsl + Trll};w;l)

Ugsic = ws" (Ls1lgs1 + ¥r) (3.12)
Ugszc = ws*(Lsziqsz + Tﬂ/’:“{;z) .
quZc = ws" (Lszigsz + ¥r)

Les équations du systeme (3.13) indiquent que les tensions du stator Ugsq;, Ugszi, Ugsiis Ugsais

sont liées aux courants du Stator iy, ixsa, iys1, iys2 F€SPECtivement.

. digsy
Uas1i = Rs1las1 + Ls1 d—:
. digsz
Uas2i = Rsalas2 + L d—:
< | . (3.13)
qull = Rsllqsl + le?
di
. qs2
quZl = Ry, lgs2 T Lg, 7

On peut écrire donc :

Ugs1 = Uas1i — Ugsac

Ugsz = Uaszi — Ugsac (3 14)
;sl = qull + qulc '
552 = quZl + quZc
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En outre, dans cette méthode on lui associe une boucle d’asservissement de la vitesse qui
considere le couple électromagnétique de référence comme sortie, et quatre boucles de
régulation des courants des stators (igsi, igst, ids2, Igs2) pour obtenir en sorties les tensions

statoriques de références (Udswi, Udszl, Ugsti, Ugs21).

Les boucles de régulation sont réalisées au moyen de régulateurs proportionnels-intégrateurs Pl

(voir figure 3.4).

an v L
Qe + Tem* Vst sl

P - dq Vou ” Onduleur

. 1
Vs R ab C Vest —"{&

A

A/

OO0 M=

Vs I—‘l/l“__l
> \Y
P dq *2__ | onduteur
» Field Weakening > Voo Vb2 1
« | /abc[ v, | -

-/

Figure (3.3) Schéma de commande par [FOC

3.4 Les régulateurs Pl

Les régulateurs Proportionnels Intégrales (PI) sont utilisés en raison de leurs avantages

(rapidité, simplicité).
La fonction de transfert suivante [79] :

C(s) =K, +% (3.15)
Kp: Gain proportionnel a I’erreur, Kj: Gain d’intégration de I’erreur.

3.4.1 Calcul des parameétres du régulateur Pl

La figure (3.5) représente la boucle d’asservissement a 1’aide d’un PI d’un systéme du premier

ordre a retour unitaire, est donné [78] :
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Figure (3.4) Boucle de régulation par PI

Du systeme de la figure (3.4) on peut déduire la fonction de transfert on boucle ouverte telle

que :
KpS + Ki
= =2 ! 3.16
T(s) = CH(s) = L~ (3.16)
Celle de la boucle fermée par :
_T(s) K,s + K;
F& =17 T(s) as?+(b+K,)s+K; (3.17)
La forme générale au dénominateur d’un régulateur est donnée par :
D(s) = s% + 2p.s + 2p? (3.18)

Ou:p. =¢ wg

Pour assurer une réponse bien amortie avec un amortissement relatif optimal, on a adopté la

méthode d’imposition de pdles.

Pour les calculs, on a pris un coefficient d’amortissement: & = 0.7 et une pulsation

propre w, = 2857 rd/s.

Pour la régulation des courants, on reprend le systéme d’équation (3.13), d’ou :
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Idsl — Udsl
Ry + Ly S

Idsz — Udsz
Ry + LsrS

Iq51 — qul
Rg1 + Ly S

(3.19)

I _ quz
U927 R, 4 Lg,S

Le schéma de régulation des courants est porté a la figure (3.5).

=
Lipdq + K Vii1.2dq 1 L1249
i1,2 .

h ) Is +Kp]}2 -

L,,s+R,

Figure (3.5) Régulateurs des courants

L’équation (3.20) exprime la fonction de transfert des régulateurs de courants :

K:
F(Pllds,lqs) = Kp; + ?ll (320)

A partir de la figure (3.5) on peut exprimer la fonction de transfert en boucle fermé par :

lasi2;19s12 Kpras1,28 + Kirasi,2

= 3.21
lgs12;1g51,2¢ref)  Ls1,25% + (Rs1,2 + Kpras1,2)s + Kijasi 2 ( )

Les pbles complexes conjugués sont imposés, a savoir: S;, = {(—1+j) pour chaque

régulation.

» Les parametres des régulateurs Pl

{Kp(ldsl,ldsz) =2.pc. L(sl,sz) - R(sl,sz) (3 22)
Kias1,1as2) = 2.p§. L(s1,52) .
3.4.2 L’asservissement de la vitesse
A partir de 1’équation mécanique de la machine on peut écrire :
dw, c._-C
C -C=——+K.op >0 =—2—7TL
em r t f*r r J S+ Kf (323)

Comme pour les courants, le schéma d’asservissement de la vitesse porté a la figure (3.6) :
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Figure (3.6) Régulateur de la vitesse

ou
H(s) !
S =
astb (3.24)

C(s) =K, +—

S
En boucle ouverte :
Kps + Ki (325)

T(S) = C(S)H(S) = m

Et on boucle fermée :
T K,s + K;
() p (3.26)

F = =
Q) 1+T(s) as?+(b+Ky)s+K;

Le but et d’avoir un systeme de premier ordre de la forme :

- 3.27
G(s) s+1 ( )
En égalant (3.26) et (3.27) on a:
KpS + Ki _ 1 3 28
as?+ (b+Ky)s+K;, ts+1 (3.28)
Ky 7.5 = s* + (K. 7+ Ky)s + K; = as* + (b + Ky)s + K; (3.29)
Par correspondance, les gains sont définis par :
a
Kp = ;
b (3.30)
Ki = -
T

Les applications numériques sont portées a I’annexe B.



3.5 Simulation du contréle vectoriel indirect

Maintenant on va procéder aux tests pour multiples genres de références avec mise en charge.

3.5.1 Référence constante avec démarrage a vide et application de la perturbation

Courant isa1 (A)
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=
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Flux rotorique direct
Flux rotorique en quadrature

Flux rotorique (wb)

-1 : .
0 1 2 3

Temps (s)

Figure (3.7) Résultats du test avec référence constante en fonctionnement avec et sans charge

A partir de la figure (3.7), on remarque que le systeme maintient un bon rythme de suivi de la
vitesse pour une consigne de (200 rad/s) apres une période transitoire au démarrage, avec une
Iégere chute momentanée lors de I'application de la charge (t= 1.5 s), révélant ainsi la robustesse
du systéeme. Le couple électromagnétique (Ce) présente une réponse rapide et stable. Les
courants statoriques (isd et isq) présentent des oscillations transitoires au démarrage et
augmentent proportionnellement lors du changement de charge, tandis que les flux rotoriques
direct (yd) et quadrature (yq) restent stables, confirmant une régulation efficace. Enfin, les
puissances active et réactive s'ajustent de maniére cohérente a I'application de charge, montrant
une gestion énergétique optimale. Ces performances reflétent la stabilité et la précision du

systéme en présence de perturbations dynamiques.
3.5.2 Référence constante et basculement de la référence

Comme illustré dans la figure (3.8), les résultats montrent que le contrdle orienté du flux (FOC)
appliqué a la machine assure une inversion efficace du sens de rotation. La vitesse du rotor (\Wr)
suit fidelement la consigne (Wref) lors du changement brusque de sens a t=2 s. Le couple
¢lectromagnétique répond rapidement pour compenser la perturbation lors de I’inversion, bien
gue des oscillations transitoires soient observées avant de se stabiliser. Les courants statoriques
montrent une dynamique transitoire notable pendant I'inversion, avec une augmentation
significative des courants isd et isq, reflétant I'effort du systeme pour gérer la transition. Par

ailleurs, les flux rotoriques direct (yd) et quadrature (yq) restent stables apres des oscillations
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transitoires initiales, indiquant une bonne maitrise des grandeurs magnétiques. Ces résultats
démontrent la robustesse et I'efficacité du FOC pour gérer des perturbations dynamiques
complexes en gardant le systeme stable.
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3.5.3 Robustesse vis-a-vis la variation paramétrique
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Figure (3.8) Evaluation avec basculement de la référence
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Figure (3.9) Evaluation avec changement de R, de 150%

Les résultats de la figure (3.9) mettent en exergue la robustesse du FOC lorsque I’on applique
une déviation de Ry de 150% par rapport a sa mesure initiale. La vitesse mesurée de 1’arbre suit
toujours la consigne (Wref) avec une légére oscillation transitoire et une faible erreur statique,
montrant ainsi une adaptabilité accrue. Quant au couple de charge on constate qu’il est
efficacement compensé par le couple électromagnétique, on remarque tout fois la présence
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d’oscillations induites a cause de la variation de Ry, traduisant une réponse tardive. Des
fluctuations amplifiées sont remarquées sur les formes d’onde des courants et des flux
rotoriques, mais ils restent globalement stables. Ces résultats confirment que le FOC maintien
des performances acceptables malgreé des variations importantes de paramétres, tout en révélant
une sensibilité accrue des oscillations transitoires au changement de Rr, nécessitant des

ajustements pour améliorer la stabilité.
3.6 Conclusion

Cette partie du chapitre s’est consacrée a 1’é¢tude de la commande vectorielle indirecte pour
réaliser la variation de la vitesse de la machine. L’analyse des tests a montré que la réponse du
systeme est assez acceptable, par ailleurs nous avons montré la vulnérabilité des régulateurs Pl
lorsque le systeme des incertitudes paramétriques et particulierement celle de la résistance du
rotor. Nous enchainerons ce chapitre par un approfondissement d’une méthode alternative
basée sur la commande directe du couple (DTC). Cette approche vise non seulement a renforcer
la stabilité du controle, mais également a optimiser la dynamique du systéme en proposant une

architecture simplifiée.
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Partie II : Commande directe du couple de la MASDE

3.7 Introduction

Un développement marquant dans le domaine d’entrainement ¢’est manifesté par la régulation
directe du couple (DTC). Introduite dans les années 1980 par Takahashi et Depenbrock, cette
approche était congue pour s’imposer en tant que solution aux méthodes qui ont marqué leur

présence auparavant a I’instar des commandes scalaire et vectorielle [80-81].

Les impulsions de commande sont crées partant des calculs des termes du couple et du flux.
alors que dans la commande IFOC ils étaient génerés a travers des tensions de consigne et de
la pulsation statorique (elle-méme est calculée a partir de vitesse mesurée), et qui étaient ensuite

transmit vers la commande rapprochée du convertisseur PWM [82-84].

Par ce qui suit on étendra les théories qui fondent la commande de la machine par DTC.

3.8 La commande directe du couple

Le couple électromagnétique et le module du flux statorique sont cernés a I’intérieur des bandes
des régulateurs a hystérésis. Si ['un et/ou l’autre atteigne les bordures de ces bandes, de
nouveaux vecteurs de tension sont exigés pour obliger la grandeur ciblée a rester dans les

extrémités prédéfinies.

L’évolution du couple et de I’amplitude du flux statorique doit étre connue pour permettre le
bon choix du vecteur de tension. Ceci aboutira a leur contréle d’'une maniére distincte a 1’aide
de deux contréleurs a hystérésis [84-87]. La suppression du bloc MLI constitue un atout majeur
dans la DTC. Et pour éviter les ondulations du couple causées par les contrdleurs a hystérésis,

il est recommandé de travailler en hautes fréquences.

On peut résumer les particularités de la DTC par le fait qu’en contrdlant directement le couple
et le flux permettra un contréle indirect des courants et tensions du stator. Ce procédé génére
un flux et des courants statoriques proches de formes sinusoidales, assurant une réponse
dynamique tres rapide de la machine. Cependant, le DTC présente des limitations, telles que
des ondulations de couple et une fréquence de commutation variable, toutes deux dues a la

largeur des bandes d’hystérésis [84].
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3.9 Elaboration de la stratégie de controle par laDTC

Pour cette commande, le flux statorique est pris comme grandeurs de régulation car il est moins
compliqué a estimer par rapport a celui du rotor et sa dynamique et plus rapide. En plus, sa
régulation permet de régler celle du rotor. Elle utilise également la régulation du couple car sa

qualité présente une incidence accrue sur celle de la vitesse [88].
3.10 Dérivation des signaux de commande des interrupteurs

Les composants de puissance de I’onduleur triphasé peuvent avoir uniquement deux états, la
grandeur complexe du vecteur de tension possede alors huit positions. Ce dernier est exprimé

dans le repére (a, B) par la relation suivante [89] :

. 2 .2 .4
Vo = Vea + jVsp = \E[Va +Vpexp () + Veexp (5| (3.31)
avec : Va, Vb et Vc représentent les tensions simples a la sortie du convertisseur.

Une autre relation du vecteur de tension peut étre exprimée comme sulit :

Vs = \EUO[Sa + aSy, + a%S.] (3.32)

Par la relation (3.32) on peut conclure huit états de I’onduleur ou deux parmi eux représentent

les vecteurs nuls, comme illustré sur la figure (3.10)
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Figure (3.10) Illustration vectorielle d’un onduleur de tension triphasé a deux niveaux.
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3.11 Réglage du flux au stator

Le calcul du flux est exprimé comme suit [90]:
JE— t — —
¢s(t) = fo Vs — Rsls)dt (3.33)
Comme entre deux commutations on utilise le méme vecteur de tension, il revient d’écrire [90] :
JE— N — t —
¢s(t) = ¢ps(0) + Vst — fO Rslgdt (3.34)
Le terme Rs Is peut étre omit devant la tension (ceci est justifiable dans les points de

fonctionnement a grandes vitesse). On peut alors tirer la variation du flux entre deux instants

AT =11 — # enplus du vecteur de tension comme suit [91] :

Bo(ty) ~ ba(ty) + VAT — Ay = do(ty) — ba(ty) ~ VAT (3.35)

Ainsi, le déplacement du flux décrit une droite d’axe colinéaire en suivant le vecteur de tension

appliqué. Les figures (3.11) et (3.12) montrent I’effet des vecteurs de tension.

VsTe

Figure (3.12) Effet de wvecteur de
tension qui augmente le module du
flux.

Figure (3.11) Effet de vecteur de
tension qui réduit le module du flux.

On peut donc imposer au flux une trajectoire en forme de cercle qui est quasiment égale a une

référence prédéfinie grace au choix des vecteurs de tension qu’on applique sur un temps Te.
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La figure (3.13) démontre cette analyse ou on voit que le flux statorique suit sa référence dans

les limites de la bande d’hystérésis décrivant une trajectoire circulaire.

E";EE[;.
Vs 5
B
Fas Vs Vi
VE Vﬁ
Bt = 0)
{= o

Figure (3.13) Trajectoire du flux statorique
3.12 Réglage du couple électromagnétique

Dans la DTC, il faut avoir I’estimation du couple €lectromagnétique, cette tache est accomplie
si on acquiére Destimation du flux (gbas,gbﬁs) et le calcul des courants (ias, i/gs).

L’expression suivante procure ce qu’on souhaite avoir [90] :
P — — — = -
CE‘::rr = L_S{Qb‘-' bt qb:l} = HI[¢.¢||I[¢J'||S”! (fp} (336)

Ou:|l.|| représente le module de la grandeur concernée et ¢ est I’angle les séparant.
D’apres (3.36), il est évident qu’on agissant sur le module du flux ¢ ¢ par le biais du vecteur V;
cela va nous permettre de manipuler le couple d’une manicre indépendante et donc on aboutira

au découplage souhaité.

Si I’angle ¢ évolue entre (-90° et -90°), cela va permettre d’avoir une variation du couple (sa
dérivée) positive, si ¢ est hors cette intervalle le couple sera réduit. Il est & prendre en compte
la valeur de ¢ =0 qui correspond a la frontiére de stabilisation ou la puissance atteigne sa

valeur maximale [92].

58



3.13 choix du vecteur tension

Pour que le flux suive une référence constante, il faut que son évolution décrive une forme de

cercle. Pour cela, il faut appliquer un vecteur de tension qui lui est perpendiculaire en le gardant

dans une bande prédéfinie.

En plus du vecteur de tension Vs, le sens désiré de la vitesse est aussi considéré pour le contréle

du couple. Pour ¢ on peut diviser sa surface d’évolution en 6 zones équidistantes appelées

secteurs [93].

La représentation ci-dessous (figure 3.14) indique la division de 1’espace en 6 secteurs. Ainsi,

le controle de I’onduleur par la commande rapprochée s’effectue par la différence entre les

valeurs estimées et les valeurs de référence du couple et du flux tout en considérant la zone ou

se situe le flux.

¥ A

A

.@s CEI'TJ ﬂs Cem
Via Vi
@| @ \, e
@s Via Vi
Y Ay
¢'5 Cem Q’:’S Cem

®

Figure (3.14) Choix du vecteur tension.

®

Si au cours du fonctionnement le module du flux est situé dans un secteur qu’on va indiquer

par Ni (i= 1,2,...,6), on aura la possibilité d’appliquer les séquences des vecteurs de tension

selon I’ordre suivant [94] :

» Vi+1 est appliquée si I’on souhaite que le module du flux et le couple augmentent.

» Visz2est appliquée si I’on souhaite que le module du flux diminue et le couple augmente.

» Viaestappliquée si I’on souhaite que le module du flux augmente et le couple diminue.

» Vizest appliquée si 1’on souhaite que le module du flux diminue et le couple diminue.
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Le choix des vecteurs nulles Vo ou V7 conduit a I’arrét du flux, le couple quant a lui diminuera

ou augmentera selon que la vitesse de rotation soit positive ou négative respectivement.

Si le flux est situé au commencement d’un secteur i, les tensions Vis1 et Vi auront un grand
impact sur I’évolution du couple, tandis que I'amplitude du flux ¢s évoluera de maniére plus

modérée. A la fin de la zone, cette dynamique s'inverse.

Pour le secteur i, les tensions Vi et Vi+3 n’entreront pas en jeu car ils vont induire une variation
drastique du flux, sans pour autant avoir une influence sur le couple ou elle dépendra du secteur

concerné.

Pour les comparer a leurs références, on aura besoin d’estimer le couple et le flux.
3.14 Estimation du flux statorique

Des capteurs sont nécessaires afin d’acquérir la mesure des courants et des tensions pour les

exploiter a I’estimation du flux a travers I’équation suivante [95] :

Bs(0) = fy (Ve-RgL)dt (337)
OU: @5 = ¢sa +jdsp
Avec :

-t
Psa = -ll} (Via — Rslsq)dt

t (3.38)
¢'5,ﬁ — Jg {Fs,ﬂ - Rs‘rs,ﬁ’)dr

On retrouve ainsi son par [90-91]:
¢s = ‘d|'¢;’n + ¢2g (3.39)

Les courants statoriques I, €t I;z sont évidemment tirées de la transformé de Concordia des

courants mesurés.

60



42 (3.40)
I = Ji (Isp — Is.)
Remarque :
On peut utiliser la relation (3.32) pour avoir les composantes de la tension comme suit :
Ve = Ve +jVsg

2 :
Vew = 500 [Sa =3 (S5 + 5] (3.41)

VS.‘-"" = %UD{SD —5.)

La détection du secteur ou se situe le flux est effectuée par le ratio de ses composantes, en

utilisant la formule suivante :

as = arctg 2 (3.42)

3.15 Estimation du couple électromagnétique

L’équation (3.43) est une forme d’expression du couple électromagnétique, elle est utilisée dans

cette commande [95] :

Cem=1p" (@s:‘: lsp— Psp - fgn:} (3.43)
On remarque bien que la qualité de 1’estimation de couple est assujettie a celle de I’estimation

du flux et le calcul des courants.
3.16 Elaboration des controleurs de flux et du couple

3.16.1 Elaboration des controleurs de flux

En ce qui concerne le contrdle du flux, un régulateur a bandes d’hystérésis a deux niveaux est
utilisé. C’est a lui de générer une commande logique Crx (1 ou 0) en fonction de la différence

entre la grandeur de reférence ¢y, et celle estimé ¢g des flux.
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L’erreur est donnée par [95] :
F_f = ¢Eﬂ?f - (f}s (344)
Une bande d'hystérésis de largeur 2A. ¢, est maintenue par un contrdleur d'hystérésis a 2 états.

Si © g < —A¢, ou si : g > A¢p,. Cela indique que le flux statorique sort de la bande

d'hysterésis. Dans la premiére situation, un vecteur de tension est requit afin de diminuer le
flux, tandis que pour le second scénario il sera nécessaire d'appliquer un vecteur de tension qui

augmentera le module de flux statorique [93],[94],[95].

—
Cflx=0 = Le module de flux

t om BT
o statorique doit étre diminué.
sref 1
€ _F__<
0 Cflx =1 = Le module de flux
®s —AQ. i‘-.cI): statorique doit étre augmenté.

p—

Figure (3.15) Controle a hystérésis & deux niveaux

3.16.2 Elaboration des contrdleurs du couple

Il existe deux types de contrdleurs d'hystérésis pour contrdler le couple électromagnétique, un
comparateur d'hystérésis a deux niveaux et a trois niveaux. Le premier est choisi pour sa
structure simple, qui ressemble a celle du flux (figure 3.15), mais un sens de rotation sera pris
en compte. Le deuxieéme est préféré lorsqu’on souhaite fonctionner la machine dans des sens

inversés, ceci permettra de générer des couples bipolaires.

Le régulateur posséde trois types de sorties a savoir : Cepi = 1 pour une consigne positive et la

consigne, Cepi =-1 pour une consigne négative et Cep = 0 [91-96].

Ce type de correcteur est illustré dans la figure (3.16).
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Figure (3.16) Correcteur du couple a trois niveaux

3.17 Elaboration de la table de commutation

La table de commutation ou (switching table) constitue le noyau qui va générer les séquences
de vecteur a appliquer. Le tableau (3.1) indique les vecteurs de tension a partir des sorties des

régulateurs et le secteur qui pointe sur la position actuelle du module du flux [81-96].

Tableau (3.1) Table classique de localisation des états de 'onduleur (Table de Takahachi)

Flux Couple |N=1|N=2|N=3| N=4 N=5  N=6| Correcteur

Ccpl:] V3 V4 V5 V6 V1 Vz 2

Cfix= Cepl=0 Vo Vs Vo Vs Vo V7 Nivea
Cepl=-1 Vs Ve Vi Vs Vs Va 3 Niveaux
Cepl=1 Vs V3 V4 Vs Ve V1 )
CC ] :0 V7 Vo V7 Vo V7 V(] 2

Cfix=1 P Niveaux
Cepl=-1 Ve Vi Vs V3 V4 Vs 3 Niveaux

3.18 Structure générale du contréle direct du couple (DTC)pour la MASDE

La technique DTC pour la machine est schématisée sur la figure (3.17). Un régulateur PI est
utilisé pour le contréle de la vitesse. Apres estimation du flux et du couple, ceux-ci sont

soustraits de leurs réferences et injectés ensuite vers les régulateurs a hystérésis correspondants.

La table de commutation se charge de traiter les informations issues des régulateurs en prenant

en compte I’information du secteur, et de générer ensuite les signaux de commande.
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Figure (3.17) Schéma Bloc de la Commande Directe du Couple de la MASDE.

3.18.1 Résultats de la simulation et interprétation

Afin de scruter et d’analyser la commande DTC, on va entamer une série de tests qui comprend

une multitude de scénarios a commencer par la robustesse aux perturbations externes.

3.18.2 Test de robustesse vis-a-vis de la variation de couple de charge

La commande de vitesse de la machine par la technique DTC garantit une bonne performance
lors d'une variation du couple de charge. La vitesse atteint rapidement sa consigne de 200 rad/s
et reste stable, méme si la machine subit une charge de 14 N.m a ’instant t=1.5 s. Le couple
répond en rapidité sans déviation notable.

D’aprés la forme des courbes des courants, on remarque des fluctuations passageres lorsque la
machine est chargée, mais qui se stabilisent a la fin des régimes transitoires. Enfin, le flux
statorique suit une trajectoire réguliére en forme de cercle, indiquant une maitrise efficace du
flux malgré les perturbations transitoires. Ces résultats confirment I'efficacité globale de laDTC
pour gérer les variations de charge, tout en soulignant la possibilité d’améliorations pour réduire

les ondulations.
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Figure (3.18) Caractéristiques dynamiques et statiques de la DTC de la MASDE lors de la variation

du couple de charge

65



3.18.3 Test de changement du sens de rotation

A présent, on procéde a I’analyse des performances issues des résultats de la DTC lorsque la
machine est sollicitée a I’inversion drastique de la référence. Ces résultats sont illustrés par la

figure (3.19).
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Figure (3.19) Caractéristiques dynamiques et statiques de la DTC de la MASDE lors de I’inversion du
sens de rotation
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Premiérement, on constate le passage rapide entre deux sens opposés (+200 rad/s a -200 rad/s)
avec une stabilisation aprés un bref transitoire. Le couple, quant a lui, présente des pics
caractéristiques au moment de I’inversion, reflétant les limitations classiques de la DTC liées aux
oscillations transitoires. Les courants statoriques montrent également des perturbations notables
pendant la transition, avant de se stabiliser en régime permanent. Enfin, On note la course
circulaire du flux avec seulement quelques déviations sans perturber la stabilité du contrdle.
Ces résultats confirment 1’efficacité globale de la DTC tout en mettant en évidence ses limites,
notamment en termes d’oscillations transitoires, qui pourraient étre réduites en introduisant

d’autres méthodes de contrdle avancées.

3.19 Conclusion

A travers ce chapitre on a pu étudier et analyser les commandes IFOC et DTC appliquées a la
machine. Ces techniques ont démontré leurs performances tout en présentant certaines

limitations, notamment en termes de sensibilité aux parametres et de présence oscillations.

Dans le chapitre suivant, nous approfondirons les stratégies de commande par mode glissant,
en particulier le SMC classique et le SMC d’ordre supérieur, afin d’évaluer leurs performances

et leur robustesse dans le contrdle de la machine.
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Chapitre 4 : Commande
Avancée de la MASDE par
Mode Glissant d’Ordre

Supeérieur



4.1 Introduction

La commande par mode glissant (CMG) est aujourd’hui considérée comme 1’une des
méthodes de controle les plus efficaces et les plus utilisées pour les systemes non linéaires.
Grace a sa grande flexibilité et a ses nombreux avantages, elle s’est imposée comme une
solution essentielle dans divers domaines tels que le génie mécanique, 1’¢électrotechnique et la
robotique [97]. En comparaison des méthodes classiques, elle se distingue par ses proprietés
remarquables, notamment sa robustesse face aux incertitudes et aux perturbations, ainsi que sa

capacité a s’adapter a des environnements dynamiques et variés.

L’un des principaux atouts de cette approche repose sur sa simplicité de conception et sa
capacité a assurer un contrdle performant, méme pour des systemes soumis a des
perturbations externes et a des variations internes de parametres. Cette robustesse permet de
compenser les changements de dynamique du systéme tout en maintenant sa stabilité dans des

contextes complexes [97-99].

Dans ce chapitre, nous débuterons par une présentation détaillée des principes fondamentaux
de la commande par mode glissant d’ordre 1, qui constitue la base de cette technique. Nous
décrirons son fonctionnement et ses applications potentielles pour assurer une gestion efficace
des systémes dynamiques. Une attention particuliere sera accordée au phénomeéne de
broutement (chattering), une problématique récurrente dans les approches a base de
commutations. Nous expliquerons également les lois de commande associées et leur

application spécifique a la gestion de la MASDE, utilisée comme cas d’étude.

Pour surmonter les limitations du mode glissant classique, notamment les oscillations
indésirables dues au broutement, nous introduirons dans la deuxiéme partie du chapitre des
améliorations basées sur des stratégies de commande avancées. Ainsi, la commande par mode
glissant de deuxiéme ordre, et en particulier I’algorithme super-twisting, sera détaillée. Ce
type de contréle se distingue par sa capacité a atténuer considérablement les oscillations tout

en préservant la robustesse inhérente a la méthode.

Enfin, la troisieme partie du chapitre sera consacrée a la présentation et a I’analyse d’une
commande par mode glissant de troisiéme ordre. Cette approche innovante offre une solution
encore plus performante pour réduire les effets indésirables du chattering tout en augmentant
la precision et la stabilité du systeme. Ces contrdleurs avancés seront appliqués a la structure
de commande indirecte a flux rotorique orienté, permettant une évaluation approfondie de

leurs performances dans des conditions variées.
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4.2 Commandes a structures variables : évolution et principes fondamentaux

Les systéemes a structure variable, étudiés depuis les années 1950, ont été initiés par des
chercheurs tels qu’Anosov, Tzypkin et Emelyanov, dans le cadre de travaux réalisés en Union
soviétique. Ces recherches, poursuivant les avancées de Filippov sur les équations
différentielles incluant des éléments discontinus, ont jeté les bases des stratégies de
commande par commutation. Plus tard, des contributions significatives ont été apportées par
Slotine aux Etats-Unis, tandis que Tong, Harashima et Hashimoto ont enrichi ces études au
Japon. Dans les années 1970, le concept de « mode glissant » a été introduit par Utkin,
établissant cette approche comme une stratégie clé pour les systémes non linéaires [100-102].

Le principe fondamental de la commande par mode glissant repose sur l’utilisation de
commutations discontinues, permettant de diriger les trajectoires des états du systeme vers
une surface définie, appelée surface de glissement. Une fois sur cette surface, la dynamique de
I’état est confinée a évoluer selon des lois prédéfinies, jusqu’a atteindre 1’équilibre. Ce
mécanisme confere a cette méthode une robustesse remarquable face aux incertitudes
paramétriques et aux perturbations externes, ce qui en fait une solution attrayante pour le
contrdle des systemes complexes. Cependant, cette technique présente également des limites,

parmi lesquelles le phénomeéne de « chattering » figure comme un inconvénient majeur [1].

Le chattering, inhérent & la discontinuité de la loi de commande, se manifeste par des
oscillations de haute fréquence autour de la surface de glissement. Bien que cette
discontinuité soit essentielle pour garantir la robustesse, elle impose en pratique des
limitations. En effet, la fréquence de commutation infinie exigée par la théorie est irréalisable
dans des systémes réels, ou les convertisseurs de puissance et les controleurs possédent des
capacités limitées. Ces oscillations indésirables peuvent entrainer des pertes d’énergie par
commutation, activer des dynamiques haute fréquence non modélisées et, dans certains cas,
compromettre la stabilité globale du systéeme. Par ailleurs, les convertisseurs de puissance
soumis a ce phénomeéne subissent une usure accrue, ce qui limite leur durée de vie

opérationnelle.

Malgré ces contraintes, la commande par mode glissant reste I'une des techniques non
linéaires les plus simples et les plus efficaces pour le contréle de systémes complexes ou
incertains. Son application est particulierement pertinente pour les systemes ou les modéles
sont imprécis ou soumis a des variations significatives, comme les machines a courant

alternatif. Sa capacité a maintenir des performances fiables et robustes dans des
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environnements difficiles lui confere une position privilégiée dans le domaine de la

commande non linéaire [101-102].
4.3 Fondements de la commande par mode glissant

La commande par mode glissant est une stratégie de contrdle visant & orienter les trajectoires
d’¢état d’un systéme vers une surface spécifiquement définie, appelée surface de glissement,
puis a les maintenir sur celle-ci grace a une logique de commutation. Une fois sur cette
surface, les trajectoires évoluent selon des lois dynamiques préalablement établies, jusqu’a
atteindre le point d’équilibre souhaité. Ce processus, caractérisé par des phénoménes de

glissement, permet d’assurer une régulation efficace méme en présence d’incertitudes.
Les principales propriétés associées au mode glissant sont les suivantes [103-104] :

> Influence des coefficients de la surface : Lorsque le systéme entre en mode glissant,
sa dynamique est principalement gouvernée par les coefficients qui définissent la
surface de glissement. Cette particularité simplifie I’analyse du comportement global,
car elle permet de concentrer 1’étude uniquement sur la surface sélectionnée pour le
controle.

> Robustesse face aux incertitudes : La capacité du systéme a résister aux
perturbations externes et aux variations des parametres internes peut étre intégrée dés
la phase de conception de la loi de commande. Cette prise en compte anticipée permet
de renforcer la robustesse du systeme, méme lorsque les perturbations sont

partiellement connues ou imprévisibles.

Ces propriétés font de la commande par mode glissant une stratégie fiable et efficace pour
gérer des systemes complexes. Toutefois, le choix approprié de la surface de glissement et
1’¢élaboration rigoureuse de la loi de commande associée demeurent des éléments déterminants
pour optimiser les performances globales du systéme. La figure (4.1) illustre la trajectoire
d’un systéme dans le plan de phase, en mettant en évidence les trois étapes distinctes : la
phase de convergence, la phase de glissement, et la stabilisation finale. Ces étapes soulignent
la maniére dont la commande par mode glissant guide le systeme vers son équilibre de

maniere robuste et précise.

4.3.1 Phase de convergence (MC)

La phase de convergence représente 1’étape ou la variable d’état du systéme évolue depuis

une condition initiale dans le plan de phase pour atteindre la surface de glissement. Cette
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surface est définie par 1’équation S(x,y)=0, qui constitue une condition clé pour le
comportement du systeme. Durant cette phase, la trajectoire est dirigée par les lois de
commande qui garantissent que les criteres de convergence soient respectés. Ces criteres
jouent un réle fondamental en assurant que, malgré les incertitudes ou perturbations
éventuelles, la trajectoire converge rapidement et efficacement vers la surface de glissement
[105].

4.3.2 Phase de glissement (MG)

Une fois que la variable d’état atteint la surface de glissement, le systéme entre dans ce que
I’on appelle la phase de glissement. Durant cette étape, la trajectoire du systéme reste
confinée a la surface de glissement définie par S(x,y)=0 et se dirige vers I’origine dans le plan
de phase. La dynamique de cette phase est exclusivement déterminée par la définition précise

de la surface de glissement, qui agit comme une contrainte imposée a 1’évolution du systéme.

Cette phase constitue le cceur du fonctionnement de la commande par mode glissant, ou la
robustesse face aux perturbations extérieures et aux incertitudes paramétriques est pleinement
exploitée. En effet, le mode glissant est directement lié a la qualité de la conception de la
surface et a sa capacité a réguler efficacement la trajectoire de la variable d’état, garantissant

ainsi un contréle optimal [98].
4.3.3 Phase de régime permanent (MRP)

La phase de régime permanent se produit lorsque la trajectoire du systéme atteint un état de
stabilité¢ autour de son point d’équilibre, souvent localis¢ a 1’origine du plan de phase. Cette
étape se distingue par des performances stables et durables, incluant une précision élevée dans
la régulation, une stabilité accrue du systeme et une gestion optimale de la fréquence de
commutation. Une conception rigoureuse de cette phase permet de réduire efficacement les
oscillations non désirées et de garantir une réponse fiable et robuste du systeme face aux

perturbations extérieures et aux changements de conditions opérationnelles [102].
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Figure (4.1) Illustration de la trajectoire dans le plan de phase.

4.4 Processus de conception de la commande par mode glissant

La mise en ceuvre d’une commande par mode glissant repose sur un processus méthodique
divisé en trois étapes principales, qui sont essentielles pour garantir un controle efficace et
robuste du systéme [97-106] :

» Sélection de la surface de glissement :

Cette étape consiste a définir une courbe ou une surface mathématique spécifique dans
I’espace d’état du systeme. La trajectoire du systeme, une fois en mode glissant, est contrainte
d’évoluer sur cette surface, qui représente 1’objectif de contrdle. Le choix de cette surface est

crucial, car elle détermine la dynamique et la stabilité du systeme en mode de glissement.
» Définition des conditions d’existence et de convergence :

Il s’agit de formuler des conditions garantissant que le systeme atteint la surface de glissement
et y reste, méme en présence d’incertitudes et de perturbations. Ces conditions assurent que le
comportement du systéme est robuste face aux variations paramétriques et aux interférences

externes, rendant la commande fiable dans des contextes réels.
> Elaboration de la loi de commande :

La loi de commande est une fonction discontinue du temps qui permet de commuter
dynamiquement entre différentes structures de commande. Son rdle est de diriger la trajectoire
de I’état vers la surface de glissement et d’assurer qu’elle reste confinée sur celle-ci. La
conception de cette loi est déterminante pour éviter des problémes tels que le phénomeéne de

chattering, tout en maintenant la robustesse du systéeme.
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4.4.1 Conception et formulation de la surface de glissement

Afin d’illustrer le processus de conception d’une commande par mode glissant, prenons
comme exemple un systeme non linéaire générique, décrit par les équations suivantes [101-
107] :

x= flx,t) + B(x,t). u(x,t) (4.1)

Ou: x e W™ est le vecteur d’état, u € H™ est le vecteur de commande, f(x,t) e K" et
B(I, I'j £ mnxrn-

En regle générale, la sélection de la surface de glissement constitue une étape cruciale dans la
conception de la commande par mode glissant. Cette surface doit étre définie de maniére a
garantir que son annulation, ainsi que celle de ses dérivées successives, aboutissent aux
performances de contrdle souhaitées. En d'autres termes, la trajectoire du systeme doit étre
contrainte a évoluer efficacement vers cette surface, puis a y rester de facon stable. Par
ailleurs, la commande doit intervenir explicitement dans la dérivée premiére de la surface de

glissement afin d'assurer un contrdle direct sur son orientation et sa dynamique.

Pour répondre a ces exigences, J. Slotine a proposé une formulation générale qui permet de
concevoir une surface de glissement robuste, capable de guider une variable d’état vers sa

valeur de consigne. Cette approche repose sur la définition suivante [101-107]:

n—1
S(x) = (%-I-,ls) e (4.2)
A,: Coefficient positif utilisé pour ajuster la vitesse de convergence de l'erreur.

e = x"—x: Ecart (ou erreur) défini comme la différence entre la valeur souhaitée x°

(référence) et la valeur actuelle x.

x* : Valeur de consigne ou référence que le systeme cherche a atteindre, et n : Degreé relatif

du systéme, qui représente le nombre de dérivées nécessaires de la surface de glissement pour

gue la commande intervienne directement dans I'équation dynamique.

Le but de la commande est de faire converger la solution de I’équation différentielle linéaire
S(x) vers zéro, c’est-a-dire que D’erreur e(x) décroit de facon asymptotique avec une

dynamique determinée par le parametre A..
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4.4.2 Critéres d’existence et de convergence du mode glissant

Pour s’assurer que le systéme converge vers la surface de glissement et y demeure, méme en
présence de perturbations ou d’incertitudes, il est nécessaire de satisfaire certaines conditions
spécifiques. Ces critéres, connus sous le nom de conditions d’existence et de convergence,
sont essentiels pour garantir la robustesse et la stabilité de la commande par mode glissant. En

général, ces conditions se divisent en deux catégories principales [106] :
4.4.2.1 Méthode classique par fonction de commutation

La méthode traditionnelle, initialement développée et étudiée par Emilyanov et Utkin, repose

sur la vérification de deux conditions fondamentales [101-107] :

{si S(x)<o0 ilfaut  S(x) >0 (4.3)

si S(x)=0 il faut S(x)=<o0
4.4.2.2 La fonction de lyapunov

La fonction de Lyapunov V(x) > 0 est une fonction qui prend une valeur positive pour tout x
différent de zéro. Elle permet de vérifier la stabilit¢ d’un systtme non linéaire et la
convergence de la variable d’intérét vers sa consigne. Elle s’écrit généralement sous la forme

suivante [105-108] :
V(x)=35%(x) (44)

La stabilité du systeme est assurée lorsque la dérivée temporelle de la fonction de Lyapunov,

notée %:j , est strictement négative, c'est-a-dire %:j < 0 Cette condition garantit que

I'énergie du systeme décroit au fil du temps, le conduisant ainsi vers un état stable.

L’objectif principal est de concevoir une loi de commande, notée U, qui provoque une
diminution continue de la fonction de Lyapunov V(x), quelle que soit la dynamique initiale ou
les perturbations affectant le systéme. Cette propriété de décroissance permet d’assurer la

convergence des trajectoires d’état vers la surface de glissement.

La condition de convergence peut donc étre exprimée par I’inégalité suivante :

v =5(x).5(x) <0 (4.5)
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4.4.3 Elaboration de la loi de commande

La loi de commande dans un régulateur par mode glissant se compose de deux contributions
principales, qui agissent de maniere complémentaire pour garantir un contrdle robuste et

efficace :

» Composante équivalente (U.,)

La composante équivalente représente la partie continue de la commande. Elle est calculée de
maniere a maintenir le systéeme sur la surface de glissement une fois celle-ci atteinte. En
I’absence de perturbations et dans des conditions idéales, cette composante serait suffisante

pour stabiliser le systeme.

» Composante de commutation (U,, ).

La composante de commutation est introduite pour compenser les perturbations et incertitudes
présentes dans le systeme. Elle joue un réle essentiel pour garantir la convergence des

trajectoires d’état vers la surface de glissement, méme en présence d'imperfections.
» Loi de commande globale
En combinant ces deux composantes, la loi de commande totale s’exprime comme suit :
u=U,+U, (4.6)

e U,, Maintient le systeme sur la surface de glissement,
e U, Garantit I’attractivité vers cette surface et assure la robustesse contre les

perturbations.

Cette structure hybride permet au régulateur par mode glissant d’allier robustesse et efficacité,

bien que la discontinuité de U,, puisse induire le phénomene de chattering, nécessitant des

techniques d’atténuation dans des applications réelles.

Pour déterminer 1’expression analytique de la commande équivalente, il est essentiel de
commencer par évaluer la dérivee de la surface de glissement par rapport au temps. Cette
dérivée joue un réle clé en définissant les conditions requises pour que la trajectoire du
systeme reste confinée sur la surface de glissement, constituant ainsi le principe fondamental

de la commande équivalente.
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e g5 _ 45 ax 4.7)
dr  dx dr

En remplacant les expressions (4.1) et (4.6) dans I’expression (4.7), on trouve :
§=Z(Flx) + Bx,0).U, (x,0)) + = .B(x,0).1, (4.8)

En mode de glissement et en régime permanent, la surface de glissement est égale a zéro, de
méme que sa dérivee temporelle et sa composante discontinue. Dans cette situation, seule la
commande équivalente reste active pour maintenir la trajectoire du systéme sur la surface de
glissement. Par conséquent, I'expression de la commande équivalente est déterminée en
annulant la derivée de la surface de glissement, ce qui permet de calculer une commande
capable de compenser les dynamiques naturelles du systéme tout en respectant les contraintes

imposées par la surface.

U= —(£.860) L5 0. (49)

Pour que la commande équivalente prenne une valeur finie, il est nécessaire que les

conditions du systéme garantissent I’absence de singularités dans le calcul :
g.a(x,r) =0 (4.10)

Dans la phase de convergence, la nouvelle expression de la dérivée de la surface est obtenue
en remplacant 1’équation (4.9) dans I’équation (4.8), ce qui permet d’exprimer la dynamique

de la surface en fonction des variables du systéme et des conditions de commande.
§= E.B[:{, £).U, (4.11)

D’ou la condition d’attractivité 5(x).5(x) < 0, qui exige que le produit entre la surface de

glissement et sa dérivée soit strictement négatif. Cette condition permet de s’assurer que la
commande appliquée entraine la trajectoire du systeme a converger vers la surface de

glissement et a y rester.
a5
SEIJ.E.B[I,I':].U” =0 (412)

Afin de satisfaire cette condition, il est nécessaire que le signe de la composante discontinue
- a . - a5 -y Lz . N
soit oppose a celui du produit S(xj.a.ﬁ(x,rj. De maniére générale, la commande discrete
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en mode glissant est souvent exprimée sous une forme de type relais, comme l'indiquent les
références [107-108].

U, = k.sign(5(x,t)) (4.13)
Le signe de k doit étre différent de celui de E .B(x,t).

Pour une fonction définie ¢, I’expression de la fonction signe « sign » est donnée par [105]:

1 =si =10

sign(g) ={_1 si @<0 (4.14)

La figure (4.2) représente la fonction sign [102-105]:

A

Sign (¢)
1

v

-1

Figure (4.1) La fonction sign

4.4.4 Méthodes pour réduire le chattering dans la commande par mode glissant

L’utilisation des méthodes de commande par mode glissant entraine généralement des
changements discontinus dans la loi de commande, ce qui provoque des oscillations a haute
fréquence connues sous le nom de chattering [99-107]. Ce phénomeéne peut affecter
négativement les performances du systéme en causant des vibrations indésirables qui
sollicitent excessivement les actionneurs. Sur le long terme, ces oscillations peuvent
entrainer une usure prématurée des composants, activer des dynamiques non modélisées et
générer des pertes énergétiques supplémentaires, réduisant ainsi ’efficacité globale du

systeme.

Pour atténuer ces effets tout en conservant la structure de la commande par mode glissant,
une solution couramment utilisée consiste a remplacer la fonction de commutation classique
"sign" par une fonction de saturation appropriée. Cette approche permet d’éliminer les

oscillations a haute frequence tout en maintenant la robustesse de la commande.
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Dans ce qui suit, nous présenterons deux fonctions de saturation alternatives pouvant étre

employées pour remplacer la fonction "sign", afin de diminuer efficacement I’effet du

chattering [104-106].

4.4.4.1 La fonction "'sat""

Elle est illustrée dans la figure (4.3) et se définit comme suit :

1 sip=c¢
sat(p) =41 St@<-z (4.15)
f si gl <«
Sat(¢) 1
1
| : -
—& £ @
-1

Figure (4.3) Fonction de saturation utilisée pour atténuer le chattering.

4.4.4.2 Fonction de Lissage ""Smooth' pour la Réduction du Chattering

La fonction "smooth", également appelée fonction de lissage, est une méthode de
commutation douce utilisée pour remplacer la fonction "sign" dans les lois de commande par
mode glissant. Elle garantit une transition progressive et continue, permettant de limiter les
oscillations de haute fréquence (chattering) et d’améliorer la performance globale du systéme.

La figure (4.4) illustre un exemple typique de cette fonction.

smooth (¢)

1

\4

Figure (4.4) Fonction smooth utilisée pour adoucir la commutation et réduire le chattering.
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Cette fonction est définie par I’expression suivante :

smooth(g) = (4.16)

I¢I+
4.5 Intégration de la commande par mode glissant dans la MASDE

Afin d'améliorer les performances de la commande vectorielle appliquée a la MASDE, une
transition a été operée des régulateurs PI classiques vers des régulateurs a mode glissant. Cette
modification vise a répondre aux limitations des approches traditionnelles, avec les objectifs

suivants :

> Précision accrue : Garantir une régulation rapide et précise des variables du systéme.

> Robustesse améliorée : Renforcer la tolérance aux variations paramétriques et aux
incertitudes de modéelisation.

> Stabilité en régime transitoire : Réduire les amplitudes des courants et tensions

durant les phases transitoires.
4.5.1 Conception d’un contrdle par mode glissant pour la MASDE

L’objectif de cette section est de développer une commande par mode glissant adaptée a la
MASDE. Ce contr6le est concu apres un découplage réalisé via la méthode de la commande
vectorielle, permettant une régulation optimale de la vitesse et des courants statoriques du

systeme.

En s’appuyant sur le principe de la commande vectorielle et en adoptant une structure de
commande en cascade pour la régulation de la vitesse, il est possible de découpler les
dynamiques du flux et du couple. Cette approche permet d’obtenir un systeme d’équations
simplifié, équation (4.17), décrivant avec précision les relations entre les courants statoriques,

le couple électromagnétique, et la vitesse de la machine.

. 1, .
([o10 = E'[_Usm —Raylayg + wi(lolag + TPrws,))
. 1 .

19 = E{.Uslq —Rolig — wi(Llalaq +¥7))

. 1 . .

Ing = E{.Usfd —Roplipg + wi(lglog + Toprwt,))

i . Ty , (4.17)
I 2g = _{Us" — R fsﬂq —wi(Lloalogz + i:'-l}:}}

(Pl o {fﬂq+f3ﬂq}¢, f.a-c,)

R,.

lib:l'_ Ln+Ly lib:"-l_L +L, {Isld-l_fs d}
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Le systeme d’équations ainsi formulé constitue la base pour concevoir des lois de commande

adaptées, garantissant une régulation optimale des performances de la MASDE [108].

4.5.2 Surface de régulation de la vitesse

Cette surface nécessite de garder 1’erreur sur la surface de glissement S(e,t)= 0, ou le degré

relatif r = 1. Elle est donnée par I’expression suivante[109-111]:

S(w,) = (wh — w,) (4.18)
Sachant que Q = m—; , la cinquiéme équation du systéme d’équation (4.17) devient :
. B* Lm i E
. = Tm{_fslq + fj.:q]li,l.'l,.—}.ﬂ —}C,- (419)

La dérivee de la surface est donnée par :
S(w,) = 0t — o, (4.20)

En posant lsg= lsq1+Isq2 , ON peut écrire :

. T L
Slw,) =@, ———2
{. :l} 7 ] Lm+Ly

Lowi+ § w, + fc,, (4.21)

Et en remplacant le courant Isq par le courant de commande Isq" : Iig = ligeq + Lign
L’équation (4.20) devient :

. ) F® Ly B* L f E

5{.'5'-]:"} =Wy — Tm fsqsqi:b; - Tm fsq:'z Y+ } .+ }Cr (422)

En régime permanent de glissement idéal, on a S(w,) =0; S(w,) =0 et lsn=0, alors la

formule équivalente lsqeq sera donnée a partir de 1’équation (4.20) par :

L Imtlef ey f z
Isgeq = 25 s [m,ﬁ +lep E',,] (4.23)

Durant le mode de convergence, la condition : 5(w,.).5(w,.) < 0 doit étre vérifiée.

En remplagant (4.23) dans (4.22), on obtient :

80



. F® Ly
5{.'5'-]:'} = _TL:+L— sqn

On prendra la commande discontinue suivante :

'FS'I!I n = li[||"L|J e Slg?l {S{MF‘ }}

4.5.2 Surface de régulation des courants statoriques

Les surfaces des courants sont definies de la maniére suivante [107-111]:

S(Laa) = UZyg — Tsaa)
5{:}.31:3} = {:I;lq - 'Fslq}
S(l2a) = UZg — Ls2a)
S{L'Zq} = {:I;:q - 'stq}

Les dérivees de ces derniéres sont données par :

S(Tag) = (1 — Laa)
j‘{:fslq} = {:f;j_q - fslq}
SUs2q) = (I — L2a)
ji:fs:q]' = {:f;:q - fsfq}

(4.24)

(4.25)

(4.26)

(4.27)

En remplacant les courants i.y4,/:4.0510.d524 de I’équation (4.27) par leurs expressions

données dans les systémes d’équations (4.17), on obtient [110-111] :

. . 1 .

($Uasa) = F1g = (Vosa = Rarlosa + 05 (Laa Loag + Trpjes,))
. . 1 .

$Usiq) = I1g = 1 (WUorg = Rarkoag — i (LaaLoaa + ¥7)

. . 1 .

5{.}.32:1} = 'F;Eré - E {'Usfd - Rsffﬂd + m;{_Lsffﬂq + Tﬂ:'-l‘]:li:m;:"}}

. . 1 .
(S Us2q) = Iog = - (Uizg = Razleag — @5 (Lealiza + ¥17)

(4.28)

Maintenant on substitue les tensions des équations (4.28) par les tensions de commande

’U%sidi ’U%sﬂdi Ui-slqi ’U*sfq :

0 _

Usld - Usldsq + Usldu
LI

Us:d - Usfdaq + Us:dn

¥ —

’Uglq — Yzlgeqg + ’Uslqu
¥ —

Ug:q — Yslgeq + Us:qn

(4.29)
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On obtient :

A travers le mode glissant et le régime permanant nous avons :

Su.sj.d] =0 - ';':Isj.d) =0etUysn =

. . 1 i

rs{.'rsld} = f;ld - E (_Rslfsld + m; {.lefslq + Tﬂ:!‘];'m;r} + ’Usldaq + Usldn}
. . 1 i

$Uaiq) = Ig = - (“Ralosg — 03 (Larlera + W) + Usigeq + Usign)

. . 1 i

5{.}.32:1} = 'F;Eré - ; {_Rﬂfﬂd + m; {.Lsffsfq + T’.l“i,!)f.m;,,} + 'Usfdaq + Usfdn}

. . 1 .
S Us2q) = I1oq = 7= (“Rzling — 0i(Lazlina + i) + Usageq + Uszan)

0

S{Isj.q} =0 - 3{1314} =0et Us].r,'r! =0

Suszd] =0 - 'sh':*rs:dJ =0 et Uypsn =

0

{I.s:q} =0 = 'i{fs:q} =0 et Us:qﬂ =10

(4.30)

(4.31)

A partir des équations (4.31), les expressions des commandes équivalentes sont données par :

Lgn

= 1 .

(Ussaeq = I = - (—Ratkora + 03 (LarLaag + Tr7s,)
= 1 .

Usiqaq = 'r;lq - E{_Rslfsiq —willalgg + i:l-l;';}}
= 1 .

Ueraeq = Eoa = - (“Raakoa + 0i(Laplng + Tripiws,)

. 1 i
.H’Usqurr = I;::] - _{_Rsffsfq - m;{.Lsf 'std + 4};}}

(4.32)

En mode de convergence, les conditions S{I,;24). 5(Fs124) < 0; S(Is1.24).5(151.24) < 0, doivent

étre validées. Par substitutions, on obtient :

. 1
rs{.'rsld} =- L___Usldn

. 1
5{.}.31:]} = _E’Usiqn
. L
. 1
5{.}.32:1} == E'Usfdn
. 1
LS{-IF:E} = _Z'Usfqn
On prend :
Usian = Ka1.5ign(5(L;14))
’Uslqn = h?ql'sz;gn{s{:fslq}}
Uszan = Kgz-5ign(5(124))
’Usﬂqn = h?qE'SIQn(S{:fsEq}}

(4.33)

(4.34)

Le schéma global de la commande vectorielle, intégrant des régulateurs a mode glissant

(SMC) en remplacement des régulateurs Pl, est présenté dans la figure (4.5)
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Figure (4.5) Schéma bloc de réglage de la vitesse par SMC

4.6 Etude des performances de la commande par mode glissant d’ordre 1

appliquée a la MASDE

Cette section est consacrée a I’examen des résultats issus des simulations visant a apprécier
les performances de la commande par mode glissant d’ordre 1 sur la machine asynchrone
double étoile. Les tests ont été menés dans différentes configurations de fonctionnement,
incluant des variations de charge et de vitesse, afin d’évaluer la robustesse et 1’efficacité de

cette technique de commande.
4.6.1 Interprétation des résultats des simulations

Les observations issues des simulations démontrent 1’aptitude de la commande a assurer une
régulation efficace de la MASDE. Les divers scénarios testés comprennent des changements
notables de la vitesse de consigne ainsi que des modifications brusques de charge, permettant
d’analyser la capacité du systéme a maintenir une réponse stable et rapide. Ces tests offrent
une évaluation approfondie de la robustesse du controle face aux perturbations ainsi que du

comportement transitoire et en régime permanent.
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Figure (4.6) Régulation de la vitesse par SMC avec une charge Cr =14 N.m
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4.6.1 Interprétation des résultats

D’apres la figure (4.6), les résultats montrent que la commande en mode glissant (SMC)
assure une regulation rapide et efficace de la vitesse de la MASDE, avec un temps de réponse

court et une stabilisation autour de la consigne (£2,,=100 rad/s.). Cependant, des oscillations

significatives sont observées dans le couple et les courants statoriques, particulierement
pendant les phases transitoires et apres I'application de la charge (Cr= 14 N.m a t =1s), ce qui
reflete la nature discontinue du SMC et une certaine sensibilité aux perturbations. Le flux
rotorique évolue rapidement vers sa valeur nominale avec des oscillations limitées, traduisant
une régulation globalement robuste. Ces performances démontrent I'efficacité du SMC, bien
qu'une optimisation pourrait atténuer les oscillations et ameliorer la robustesse face aux

variations des parametres et aux perturbations.

Selon la figure (4.7), les résultats montrent que la commande en mode glissant (SMC) gere
efficacement l'inversion du sens de rotation de la MASDE. Dans le premier graphique
(vitesse), la transition de +100 rad/s a -100 rad/s est rapide, avec un temps de réponse court et
une bonne stabilité apres I'inversion. Cependant, le graphique du couple met en évidence des
oscillations transitoires importantes lors du changement de direction, suivies d'une

stabilisation en régime permanent.

Pour le courant statorique (is1), des variations importantes sont observées lors de I'inversion,
ce qui est attendu en raison des efforts électromagnétiques nécessaires pour changer le sens de

rotation. Malgré cela, le flux rotorique (y,) reste bien régulé avec de faibles perturbations,

traduisant une bonne robustesse de la commande face a ces conditions dynamiques. Ces
résultats confirment I'efficacité de la SMC pour gérer des inversions rapides tout en
maintenant un contr6le stable de la machine. En se basant sur la figure (4.8), les résultats
montrent que la commande en mode glissant reste globalement robuste face a une variation de
la résistance statorique (Rs1=1.5%Rsln), permettant une régulation satisfaisante de la vitesse,

qui atteint rapidement la consigne (£2,,=100 rad/s) avec une stabilisation en régime permanent.

Cependant, I'augmentation de Rs1 entraine des oscillations plus marquées dans le couple et le
courant statorique, traduisant une réponse transitoire moins bien amortie et une sensibilité
accrue de la commande. Bien que la régulation du flux rotorique soit maintenue, des
oscillations temporaires sont observees, indiquant une légére perte de robustesse. Ces résultats
confirment Il'efficacitt de la SMC, mais soulignent la nécessite d'optimisations

supplémentaires pour améliorer la tolérance aux variations des parametres.
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4.7 Développement d’une commande par mode glissant d’ordre deux :

algorithme super-twisting (STSMC)

La commande par mode glissant d’ordre 1 est reconnue pour sa robustesse et son efficacité
dans le contrdle des systemes non linéaires. Cependant, elle présente un inconvénient majeur :
I’apparition d’oscillations a haute fréquence, communément appelées chattering, qui peuvent
compromettre la précision et causer des dommages aux actionneurs. Pour résoudre ce
probleme, diverses techniques ont été proposées dans la littérature, parmi lesquelles la
commande par mode glissant d’ordre deux. Cette méthode est largement considérée comme
une solution optimale, offrant une réduction significative du chattering tout en maintenant une

robustesse élevée pendant la phase de convergence [112-114].

La commande par mode glissant d’ordre deux comprend plusieurs variantes, telles que
I’algorithme de Twisting, I’algorithme Sous-Optimal et 1’algorithme Super-Twisting
(STSMC). Ces approches visent a atteindre un mode de glissement en un temps fini,
impliquant a la fois la surface de glissement et sa dérivée temporelle, ce qui améliore

considérablement la précision et la stabilité du systéeme [106-113].

Dans cette étude, nous avons choisi d’appliquer ’algorithme Super-Twisting en raison de ses
avantages distincts. Contrairement aux autres variantes, cet algorithme repose uniquement sur
la surface de glissement, sans néecessiter le calcul explicite de sa dérivee, ce qui simplifie son
implémentation. De plus, il permet de réduire les oscillations tout en garantissant une

convergence rapide vers la surface de glissement.

La loi de commande associée a 1’algorithme Super-Twisting est spécifiquement congue pour

assurer robustesse et stabilité. Elle s’exprime de la maniére suivante [106-115] :

U=U(t)+U,(t) (4.35)
Avec :
o |=u if |U|l=U,
1 {—AZS:'Q'R[S] if not (4.36)

(4.37)

(=415, sign(5)  if WUI=> S,
—1,151%sign(5) if not

La surface de glissement, notée S, définit la trajectoire sur laquelle le systeme est contraint

d’évoluer en mode glissant.
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Afin d’assurer la stabilité globale du systéme, les parameétres A,, 4, et 6 doivent étre choisis

de maniére a satisfaire des conditions spécifiques, comme stipulé dans les travaux de
référence [116-117].

,12};—” 0<8 <05
m
- Saa (A2 (438)
PEEI L TCE L BT S

Fo Ko (A2+C,)
Ou So, Co, Km et Km sont des constantes positives.
Si So = oo, une version simplifiée de I'algorithme STSMC est donnée par [111].

Dans cette configuration, les parametres So, Co, Km et Km sont des constantes positives qui
jouent un rdle crucial dans la définition et la stabilit¢ de 1’algorithme. Ces constantes
déterminent les limites et les caractéristiques dynamiques du mode de glissement, assurant un

comportement stable et robuste.

Lorsque So tend vers I’infini, 1’algorithme Super-Twisting peut étre simplifié. Cette
simplification élimine certaines contraintes liées a la borne supérieure de So, tout en
maintenant les performances essentielles de 1’algorithme. Cette version simplifiée, comme
décrite dans les travaux de référence [111], facilite I’implémentation tout en garantissant une

réduction efficace du chattering et une robustesse élevée face aux perturbations.

{U = —11|5|%sign(S) + U, (4.39)

Li’i = —A2sign(5)

En substituant la fonction (sign) par une fonction de lissage (smooth), il est possible de
réduire encore plus efficacement le phénomene de broutement, en assurant une transition plus

progressive et en diminuant les oscillations a haute fréquence dans le systéme.

smooth(t) =

(4.40)

| 5] +p

Ici, 1 représente un coefficient positif utilisé pour ajuster la dynamique de 1’algorithme.

La stabilité du systeme est assurée par le respect de la condition de Lyapunov, qui garantit
une diminution continue de 1’énergie du systéme et une convergence vers un état stable. Cette
condition peut étre exprimée de maniere spécifique en fonction de la dynamique et des

parametres du systeme.
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Sx5<0 (4.41)

Les équations (4.35) a (4.39) décrivent le fonctionnement du contr6leur STSMC dans sa
forme classique. La figure (4.9) illustre la structure globale de ce régulateur, mettant en
évidence les interactions entre les différents composants pour assurer une commande robuste

et efficace.

\4

Figure (4.9) Structure du contréleur STSMC

4.7.1 Conception et développement du contréleur de vitesse Super-Twisting

Pour concevoir un controleur de vitesse basé¢ sur 1’algorithme Super-Twisting, la premiére
étape consiste a définir la surface de glissement. Cette surface, élément central du contréle, est
déterminée selon les principes déja appliqués dans la commande par mode glissant d’ordre 1,
comme indiqué dans les travaux de référence [107-111]. Elle joue un r6le clé dans la garantie
de la robustesse et de la convergence rapide du systeme vers 1’état souhaité, tout en atténuant
les oscillations indésirables.

Syr(w,) = (@) — w,) (4.42)

La dérivée temporelle de la surface de glissement est exprimée comme suit :
jw:"{:mr} = Wy — Wy (443)
Sachant que :
. 1 -
@, = }{CH -C,—Kw,) (4.44)

L’expression de la dérivée de la surface, donnée par 1’équation (4.43), s’écrit sous la forme

suivante :

. e 1 .
Swrlw,) = a5 — ;{CEI —Cr— 'F"-_f f"-]:l'} (445)

En s’appuyant sur la théorie du mode glissant, le couple €électromagnétique peut étre exprimé

par I’équation suivante :
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Ce= Cs—aq +Cop (446)
Le terme de la commande équivalente est tiré durant le mode glissant (5 = 0), il est donné

alors par :

Comeq=Cp+ Kru, (4.47)
En s’appuyant sur le raisonnement détaillé, le couple de référence généré par le contréleur de
mode glissant utilisant 1’algorithme Super-Twisting est déterminé en prenant en compte la
surface de glissement et les dynamiques du systéme sous contrdle. L’objectif principal de ce
couple est d’assurer une convergence rapide et précise vers la surface de glissement tout en

minimisant les effets indésirables liés au chattering.

Ce couple de référence tient compte des parameétres critiques du contréleur, notamment les
gains, les coefficients d’amortissement et les constantes d’ajustement, qui sont soigneusement

réglés pour garantir :
> une convergence optimale vers la trajectoire souhaitée.
> une robustesse élevée face aux perturbations et incertitudes paramétriques.
> une stabilité dynamique accrue dans toutes les phases de fonctionnement du systeme.

La conception de ce couple prend également en considération 1’équilibre entre rapidité de
réponse et réduction des oscillations, tout en préservant la stabilité globale du systéme. La
formulation finale, qui découle des conditions de convergence et de stabilité du mode glissant,
est donnée par I’équation suivante [117] :
Cem* = — ﬁ“.,,w-'m sign (5,0 + Cem
: (4.48)
Cem = — g, - sign(5,,..)
Pour garantir la stabilitté du systeme, la condition de stabilit¢ de Lyapunov doit
impérativement étre respectée par la loi de contréle appliquée a la vitesse. Cette condition
repose sur l’utilisation d’une fonction candidate de Lyapunov, dont la dérivée permet

d’évaluer la stabilité du systéme en assurant la décroissance continue de son énergie.

La dérivée de cette fonction candidate joue un rdle central, car elle démontre que la trajectoire
du systéme converge vers 1’état d’équilibre souhaité tout en maintenant une réponse stable.
Elle est formulée de maniere a montrer que la variation de la fonction de Lyapunov est
strictement négative, traduisant ainsi une diminution constante de I’erreur dynamique et
assurant la robustesse face aux perturbations. La dérivée de la fonction candidate de
Lyapunov s’écrit comme suit :
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V=55<0 (4.49)
En substituant les équations du couple (4.46, 4.47) dans (4.45), on aura :
's."b\-'i" = _f {ﬁ“’?‘\"ﬂsz:g?l{:suﬂ‘} + j FH'J‘Sing{:SH'J‘}dt} (450)

Et la condition de stabilité selon Lyapunov sera :

S T = —5“.,..; (ﬁw,w-"msa,g:rl{_.ﬁ"w,.} +[ r:rw,,sag*.rl{_.‘fw,,}dt}

(4.51)
- E% G Psign(S,,) — Sw,..% [ sign(s,,,)dt

D’aprés (4.51), on voit que la condition de Lyapunov est assurée en prenant des valeurs

positives des gains Gwr et Pur.

Remarque :

Pour le réglage des gains S et o du controleur, on commence par de petites valeurs, ensuite en
considére le gain o en l’augmentant progressivement jusqu'a ce que des oscillations
apparaissent dans le signal de vitesse. La valeur de o est progressivement réduite jusqu'a ce
que la vitesse du systéme atteigne un état stable, garantissant une convergence efficace. De
maniére similaire, le gain £ est ajusté en suivant la méme approche pour optimiser les

performances et assurer la stabilité du systéme [118].
4.7.2 Conception des contréleurs des courants

Les surfaces de glissement des courants directs et en quadratures sont exprimés

respectivement par les équations qui suivent :

tie = las " — Lany (4.52)
e = las = Las (4.53)
Siges = las1” — gt (4.54)
Sigse = lasz — las2 (4.55)

Les équations qui permettent le mode glissant peuvent étre exprimées comme sulit :
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{I:fg =lg: + Isr!aq

Ioo= I +1, (4.56)

qeq

Les tensions engendrées sont données alors par :

|
Uger = Bra1 J |5£,,-5._ |sign (Sp,.. )+ Usa

Ugsy = 0pqy * SigN (Sg,..)

(4.57)

—
Uber = Buaz [ |1, 8180 (S1,) + U (458)

—
U ﬁ;ql |‘5£ ‘mgn f5; j + U, (4.59)

{ U, = Gygs - Sign (5;,..)

qul - Cr..!'ql SlﬂI'I fsf j

'— a
{ s = ﬁw I| s, ‘mgn (Sp) + Ugeo (4.60)

o2 = Opg2 sign {Sfmj

En appliquant 1’équation de la commande équivalant a celle du mode glissant et en tenant

compte la valeur discontinue, on trouve :

Ubsg = Loyl + Roglagy — wil(Lloglogy + Tapjwt,) — ﬁmlﬁm m’”{s (1 dsl}} — o ta’.rl{.‘f (1 dsl}}
Uper = Lalyey + Ralgss = 08 (LarLoar + 95) = Bran\/5(@)l 2an (S (Iga1) ) = [ 011 tan (S(Igen))
Uer = Loy + Rzlasr — 0L loge + Tf) = Braay/IS@) tan(SUas2)) — [ 12 tan(S(as2))
Upsz = Laalyer + Raalgsz = 02 (Laalear +$7) = Brgay/TS(@)I tan (S (Igz2) ) = [ 012 tan (S(1ge2))
(4.61)

L’application de réglage en cascade de la vitesse et des courants statoriques des axes
perpendiculaires (d,q) par STSMC sur la machine asynchrone double étoile, est donné par la
figure (4.10) suivante :
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Figure (4.10) Schéma bloc de réglage de la vitesse par STSMC

4.7.3 Simulation et évaluation comparative des résultats

Dans cette section, des simulations sont réalisées afin d’évaluer les performances de la
commande vectorielle indirecte basée sur 1’algorithme Super-Twisting (IFOC-STSMC). Ces
résultats seront comparés a ceux obtenus avec la commande par mode glissant d’ordre 1,
étudiée dans la section préceédente. L’objectif est de démontrer les avantages apportés par
I’algorithme Super-Twisting, notamment en matiére de réduction du chattering, de robustesse
face aux perturbations, et d’amélioration de la rapidité de convergence. Cette évaluation
permet de distinguer les différences dans les réponses dynamiques des deux approches et de

mettre en lumiére les performances en régime transitoire et permanent.
4.7.3.1 Interprétation des résultats

Les résultats des trois tests étudiés dans ce travail sont représentés sur la figure (4.11), (4.12),
(4.13).

La figure (4.11) compare les performances des régulateurs SMC et STSMC pour la
commande [FOC d’une MASDE sous une charge de 14 N-m. Les résultats montrent que le
STSMC améliore la regulation de vitesse en atteignant rapidement la consigne avec une
précision accrue et des oscillations réduites par rapport au SMC, qui présente des fluctuations
notables. Concernant le couple, le STSMC atténue efficacement le phénomeéne de chattering,
assurant une réponse plus stable. De plus, le courant statorique et le flux rotorique sous
STSMC présentent une réduction des perturbations, témoignant d'une meilleure robustesse et

d’une meilleure dynamique globale. Ces observations soulignent les avantages du STSMC par
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rapport au SMC classique en termes de stabilite, de précision et de robustesse,
particulierement dans des conditions de charge.
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Figure (4.11) Régulation de la vitesse par STSMC avec une charge Cr =14 N.m
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La figure (4.12) illustre la régulation de vitesse et le comportement dynamique des régulateurs

SMC et STSMC sous une inversion du sens de rotation. Les courbes de vitesse montrent que
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le STSMC atteint rapidement la consigne et gere efficacement la transition entre les sens de
rotation avec moins d'oscillations que le SMC. Concernant le couple, le STSMC atténue de
maniere significative les fluctuations et le phénomene de chattering observés dans le SMC, ce
qui assure une réponse plus stable. De plus, les courbes du courant statorique et du flux
rotorique confirment la supériorité du STSMC, avec une réduction des perturbations et une
meilleure stabilité pendant I’inversion de la vitesse. Ces résultats mettent en évidence la
robustesse et la précision du STSMC, qui surpasse le SMC classique dans des scénarios

dynamiques exigeants.

La figure (4.13) présente les performances des régulateurs SMC et STSMC, ainsi que du
STSMC en présence d’une variation de la résistance statorique (Rsl=1.5%Rsln), pour une
charge de 14 N-m. Les résultats montrent que le STSMC conserve une meilleure précision de
suivi de la vitesse, méme avec une variation de Rs, contrairement au SMC qui subit une
dégradation de la régulation et des oscillations marquées. Le STSMC en présence de variation
de Rs maintient une réponse stable avec une réduction notable du chattering dans le couple,
bien que les fluctuations soient légérement plus importantes qu’en conditions nominales. Le
courant statorique et le flux rotorique confirment que le STSMC est plus robuste aux
variations paramétriques, offrant une régulation plus lisse et mieux adaptée aux perturbations.
Ces observations soulignent I'efficacité du STSMC pour gérer les variations paramétriques

des parametres machine par rapport au SMC classigue.

4.8 Conception de la commande par mode glissant d’ordre trois (TOSMC)

Il existe diverses méthodes pour contrdler et réduire les ondulations du couple dans les
machines a courant alternatif. Parmi elles, I'algorithme de Super Twisting (STA) se distingue
comme une approche unique de commande par mode glissant d’ordre élevé. Cette méthode ne
nécessite que la connaissance de la surface de glissement, simplifiant ainsi sa mise en ceuvre
tout en assurant une robustesse élevée [100-111]. Cependant, pour aller au-dela des
performances offertes par le STA, le contréleur a mode glissant d’ordre trois (TOSMC) a ¢été
introduit, constituant une avancée majeure par rapport aux approches classiques de SMC et
STSMC. Contrairement au SMC, qui agit uniguement sur la dérivée premiére de la surface de
glissement, et au STSMC, qui exploite une dérivée d’ordre supérieur pour limiter le
chattering, le TOSMC agit directement sur la dérivée seconde de la surface de glissement.
Cette approche confere au TOSMC une robustesse accrue et une capacité supérieure a gérer

les incertitudes des systémes complexes. De plus, le TOSMC utilise une combinaison de trois
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entrées de commande pour générer une action de controle, permettant d’améliorer

significativement les performances dynamiques et la stabilité du systeme [119-121].

ult) =uy +u, + 1y
uy (t) = A4/ |5|sign (S)
u(t) = A, [ sign (§)dt
uy (t) = A;+/|5]|sign (5)

(4.62)

Ou S represente la surface de glissement.

Pour renforcer les performances de la méthode TOSMC, un processus de réglage des
constantes A1, A2 et A3 a été employé et implémenté dans le TOSMC. Figure (4.14) montre
’organisation du contréleur TOSM pour le MASDE en utilisant la méthode IFOC.
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Figure (4.14) Structure du régulateur TOSMC traditionnel

4.8.1 Conception du controleur TOSMC pour la vitesse et les courants

La commande vectorielle orientée flux (FOC) repose sur 1’alignement du vecteur de flux rotorique
avec I’axe d dans le repére tournant (d-q), permettant un contréle indépendant du flux et du couple
pour optimiser la régulation de la vitesse et des courants. Deux types de stratégies FOC, a savoir le
contrdle vectoriel direct (DFOC) et indirect (IFOC) ont été largement étudiés. Dans [122], les
auteurs présentent un entrainement MASDE & commande de vitesse sans capteur en utilisant
la stratégie IFOC en tenant compte de la saturation magnétique. Les auteurs de [123] ont
proposé une technique IFOC indirecte avec un schéma hybride Neuro-Fuzzy pour la
commande de vitesse d’'un MASDE, tandis que dans la référence [124], une stratégie FOC
basée sur un contrdleur a mode glissant de vitesse a été congue pour réduire 1’ondulation de

couple et le probléeme de chattering pour le MASDE.

Dans la suite, nous proposons d’améliorer les performances de la stratégie IFOC pour le

MASDE en choisissant cing surfaces de commutation montrées par les équations ci-dessous :
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Sa=0,,—0 (4.63)

Sige: = las1 —last (4.64)
Sigee = las2’ — las2 (4.65)
Faqs fgs1 —lgs1 (4.66)
Sigen = lgs2 —lgqs2 (4.67)

Les surfaces définissant les erreurs de vitesse et de courants statoriques servent d’entrées pour
les contr6leurs TOSMC, qui sont spécifiguement congcus pour réguler le couple
électromagnétique ainsi que les composantes de tensions statoriques. Ces contréleurs
permettent de garantir une réponse rapide et précise tout en assurant une robustesse accrue
face aux perturbations et incertitudes. Les relations qui décrivent ces contréles sont données
par les équations (4.68), (4.69), (4.70), (4.71) et (4.72). Ces équations illustrent comment les
erreurs sont transformées en signaux de commande afin d’optimiser les performances

dynamiques du systeme.

T = A3/ 1Salsign (5o) + A, [ sign (Sq)dt + A3sign (54) (4.68)

Vi, =M ﬂll|.5",-—a.5__| sign(Sy,.. ) + A, [ sign(S,, )dt+ Agsign(S,,_ ) (4.69)
Vi, =4 \‘III|.‘IE-_H.£:|sig'11 (Sigee) + A2 [ sign (S;, )dt + A5sign (S ) (4.70)
Vi = A J'?N__ sign (S;,, )+ 2.J sign (Si,,, ) dt + 2asign (Sy,.,) (4.71)
Vie =M1 Si, | sign (Si, ) +22f sign (e, ) de+ Assign (S ) (4.72)

La structure du contréleur TOSMC pour la régulation de la vitesse et des courants statoriques,
utilisée dans la stratégie de commande IFOC, est illustrée dans les figures (4.15) et (4.16)
respectivement. Ces schémas montrent 1’organisation et les interactions des différents

composants pour garantir une régulation efficace et robuste.
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Figure (4.15) Contrdleur de vitesse proposé basé sur le TOSMC
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Figure (4.16) Contrdleurs proposes des courants statoriques i,,.;- utilisant le TOSMC

La structure globale de la technique IFOC-TOSMC proposée est montrée a la figure (4.17).
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Figure (4.17) Schéma bloc de réglage de la vitesse par TOSMC

Etant donné que cing régulateurs TOSMC doivent étre ajustés avec plusieurs coefficients, il
devient trés complexe de déterminer les valeurs optimales de ces coefficients pour obtenir des
performances de contrble satisfaisantes du MASDE. Par conséquent, il est préférable
d’utiliser une méthode d’optimisation efficace pour calculer les coefficients adéquats en
garantissant un controle précis de la vitesse et des courants, et avec une oscillation minimale
du couple électromagnétique. Dans la littérature, plusieurs méthodes d’optimisation sont
proposées et appliquées au contrdle et a la conception des machines électriques [100-124].
Cependant, dans [125], la méthode d'Optimisation par les Loups Gris (Grey Wolf
Optimization -GWO) a été comparée a plusieurs méthodes de référence, a savoir : la
technique PSO, [Dalgorithme de recherche gravitationnelle (GSA), la méthode de

Programmation Evolutionnaire Rapide (FEP), et 1’algorithme de Stratégie d’Evolution avec
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Adaptation de la Matrice de Covariance (CMA-ES). En plus de sa simplicité comparable a
celle de la méthode PSO, I’algorithme GWO a fourni des résultats trés compétitifs et a méme
surpassé d'autres techniques pour certaines fonctions de test. Cela s'explique par son puissant
mécanisme d'exploitation, basé sur I'encerclement de la proie par les loups, garantissant une
grande précision. Une autre étude, publiée dans[116] , montre également que 1’algorithme
GWO se distingue par sa meilleure capacité d’exploitation par rapport a quatorze autres
techniques stochastiques. Pour toutes ces raisons, nous avons opté pour 1’utilisation de cet
algorithme afin d’optimiser les cinq régulateurs TOSMC et d’obtenir les valeurs appropriées

de leurs coefficients.

4.8.2 L'algorithme d'optimisation par les loups gris (Grey Wolf Optimization)

L'algorithme GWO est une technique d'optimisation méta-heuristique novatrice, proposée en
2014 par Mirjalili et al. [126]. Cet algorithme imite la hiérarchie sociale et les stratégies de
chasse des loups gris pour la recherche et la capture de proies, ce qui, dans les problémes
d'optimisation, se traduit par la recherche de la meilleure solution dans I'espace de recherche.

Le processus de chasse comprend trois étapes principales :

> Suivre, poursuivre et approcher la proie.
> L'encercler et la harceler jusqu'a ce qu'elle cesse de bouger.

> Enfin, l'attaquer.

Le comportement hiérarchique des loups est divisé en quatre groupes : Alpha (a), Béta (B),
Delta (3), et Omega (o). Pendant le processus d'optimisation, la qualité des solutions est
évaluée et organisée en fonction de cette hiérarchie sociale, avec Alpha représentant la
meilleure solution, suivi de Béta et Delta comme deuxiémes et troisiemes meilleures
solutions. Les solutions restantes, jugées moins importantes, sont assignées au groupe Omega
[126-128].

4.8.2.1 Recherche et encerclement de la proie

Les loups gris a la recherche de proies sont guidés par les loups a, B et 8, qui représentent les
trois meilleures solutions connues. Par consequent, les positions des autres loups sont mises a
jour en fonction des positions des loups a, P et o, enregistrées a chaque itération.
Afin de modéliser I'adaptation des positions des loups, les équations suivantes (4.73), (4.74) et

(4.75) ont été proposeées par [126].
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Do=|Ci-Xe—X|, Dg = |- X~ ], D5 = |3 X5 — X (473)
RFeiB) Ramhi () BeFmi(B) G
X(e+ 1) = (X, + X2+ X ) /3 (4.75)

Xa, Xp et Xo représentent respectivement les positions des loups a, B et 8, t indique l'itération
actuelle, X(t) désigne le vecteur de position d'un loup gris, et A ainsi que C sont des vecteurs
de coefficients calculés a partir des équations (4.76) et (4.77), respectivement, comme suit
[126] :

A=2a'r,—a (4.76)

C=2-r (4.75)
Ou r et r: sont des vecteurs aléatoires appartenant a [lintervalle [0,1].

Dans cet algorithme, le vecteur a~ peut étre ajusté pour privilégier I'exploration ou

I'exploitation. Dans I'algorithme GWO de base, les composantes du vecteur a"diminuent de 2

a 0 au cours des itérations.

4.8.2.2 Attaque de la proie

La variation du vecteur a’ de 2 a O provoque une variation du vecteur A" au cours des

itérations. Au début des itérations, lorsque le module de A" est supérieur a un (JA] > 1),
I'algorithme favorise I'exploration de l'espace de recherche. Cependant, lorsque le module
devient inférieur a un (JA] < 1), l'algorithme favorise I'exploitation, car les loups se
rapprochent de plus en plus des loups a, p et 5. A la fin des itérations, la position finale des
loups sera celle du loup Alpha, qui correspond a celle de la proie, marquant ainsi l'attaque des
loups sur la proie[126-129].

Dans l'algorithme GWO, comme pour tous les algorithmes métaheuristiques basés sur la
population, deux paramétres essentiels doivent étre définis : le nombre maximal d'agents de
recherche et le nombre d'itérations. Dans notre étude, la premiére valeur est fixée a 30, tandis
gue la seconde est fixée a 60. Ces valeurs ont été déterminées apres avoir réalisé plusieurs
tests avec différents nombres maximaux d'itérations et d'agents de recherche. Le temps
d'échantillonnage utilisé dans la procédure d'optimisation est fixé a T = 0,00005 s, ce qui est
suffisamment faible pour garantir de bons résultats. Le pseudo-code de l'algorithme est
présenté a la figure (4.18)
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Inifialize the grey wolf population X; (i=1, 2,....., n)
Initialize a, A and C

Calculate the fitness of each search agent

X, = the best search agent

Xp= the second best search agent

Xg= the third best search agent

while (t < Max number of iferations)

for each search agent
Update the position of current search agent by equations (4.72), (4.73) and (4.74)
end for
Update a, A and C
Calculate the fitness of all search agents
Update XoXp and Xg

end while

Return X,

Figure (4.18) Pseudo-code de I'algorithme GWO.
4.8.3 Implémentation de TOSMC-GWO

Le contréleur TOSMC proposé vise a optimiser les performances dynamiques de la MASDE
en réduisant les ondulations indésirables dans les courants statoriques, le couple
électromagnétique et le flux rotorique. En paralléle, il améliore considérablement la précision
du suivi de la vitesse de référence en garantissant des temps de montée, de stabilisation et de
réponse réduits, ce qui renforce la performance globale du systeme.

Pour atteindre ces objectifs, une fonction objective basée sur I'IAE (Intégrale de I’Erreur
Absolue) a été adoptée. L’IAE permet de quantifier et de minimiser les écarts absolus
cumulés entre les valeurs mesurées et les valeurs de consigne. Cette fonction prend en compte
les erreurs de vitesse ainsi que celles des courants statoriques dans les axes direct et
quadratique pour les deux enroulements de la MASDE. L’intégration de ces erreurs dans la
formulation de I'IAE permet une évaluation globale des performances du systéme, en mettant
I’accent sur la minimisation des €carts a chaque instant.

L’TAE est définie mathématiquement dans 1’équation (4.78), qui illustre comment les
contributions des erreurs de vitesse et de courant sont combinées pour guider le réglage des
parametres du contr6leur, garantissant ainsi robustesse et efficacité dans diverses conditions

de fonctionnement [129].

qu.s'_

+ |5z- -

IAE = j (IS0l + 1810, + [5igec] + )at (4.78)
o

La figure (4.19) montre la structure proposée du contréleur TOSMC-GWO.
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Figure (4.19) Contr6leur TOSMC-GWO proposé.

4.8.4 Contrdle IFOC basé sur les régulateurs TOSMC-GWO

Dans le contréle IFOC du MASDE, lalgorithme GWO est utilisé pour optimiser
simultanément les parameétres tous les régulateurs TOSMC, ce qui constitue une tache
complexe. En définissant la fonction objective comme I'erreur entre la sortie souhaitée et la

sortie réelle du systeme, le GWO peut rechercher lI'ensemble optimal de paramétres des

régulateurs TOSMC qui minimisent cette erreur.

La structure globale de la technique IFOC-TOSMC-GWO proposée est illustrée a la figure
(4.20). La structure du contrdleur TOSMC pour la vitesse et les courants statoriques utilisés
dans la stratégie de contrble IFOC est présentée dans les figures (4.21) et (4.22),

respectivement.
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Figure (4.20). Schéma de contréle IFOC-TOSMC-GWO pour MASDE.
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Figure (4.21) Contr6leur de vitesse proposé basé sur TOSMC-GWO.
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Figure (4.22) Contréleurs de courants statoriques idgsl1,2 proposés en utilisant TOSMC-GWO.

4.8.5 Résultats de simulation et discussion

Le logiciel Matlab a été utilisé pour implémenter le contrble de la vitesse du MASDE en
utilisant les régulateurs TOSMC-GWO proposés. Une étude comparative de la vitesse, des
courants statoriques, du flux rotorique et du couple pour le suivi de trajectoire ainsi qu'un test
de robustesse entre la technique proposeée, le régulateur STSMC traditionnel et le contréleur
SMC conventionnel seront realisés. Cependant, avant d'évaluer les performances du

contréleur proposé, ses parametres ont éte optimisés a l'aide de l'algorithme GWO.

La figure (4.23) montre I'évolution des loups Alpha, Beta et Delta en fonction des itérations. Il
est evident qu'apres 20 itérations, les solutions changent légérement pour le reste des
itérations, ce qui montre que l'algorithme a convergé vers I'optimum. La figure (4.24) montre
I'évolution des quinze parameétres des cing régulateurs TOSMC, qui correspondent a la

solution optimale, dans ce cas, le loup Alpha.
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Alpha, Beta, and Delta

Figure (4.23) Evolution des loups Alpha, Beta et Delta au cours des itérations.

Parameters of the five TOSMC controllers

Figure (4.24) Evolution des paramétres du contrdleur au cours des itérations.
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4.8.6 Premier Test : Réglage et Suivi de la Trajectoire

Ce premier test vise a évaluer la capacité du contr6leur a assurer bon réglage et un suivi précis

de la trajectoire de référence. L objectif est d’analyser la performance dynamique du systéme
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en termes de rejet de perturbation, de précision, de rapidité de convergence, de stabilité et de
minimisation des oscillations du couple et des courants.
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Figure (4.25) Régulation de la vitesse par TOSMC-GWO avec une charge Cr =14 N.m

La figure (4.25) met en évidence les réponses (vitesses, couples et courants) obtenues par les
trois régulateurs. On voit bien que le controleur TOSMC-GWO montre des performances
nettement supérieures par rapport aux regulateurs classiques SMC et STSMC. Notamment en
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termes de rejet de perturbation de la charge et la réduction des oscillations du couple au
régime permanent.
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Figure (4.26) Vitesse du MASDE.

Dans la figure (4.26), la vitesse de référence est modifiée de 100 rad/s a -100 rad/s au moment
t=2s, et un couple de charge de +14 N.m est appliqué entre t=0.6s et t=0.8s. De plus, un
couple de charge négatif de -14 N.m a été appliqué au moment t=1.6 s. Il est évident que la
vitesse obtenue par les deux régulateurs parvient a suivre les références imposées. Cependant,
le contréleur TOSMC-GWO montre des performances nettement supérieures par rapport aux
régulateurs classiques SMC et STSMC. Cette supériorité est manifeste a plusieurs niveaux,
notamment en termes de temps de réponse plus rapide, de temps de montée et de stabilisation
plus courts, ainsi que d’un dépassement largement réduit. De plus, le TOSMC-GWO se
démarque par sa capacité a rejeter efficacement les perturbations, a minimiser les oscillations

et a réduire I’erreur en régime permanent.

Ces performances supérieures du TOSMC-GWO se confirment dans tous les scénarios de
tests, qu’il s’agisse de variations dynamiques de vitesse ou de changements de charge. Les
résultats mettent également en lumiere sa capacité a maintenir des performances constantes et
fiables dans des conditions variées, consolidant ainsi sa position comme une solution de

commande avancée et performante pour les applications exigeantes.
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Figure (4.27) Le couple du MASDE.

La figure (4.27) montre la forme du couple électromagnétique obtenu par les méthodes de
contréle. Il est clair que la technique TOSMC-GWO proposée minimise les fluctuations du
couple tout en maintenant une meilleure réponse dynamique. Cette réduction des oscillations
démontre que le contrdleur proposé peut atténuer le phénomene de chattering, qui persiste

dans le contréle par SMC conventionnel et méme le contrdle par STSMC.
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Figure (4.28) Courant statorique ias1(t).
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La figure (4.28) montre le courant statorique ias1(t) du premier enroulement obtenu par les
différentes méthodes de contréle. Les courbes présentent des formes sinusoidales, indiquant
un contrdle précis et un suivi exact des valeurs de référence. Cependant, le contrdleur
TOSMC-GWO montre des performances ameliorées en minimisant les oscillations et en
atteignant des profils de courant plus lisses par rapport au controleur SMC et au contrbleur
STSMC, cela permettra de réduire les pertes par échauffement dans le moteur en raison des

harmoniques.

1.8 T T T T T T T
m— SMC
m— STSMC H

N
(e}

== TOSMC-GWO

-
N

RN
N

N

Flux rotorique (wb)
o
oo

o
o)}

©
~
;

°
N
T
|

o
o
O_
&]
o b
N
n I
N
N_
)]
w -

3.5 4
Temps (s)

Figure (4.28) Flux rotoriques.

La figure (4.28) montre la forme des flux rotoriques, qui présentent une réponse rapide et un
bon suivi de référence (1 Whb) pour les deux techniques. On constate bien que le flux
rotorique obtenu par le contréleur TOSMC-GWO est plus proche de la référence par rapport
aux techniques classiques. On peut constater aussi qu’il est plus stable, en particulier lors des

variations de charge et de vitesse.

Sur la base des résultats obtenus, la technique IFOC-TOSMC-GWO a démontré une
performance supérieure en assurant un suivi précis de la référence, en réduisant les

ondulations et en atténuant efficacement les phénomeénes de chattering.
4.8.7 Deuxiéme Test : Evaluation de la Robustesse

Ce deuxieme test a pour objectif d’évaluer la robustesse du contrdleur face aux variations des

paramétres du systeme. En fonctionnement reel, les paramétres de la MASDE sont
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susceptibles de changer en raison de plusieurs facteurs, tels que 1’¢lévation de la température,
les variations de fréquence, ou encore la présence d’harmoniques. Malgré ces fluctuations, il
est impératif que les performances du systéme de commande restent stables et acceptables. Ce
test permettra d’analyser la capacité du contréleur proposé a maintenir une régulation fiable et

robuste dans des conditions de fonctionnement variables.

Pour effectuer un test de robustesse, les résistances du rotor et du stator ont été augmentees de
150 % par rapport a leurs valeurs initiales. De plus, la vitesse de référence est fixée a 100
rad/s, et un couple de charge de +14 N-m est appliqué a t=1s. Ce test nous permettra
d'évaluer la performance et la robustesse du contréle du MASDE face aux variations des

résistances.
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Figure (4.29) Courbes des vitesses du MASDE.

La figure (4.29) montre la vitesse obtenue dans quatre cas de simulation : controle SMC-
MASDE pendant un fonctionnement normal, contrdle TOSMC-MASDE pendant un
fonctionnement normal, contr6le TOSMC-MASDE avec résistance du rotor modifiée, et
contr6le TOSMC- MASDE avec reésistance du stator modifiée. Il est évident que le contréleur
TOSMC démontre des performances supérieures par rapport a l'approche SMC et au
contrbleur STSMC en termes de temps de réponse et de régulation de la vitesse, méme
lorsque les résistances du rotor et du stator changent, ce qui prouve la bonne robustesse du

contréleur proposé.
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Figure (4.30) Le couple du MASDE.
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Figure (4.31) Courants statoriques ias1(t).

La figure (4.30) montre le couple électromagnétique obtenu par les méthodes de contréle dans
les quatre cas de simulation, comme presenté précédemment. Il est évident que le contrdleur
TOSMC présente moins d'oscillations de couple dans les trois cas de simulation (normal,
variation de la résistance du rotor et variation de la résistance du stator) par rapport aux

contréleurs SMC et STSMC. Cependant, dans le cas ou la résistance du rotor est modifiee, le
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couple présente plus d'oscillations en régime permanent (figure 4.30), ainsi que des pics
importants au démarrage du MASDE, ce qui peut étre potentiellement dangereux pour les
pieéces mécaniques du rotor. Néanmoins, ces pics, résultant de la variation de la résistance du
rotor, contribuent a une meilleure dynamique de contrdle de la vitesse, comme montré a la
figure (4.29).

La figures (4.31) montre que les courants statoriques obtenus par le contréleur TOSMC
présentent de bonnes formes sinusoidales avec moins d'oscillations comparées aux courants

obtenus par les controleurs SMC et STSMC classiques.
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Figure (4.32) Flux rotorique.

La figure (4.32) montre la variation du flux rotorique. Comme prévu, le contréleur TOSMC
démontre des performances supérieures par rapport aux approches SMC et STSMC en termes
de contrdle du flux pour suivre sa référence de 1 Wb, méme lorsque les résistances du stator

ou du rotor changent.

4.9 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les résultats de simulation du contrdle de la vitesse, du
couple, des courants statoriques et du flux rotorique d'un MASDE en utilisant la technique

TOSMC ou cing régulateurs ont été congus et optimisés a l'aide de la méthode GWO. Le but
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étant de booster les performances de la stratégie IFOC avec le contréleur TOSMC proposé et

de garantir un contrdle précis.

Le contr6le non linéaire IFOC proposé avec les régulateurs robustes et intelligents (TOSMC-
GWO) a montré une efficacité et des performances supérieures par rapport au contréle IFOC
avec les régulateurs SMC et STSMC classiques. Il a été démontré qu’avec le TOSMC-GWO
la vitesse suivait parfaitement ses valeurs de référence avec un rejet rapide et efficace lorsque
le couple de charge est appliqué, surpassant ainsi les performances du controleur SMC, méme
quand les résistances du rotor et du stator changeaient, ce qui prouve la bonne robustesse du
contréleur proposé. Cependant, contrairement aux régulateurs SMC et STSMC, le contréleur
TOSMC comporte plus de paramétres a ajuster, ce qui constitue une tache fastidieuse et

nécessite par conséquent le recours aux méthodes d'optimisation.

Dans le but d’explorer d’autres régulateurs performants, notre recherche ¢’est orientée vers les
régulateur PI d’ordre fractionnaire car ils offrent plus de degré de liberté et sont prometteur
vis-a-vis des objectifs des commandes avancée des systemes dynamiques. Cette investigation

fera I’objet du dernier chapitre.
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Chapitre S : Commande

par FOPI de la machine

asynchrone double étoile



5.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous proposons une approche novatrice pour améliorer la commande de la
machine asynchrone double étoile en utilisant un régulateur FOPI-PSO. Cette méthode
combine les avantages d'un régulateur Pl d'ordre fractionnaire avec la puissance de
I'algorithme d'optimisation par essaims de particules (PSO) pour minimiser les fluctuations

de courant et de couple [17].

Le régulateur FOPI-PSO, congu pour surpasser les méthodes utilisant les Pl traditionnelles,
se distingue par sa robustesse exceptionnelle face aux incertitudes du modele. L'ajustement
fin des paramétres du régulateur gréce a l'algorithme PSO permet d'atteindre une régulation
optimale des performances de la MASDE [130-132].

En résumé, les principaux objectifs de ce chapitre sont les suivants :

1. Proposition d’un régulateur FOPI élaboré a partir de 1’algorithme PSO, pour atténuer les
fluctuations du couple électromagnétique et du courant dans le stator lors du controle d’une

machine asynchrone double étoile.

2. Réduire de maniere efficace I’erreur de vitesse en régime permanent et offrir une meilleure

compensation du couple de charge comparativement aux méthodes traditionnelles.

3. La robustesse du régulateur FOPI-PSO face aux changements de vitesse de la machine
asynchrone double étoile sera démontrée, assurant ainsi une performance constante malgré

les variations.
5.2 Le concept de régulateur FOPID

Le concept de régulateur FOPID (Fractional-Order Proportional-Integral-Derivative) a été
développé en réponse aux limitations des régulateurs PID traditionnels dans le contr6le de
systemes complexes. Ce type de régulateur utilise des ordres fractionnaires pour les termes
proportionnel, integral et dérivé, offrant ainsi plus de flexibilité et de précision. Le contréleur
FOPID dans le domaine temporel peut étre exprimé de differentes manieres selon la notation
utilisée. Par exemple, en utilisant la notation standard, le contrdleur FOPID est défini par
I'équation suivante [17], [130-133] :

u(t) = K,e(t) + K,D™%e(t) + K,D*e(t) (5.1)
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Dans ce contexte, e(t) représente le signal d’erreur et u(t) est le signal de commande. Les
termes Kp, Ki et Kgq sont les gains constants proportionnel, intégral et différentiel

respectivement. Les termes ¢ et  sont les termes intégral et différentiel d’ordre non entier.

D’autre part, D* est un opérateur dérivé/intégral fractionnaire généralis¢ d’ordre «
fractionnaire. L’opérateur fractionnaire est souvent représenté par la description de Riemann-
Liouville.  Cet  opérateur  fractionnaire est défini dans les  références
[134],[135],[136],[137],[138] par :

F(n—a)ﬁ

1 d"
D% f(t)=
a_t (® [ a(t_T)a—n+l

fidf} 52

Ou, n est un nombre entier qui remplit la condition n-/<a<n. I(.) représente la fonction

gamma d’Euler. Les limites de I’intégration sont définies par a et t.

En outre, en prenant en compte des conditions initiales nulles, la transformée de Laplace de

I’équation (5.2) est formulée dans la référence [139].
L{aDO{ f(t)}:jO e D% f(t)dt=s"F(s) (5.3)

La fonction de transfert du contrdleur FOPID, qui est basée sur 1’équation (5.1), peut étre

reformulée de la maniére suivante :

Uiz}
Eiz)

G(s)=-— =K, + K5 ° +K,s* (5.4)

Dans notre travail nous avons choisi la structure FOPI, avec K, =0, qui est une forme

générale du contréleur PI.
5.2.1 Approximation des opérateurs d’ordre fractionnaire

La simulation d’un opérateur d’ordre fractionnaire est généralement un processus complexe.
De nombreuses techniques ont été élaborées pour simuler ces opérateurs, comme on peut le
voir dans la littérature. La plupart de ces techniques reposent sur 1’approximation de la
fonction irrationnelle (d’ordre non entier) de 1’opérateur dans le domaine ““s” par une fonction
rationnelle (d’ordre entier). Ces techniques visent a calculer la sortie du systéme en utilisant

un modele rationnel continu équivalent grace a une représentation spéciale [140-141]. Elles

117



sont connues sous le nom d’approximations analogiques ou d’approximations du domaine

fréquentiel. Parmi ces méthodes, on peut citer [141-142] :

* La méthode de Carlson * La méthode de Matsuda * La méthode de Charef » LLa méthode

EFC (Expansion Fractionnaire Continue) ¢« La méthode de Oustaloup * La Méthode diffusive
Dans ce travail, nous avons décidé d’utiliser la méthode d’approximation de Oustaloup.
5.2.1.1 La méthode d’approximation d’Oustaloup

Cette méthode repose sur I’approximation en temps continu de la fonction de transfert
irrationnelle de I’opérateur d’ordre fractionnaire s* par une fonction de transfert rationnelle.
Cette approximation fait appel a une distribution récursive de N zéros et N poles situés dans la
bande de fréquence [w, ,w;]. L’approximation de 1’opérateur fractionnaire par la méthode de

Oustaloup s* est présentée dans la référence par [141] :

) s N 3+“-.- &
G(s) = s* S[i-t.,w_.-,] o KH?HE: , MHEWR (5.5)

N représente le nombre de poles et de zéros récursifs. Le gain, les p6les et les zéros peuvent

étre déterminés respectivement comme suit [141] :

T

K = Gain = w, (5.6)
i+N+;f!;—,::'
w! = Zéro = w, (“—) e (5.7)
Wi
[+N+;f5'_+,'.|:'
w; = Poles = w, (“—) 2l (5.8)
Wi

Nous sélectionnons N =5 et [w, = 107* ,w,, = 10%]
5.2.1.2 Optimisation a travers ’Essaim de Particules

L’Optimisation par Essaim de Particules est une technique stochastique d’optimisation,
specifiqguement pour les fonctions non-linéaires, qui a été élaborée par le Dr. Eberhart et le Dr.
Kennedy en 1995 [143]. Cette technique trouve ses racines dans les observations réalisées lors
des simulations informatiques du comportement des groupes d’oiseaux et des bancs de

poissons par Reynold, Heppner et Grenander. Ces simulations ont démontré la capacité des
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individus d’un groupe en mouvement a maintenir une distance optimale entre eux et a suivre
un mouvement global par rapport aux mouvements locaux de leur environnement immédiat
[144-145].

En fait, I’exploration d’un espace complexe, ou les ressources sont réparties de manicre
aléatoire, mobilise un comportement collaboratif chez les individus de I’essaim. Chaque agent
explore son environnement de maniere indépendante jusqu’a ce que 1’'un d’eux détecte une
source de nourriture potentiellement intéressante. Cette découverte influence alors les autres
individus, qui tendent & converger vers la zone identifiée ou a intensifier leur recherche aux
alentours. Ce processus repose sur une dynamique d’observation et d’apprentissage collectif,
ou chaque membre de 1’essaim ajuste ses décisions en fonction des comportements et des
résultats obtenus par ses voisins. En intégrant les informations les plus pertinentes issues de
I’environnement et des expériences passées, ce mode de recherche permet une optimisation
progressive des déplacements et une meilleure efficacité dans la localisation des ressources.
[143-146].

5.2.1.2.1 Principe de la méthode PSO

La technique PSO est basée sur un groupe d’individus, appelés particules, qui sont
initialement créés de maniére aléatoire et de préférence homogene dans 1’espace de recherche.
Ces particules se déplacent dans cet espace. Chaque particule a une mémoire de sa meilleure
solution précédente et la capacité de communiquer avec les particules de son entourage. En
utilisant ces informations, la particule suit une direction qui est composée de trois facteurs
[17], [143-144],:

> Son désir de revenir a sa meilleure solution optimale précédemment enregistrée,
> Son désir de se diriger vers la meilleure solution de I’essaim enregistrée depuis le
début de la recherche,

> Sa volonté ou sa curiosité d’explorer I’espace de recherche.

L’algorithme PSO de base comprend les étapes suivantes [17], [143-144] :

Initialisation ou génération des positions et des vitesses initiales des particules.
Mise a jour de la vitesse.
Mise a jour de la position.

Mise a jour de la mémoire.

YV V VYV V V

Enfin, vérification du critére d’arrét de 1’algorithme.
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Ces étapes sont expliquées ci-dessous :

La méthode de déplacement d’une particule est représentée dans la figure 5.1 [143] :

Figure (5.1) Déplacement d’une particule

a. Initialisation

La stratégie d’initialisation autorise la distribution aléatoire des particules de 1’essaim dans
des intervalles prédéfinis a travers I’espace de recherche. L’équation ci-dessous est mise en

ceuvre pour former la population initiale :
Zmin < 27 () < Xmax (5.9)
Avec :
Xmin €t Xmax SONt les limites inférieure et supérieure de la variable j de la particule i.
b. Actualisation de la Vitesse

La position optimale du i®™ particule est désignée comme la meilleure position locale Pbesty!
Néanmoins, la position de la solution optimale de I’essaim depuis le commencement de la
recherche est nommée comme la meilleure position globale Gbestd de 1’essaim actuel k. La

formule pour actualiser la vitesse vi**! de chaque particule de 1’essaim est donnée par :

vE*l = wok + ¢, rand(Pbest’ — X¥) + c,rand(Gbestf — XF) (5.10)

120



Xi¥ et vi¥ représentent respectivement la position et la vitesse de la particule i lors de
I’itération précédente k. w est le coefficient d’inertie, tandis que c1 et c2 sont des constantes

positives définies de maniére empirique et respectent la relation : ¢, + ¢, < 4
De plus, rand génere une distribution uniforme sur I’intervalle [0,1].
c. Actualisation de la position

L’équation (5.11) nous permet de mettre a jour la position de chaque particule en se basant

sur sa vitesse.

xF = xF 4+ pFHt (5.11)

d. Actualisation des mémaoires

A ce stade, nous conservons les positions optimales locales de chaque particule ainsi que la
position optimale globale pour les utiliser lors de I’itération suivante. Dans le cas d’un
probleme de minimisation, cette actualisation est effectuée conformément aux équations
(4.12) et (4.13).

Pbest® = P¥ if f(PbestF) = PF (5.12)

Gbest = P¥ if f(Gbestf)= PF (5.13)
Ou, f(.) est la fonction a optimiser, également connue sous le nom de fonction de fitness.
e. Critéres d’arrét

I1 existe plusieurs conditions de terminaison pour les algorithmes d’optimisation stochastique

a savoir :

» Atteindre un nombre maximal d’itérations.
» Stabilité de la solution optimale aprés un certain nombre d’itérations.

» Convergence de la moyenne des solutions vers la solution optimale.

Toutefois, il est important de noter que la convergence vers la solution optimale globale n’est
pas toujours garantie avec les méthodes stochastiques, ce qui constitue leur principal
inconvénient. C’est pourquoi il est conseillé d’établir un critere d’arrét basé sur le nombre

d’itérations afin d’éviter une exécution indéfinie du programme. Le nombre maximal
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d’itérations, que nous appellerons itermax, doit étre suffisamment éleveé pour permettre au

programme de fournir une solution qui est égale ou proche de I’optimum global.

L’organigramme présenté dans la figure (5.2) permet de comprendre plus aisément le

fonctionnement de 1’algorithme PSO.

Génération d’état initial
de chaque particule.

Evaluer la fonction de firness actuelle
pour chaque particuledansla @ Jaceccriiniiniiniinns .
population. :
Mise & jour de la position

pour chaque particule x4
w ‘l

Rechercher la meilleure position locale

de et la meilleure position globale pour Mise a jour de Ia vitesse

. K+l
chaque particule. pour chagque particule v,
k=k+1
MNon ‘
E = ferpg,
Oui
Arrét.

Figure (5.2) Diagramme de 1’algorithme PSO.

Le tableau (5.1) fournit un résumé des paramétres de 1’algorithme PSO qu’on a utilisé.
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Parameétre Valeur
Taille de 'essaim 60
[tération max 100
] 0.1
C7 1.2
W 0.8

Tableau (5.1) Les paramétres de 1’algorithme PSO.

5.3 Structure du régulateur FOPI-PSO

La figure (5.3) montre la structure générale du régulateur FOPI-PSO proposé. Ce régulateur
combine un régulateur d’ordre fractionnel Proportionnel et Intégral (FOPI) avec un
algorithme d'optimisation par essaim de particules (PSO) pour ajuster les parameétres du

régulateur de maniere a optimiser les performances du systeme de contrdle.

La structure générale du régulateur FOPI-PSO est représentée comme suit [17]:

PSO algorithm

e(t) |, > Tems

Figure (5.3) le concept du régulateur FOPI-PSO propose.

La force de cette structure réside dans sa capacité a ajuster trois (03) parametres, offrant ainsi
une grande flexibilité au régulateur. Cependant, calculer les paramétres optimaux pour obtenir
les performances souhaitées est une tache extrémement difficile. C'est pourquoi nous avons
opté pour l'utilisation de I'algorithme PSO en raison de ses nombreux avantages par rapport a

d'autres techniques :

» Facilité de programmation.
» Rapidité d'exécution (faible temps par itération).

» Exploration et exploitation efficaces de I'espace de recherche.
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» Adaptabilité aux problemes impliquant des variables continues.
5.4 Utilisation du régulateur FOPI-PSO pour contréler la MASDE

On a choisi d’appliquer le controle de la vitesse de la MASDE qui repose sur le régulateur
FOPI-PSO avec la stratégie de commande DTC. Le schéma correspondant est représenté sur
la figure (5.4)

—

(I)(oc,B,l,Z)s

1l
L
vd

S(a,b,c,l\
Onduleur
) (e 1o
(I)S + A ds A %G
— > 4 >
fitness Ll pgO - \ Table de
function ' (I)s commutation
Kpl| Ki| A ref N 1,2 |—\|/|d_—|
Qref+ y v vTem+ ATem 1’—~—r Onduleur
— FOPI (50—l fymdemat—> Jo1 o
5 - L —
em _ (Ccp|) ) S(ab,c,Z)s
12 e \V(a,ﬁ,LZ)s
_ <€<— Estimation du flux (0 -
Tem et du couple abc
\ /N op1)s

Figure (5.4) Commande DTC de la machine asynchrone double étoile a I'aide du régulateur FOPI-
PSO

5.4.1 Test de suivi

Le premier scénario consiste a démarrer la MASDE avec une référence jusqu'a ce que la
vitesse atteigne le point de consigne (100 rad/s) sans charge. Le deuxieme scénario vise a
tester la réponse dynamique apres I'application d'un échelon de charge.

La figure (5.5) montre que les vitesses suivent parfaitement leurs références pour les deux
régulateurs, Pl et FOPI-PSO. Cependant, une meilleure précision de contréle de la vitesse est
obtenue avec la stratégie FOPI-PSO. Il est observé que le FOPI-PSO présente des
performances supérieures en termes de temps de montée et de temps de stabilisation, ou le
temps de montée est de 0,1751 s et 0,1908 s pour le FOPI-PSO et le PI respectivement, et les
temps de stabilisation sont de 0,1941 s et 0,2123 s.
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Apres l'introduction de la charge (14 N.m) a t=0,7s, la méthode FOPI-PSO proposée montre
un rejet de perturbation rapide en tres peu de temps sans erreur en régime permanent. D'autre
part, on peut observer que le régulateur PI classique souffre d'une chute de vitesse et d'une

erreur permanente en régime permanent.
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Temps (s) | Temps (s) |
0
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
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Figure (5.5) Réponse de la vitesse du MASDE
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Figure (5.6) Réponse du couple électromagnétique
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La figure (5.6) illustre la performance dynamique du couple. Il est visible que les ondulations
de couple obtenues par le régulateur FOPI-PSO sont inférieures a celles obtenues par les
techniques traditionnelles basées sur le régulateur PI. L'utilisation du régulateur FOPI-PSO

contribue a atténuer les fluctuations et a affiner la forme d'onde des courants statoriques.

T T T T T T T T T
20 _PI -
——FOPI-PSO

10 -

-10 I _
? 20 ” ” ” ﬂ n
3 -20 —~ Al i
= S /\
g s
37307 = oF \ / i

©
-40 § ol \./ .

af UV |

-60 - 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3]
Temps (s)
_70 | | | | | | | | |
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Temps (s)

Figure (5.7) Courant statorique dans I'enroulement (1)

La figure (5.7) montre le courant statorique de phase (isal). Il a une forme sinusoidale et des
pics d’amplitude inférieure comparée au contrdleur P1 qui présente de grandes amplitudes de
courant. Pour obtenir une bonne réponse de sortie du systeme, le contréleur FOPI-PSO donne

de bons résultats et des valeurs bien ajustées.
5.4.2 Test de robustesse

Concernant le changement de vitesse et la variation de la charge, ce test examine l'efficacité et
la validité de la méthode proposée. Les conditions suivantes sont appliquées au systeme

pendant la simulation :

Tout d'abord, la vitesse de référence est fixée a 100 rad/s, puis elle est modifiée a t=1s de 100
a 50 rad/s, et passe de 50 a -50 rad/s a t=2s, et enfin réglée a -100 rad/s a t=3s.
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Le moteur démarre sans charge jusqu'a t=0,7 s, nous introduisons un couple de charge de 14
N.m, et ensuite la charge devient 10 N.m a t=1,6 s. L'amplitude du flux est maintenue
constante a 1 Wh.
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Figure (5.8) Suivi de la vitesse du DSIM
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Figure (5.9) Couple électromagnétique
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Figure (5.10) Courant statorique dans I'enroulement (1)

Les figures (5.8) a (5.10) présentent les résultats du test, ou I'on peut observer les courbes du
courant statorique (isal), de la vitesse et du couple électromagnétique.

La figure (5.8) illustre la variation de la vitesse du rotor. Pour les deux méthodes PI et FOPI-
PSO, on peut voir que les vitesses sont parfaitement conformes a leurs références lorsque I'on
applique diverses charges. Cependant, la technique FOPI-PSO proposée offre une meilleure
précision de contréle de la vitesse et est plus performante que la méthode classique en termes
de temps de montée, temps de stabilisation, I'erreur en régime permanent et le rejet de
perturbations.

La réponse dynamique du couple est présentée dans la figure (5.9). Il est clair que le
régulateur FOPI-PSO produit des ondulations de couple plus faibles que celles produites par

la méthode PI conventionnelle sous la variation de vitesse et de charge.

Le courant statorique de phase (isal) est représenté sur la figure (5.10). L'utilisation du
régulateur FOPI-PSO conduit & une forme de courant sinusoidal avec moins d'ondulations par
rapport au régulateur Pl conventionnel qui présente des ondulations de courant significatives

lorsque la vitesse et le couple de charge varient.
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5.4.3 Comparaison entre Pl et FOPI-PSO

Nous avons examiné les performances de deux méthodes de contrble : le controleur
proportionnel-intégral (PI) classique et le contréleur proportionnel-intégral-fractionnaire basé
sur l'optimisation par essaims particulaires (FOPI-PSO). Le tableau (5.2) présente une
comparaison détaillée entre ces deux approches, mettant en relief les avantages significatifs
du FOPI-PSO par rapport au PI traditionnel.

Criteres Pl FOPI-PSO
Temps de montée (sec) 0,1908 0,1751
Temps de stabilisation (sec) | 0,2123 0,1941
Réponse dynamique Moyenne Trés rapide
Suivi de vitesse Bon Excellent
Erreur en régime permanent | >3% Négligeable
(%)
Réduction des ondulations de | Moyenne Trés bonne
couple
Minimisation des ondulations | Moyenne Tres bonne
de courant statorique
Qualité du courant statorique | Acceptable Excellente

Tableau (5.2) Comparaison entre Pl et FOPI-PSO

5.4.3.1 Discussion et commentaires :

Le temps de montée est un indicateur essentiel de la rapidité avec laquelle un systeme atteint
une valeur de consigne. Le FOPI-PSO montre un temps de montée de 0,1751 secondes, soit
0,0157 s plus rapide que le PI. Cela représente une amélioration d'environ 8,2%. Cette rapidité
est cruciale dans des applications ou une réponse rapide est nécessaire, comme dans les

systemes de controle en temps réel.

Le temps de stabilisation est également un critere important, mesurant le temps nécessaire
pour que le systéme atteigne une plage acceptable autour de la valeur de consigne. Le FOPI-
PSO est plus performant avec un temps de stabilisation de 0,1941 secondes, soit une réduction
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de 0,0182 secondes par rapport au PIl. Cela représente une amélioration de 8,6%, indiquant
que le FOPI-PSO est plus efficace pour atteindre une stabilisation rapide.

Le suivi de vitesse est essentiel pour les systémes qui doivent suivre des variations rapides.
Le FOPI-PSO, avec une évaluation excellente, montre qu'il peut maintenir une précision
élevée méme lors de changements rapides, tandis que le PI, bien que bon, ne peut pas égaler
cette performance. Cela signifie que le FOPI-PSO est mieux adapté aux applications

nécessitant un suivi précis des variations de vitesse.

L'erreur en régime permanent est un indicateur de la précision du systéme a long terme. Le
FOPI-PSO affiche une erreur négligeable, tandis que le Pl a une erreur supérieure a 3%. Cela
signifie que le FOPI-PSO est beaucoup plus précis dans le maintien de la valeur de consigne
sur le long terme, ce qui est essentiel pour des applications critiques ou la précision est

primordiale.

La réduction des ondulations de couple est importante pour la performance globale du
systeme. Le FOPI-PSO excelle avec une évaluation tres bonne, indiquant qu'il minimise
efficacement les fluctuations de couple. Cela peut améliorer la durabilité et la performance

des composants, réduisant ainsi l'usure.

De méme, la minimisation des ondulations de courant statorique est un critére clé pour la
qualité de I'alimentation électrique. Le FOPI-PSO montre une performance trés bonne, ce qui
contribue a une meilleure efficacité énergétique et a une réduction des pertes. Cela est
particulierement important dans les systemes ou la qualité de I'alimentation est cruciale pour

le fonctionnement.

En conclusion, le FOPI-PSO surpasse le Pl dans tous les criteres mesurés, offrant des
performances nettement meilleures en termes de rapidité, de précision et de qualité. Les
améliorations significatives dans le temps de montée, le temps de stabilisation, la réponse
dynamique, et la réduction des erreurs en régime permanent font du FOPI-PSO une solution
de contréle plus efficace et fiable pour des applications exigeantes. Ces résultats soulignent
I'importance d'adopter des méthodes de contrble avancees pour optimiser les performances

des systémes modernes.
5.5 Résumé de I'évaluation comparative des régulateurs avancés proposés
Le tableau (5.3) ci-dessous présente une synthese de I'étude comparative, en regroupant les

caractéristiques spécifiques des régulateurs avancés proposés dans les deux chapitres 4 et 5.
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Ce tableau permet de visualiser les principales différences entre divers régulateurs, en mettant
en évidence leurs complexités, leurs performances en termes de réponse en vitesse et couple,

ainsi que leur robustesse face aux variations paramétriques et aux perturbations externes.

Régulateur SMC STSMC TOSMC-GWO FOPI-PSO
Simple, besoin Slmple, pas Basé sur un .
- besoin de Base sur un
" de connaitre le N calcul complexe X
Complexité du X connaitre le Sy modeéle
. modele de \ optimisé par .
schéma de s modele de mathématique,
A systéme, A GWO, ol
contréleur "y systeme, iy Complexité
Complexité . Complexité
: Complexité moyenne
faible . moyenne
faible
Réponses de
vitesse et de Rapide Tres rapide Tres rapide Tres rapide
couple
Robustesse
face aux Robuste, Robuste, Trés robuste, Robuste,
changements sensibilité sensibilité sensibilité tres sensibilité
de vitesse ou faible faible faible moyenne
paramétriques
Oscillations du | g4 Faible Tres faible Faible
couple

Tableau (5.3) Comparaison entre les correcteurs proposés dans les chapitres 4 et 5

5.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté la méthode DTC-FOPI-PSO, visant a améliorer les
performances du contrdle du moteur asynchrone a double étoile. Grace a l'intégration de
plusieurs parameétres (intégration et dérivée fractionnaires) par rapport au régulateur Pl
classique, le contréleur FOPI-PSO s’est révélé plus adaptable et efficace. Toutefois, le réglage
de ce nombre élevé de parametres a constitué un défi. Pour surmonter cette difficulté, la
méthode d'optimisation par essaim de particules (PSO) a été employée afin de déterminer les

parametres optimaux des contréleurs FOPI proposes.

Les résultats des simulations ont démontré que la méthode DTC-FOPI-PSO offre des

performances supérieures aux méthodes classiques lors de différents tests.
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Enfin, les principaux avantages de la méthode DTC-FOPI-PSO peuvent étre résumés comme
suit :

» Comparée a la technique DTC traditionnelle basée sur le contr6leur Pl, elle permet de
réduire le temps de montee, le temps de stabilisation, I'erreur en régime permanent
ainsi que les effets des perturbations.

» Une reduction significative des ondulations du couple électromagnétique et des

courants statoriques a ¢été observée, améliorant ainsi la stabilité et 1’efficacité du

systeme.
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Et perspectives



Conclusion générale et perspectives

Dans cette these, nous avons exploré et développé des techniques de commande avancées
appliquées a la machine asynchrone double étoile, dans le but de surmonter les limitations des
méthodes classiques et d'améliorer les performances des systemes électriques. Notre
recherche s'inscrit dans un contexte ou les exigences de robustesse et de réactivité des
systemes de commande sont de plus en plus cruciales, notamment avec le développement
rapide de I'électronique de puissance et des technologies de calcul numérique. La MASDE
trouve des applications dans des domaines tels que les entrainements de forte puissance et les
systemes nécessitant une grande fiabilité, justifiant ainsi I'importance de I'optimisation de sa

commande.

Dans ce travail de recherche, nous avons commencé par établir un état de I'art des méthodes
de commande de la MASDE, mettant en lumiére les approches conventionnelles telles que le
contréle vectoriel indirect (IFOC) et le contrdle direct du couple (DTC). Bien que largement
utilisées, ces méthodes souffrent de limitations dues a la nécessité d'une connaissance précise
des parameétres du systéme et a la sensibilité aux perturbations. Pour pallier ces lacunes, nous
avons proposé des solutions innovantes. Ces solutions integrent des techniques de commande
robustes comme le contréle par mode glissant d’ordre élevé (HOSMC) et des régulateurs
fractionnaires (FOPID), optimisés par des algorithmes avancés tels que 1’optimisation par

essaim de particules (PSO) et I'optimisation par des loups gris (GWO).

Nos travaux ont mis en avant I'efficacité des régulateurs FOPID et des contréleurs par mode
glissant d'ordre supérieur (STSMC et TOSMC), qui améliorent la stabilité, la dynamique de
réponse et la robustesse face aux variations des parametres du systéme, tout en réduisant le
phénomeéne de chattering (phénomene indésirable propre aux commandes par mode glissant
classiques). Les diverses simulations réalisées dans 1’environnement MATLAB/SIMULINK
ont démontré des performances accrues en termes de rapidité de réponse, de précision du
contréle, et de réduction des ondulations du couple électromagnétique ainsi que des courants

statoriques.

Un aspect important de cette recherche réside également dans l'intégration de stratégies
d'optimisation métaheuristiques avec les correcteurs proposés, permettant d’obtenir des
solutions adaptées aux exigences spécifiques de notre application. De plus, I’étude de
I’association Convertisseur-MASDE a permis de valider la pertinence de nos modeles,
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confirmant que les techniques développées sont robustes et efficaces, méme sous des

conditions de fonctionnement variables.

En conclusion, ce travail contribue de maniere significative a I'amélioration des méthodes de
commande de la MASDE, ouvrant ainsi la voie a des recherches et applications futures
prometteuses. Ces avancées ont des implications majeures pour le développement de systémes

électriques plus performants et fiables.
Pour les recherches futures, nous recommandons d'explorer les suggestions suivantes :

» Combiner le contrdleur fractionnaire FOPI avec un contr6leur a mode glissant afin
d'augmenter la robustesse face aux perturbations, permettant ainsi une performance
stable méme en présence d'incertitudes.

» Utiliser des techniques d'optimisation multi-objectifs a temps réel pour optimiser
plusieurs criteres simultanément, aboutissant a plusieurs solutions optimales au
sens de Pareto qui peuvent étre sélectionnées en fonction des spécifications
souhaitées. Cette approche permet de trouver un compromis optimal entre
différents objectifs de performance, tels que la rapidité, la précision et la
robustesse.

» Appliquer les contrdleurs proposés a d'autres types de machines et de systemes
complexes, comme les éoliennes équipées de générateurs a double étoile ou les
machines synchrones a cing phases. Les machines multi-étoile peuvent permettre
I'utilisation de composants a fréquence de commutation plus élevée.

» Intégration de D’intelligence artificielle dans les stratégies de commande avec

I’utilisation du « Deep Learning » a temps réel.
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Annexe [A]

Les parameétres de la machine asynchrone double étoile :

Puissance nominale Pn=4.5 Kw
Tension nominale Vn=220V
Tension nominale Ih=6.5A
Nombre de paires de poles P=1
Résistance du premier enroulement statorique Ra1=3.72 Q

Résistance du deuxieme enroulement statorique | Re2=3.72 Q
Résistance rotorique R=212Q
Inductance du premier enroulement statorique Ls1=0.022 H

Inductance du deuxiéme enroulement statorique | Lso=0.022 H

Inductance rotorique L= 0.006 H
Inductance mutuelle Lm=0.3672 H
Moment d’inertie J=10.0625 Kg.m?
Coefficient de frottement Kf=0.001 Nms/rd
Fréquence nominale f=50 Hz
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Annexe [B]

Calcul des régulateurs :

Avec: r=r, :£=M:O.0028
R~ 212
Les calculs des gains des courants : Les calculs des gains de vitesse :
Kp = 2-5-“’0-'-51,52 - Rsl,sz Koo = J
K; = 2"’5'(()02"‘31,52 é
K =_—Ff
K, =2%0.7*2857%0.022-3.72 e 7
K, =2*0.7*2857°*0.022 K 00625
"?0.0028
K,=84.28 K 0.001
K, =176000 70,0028
Koo =22.3214
K, =0.3571
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